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Abstract :

MIMO-OFDM systems are a key solution for communications with high data rates.
We study the phase of useful signal recovery at receiver level. In the usually used
methods such as subspace decomposition, the transmission channel is first
estimated before being equalized. In order to bypass this additional computation
step and therefore additional cost, we investigate a blind deconvolution approach,
whose principle is the joint bloc diagonalization of a set of correlation matrices.
The ambiguity issue of up to a filter and up to a permutation related to this
algorithm is to be solved using preambles.

When the channel is non-dispersive, a joint diagonalization algorithm can be
applied.

Key words: MIMO-OFDM, guard interval, subspace decomposition, joint diagonalization, SS,
SOMOD, SOBI, equalization, subcarrier, preambles, dispersive channel.

Résumé :

Les systémes MIMO-OFDM sont une solution clef pour les communications a trés
hauts débits de transmission. On étudie la phase de reconstitution des signaux utiles
au niveau de la réception. Lors des méthodes habituellement utilisées telle que la
décomposition en sous espaces. le canal de transmission est estimé avant d'étre
égalisé. Afin de passer outre cette étape de calcul donc de cofit supplémentaire. on
exploite une approche de déconvolution aveugle dont le principe est la
diagonalisation conjointe en blocs d'un ensemble de matrices de corrélation. Le
probléme d'ambiguité de permutation et de filtre prés lié a cet algorithme est a
résoudre grace a des préambules.

Lorsque le canal est non dispersif. un algorithme de diagonalisation conjointe peut
étre appliqué.

Mots clefs: MIMO-OFDM, intervalle de garde, décomposition en sous espaces, diagonalisation
conjointe, SS, SOMOD, SOBI, égalisation, sous-porteuse, préambules, canal dispersif.



NOTATIONS

A, a: scalaircs.

A, a: matrices.

(a)*: conjugué de a.

(A)T: matricc transposée de A.

(A)¥: matrice transposée hermitienne de A.
E(-): epérance mathématique.

L4: matrice identité de dimension A x A.
0.45: matricc nulle de dimension A x B.
span(A): basc cngendrant I'espace non nul de la matrice A.
rang{A): rang de la matricc A.

dim(A): dimension de la matrice A.

(A)~!: matrice inverse de A.

A: cstimée de la matrice A.

a: cstimée de I'élément a.

diag(A, A, .-+, A): matrice diagonalc cn blocs formée par B blocs identiques de la mat-

) Bfois
rice A.

A x B: produit de convolution lin¢airc entrc A ct B.

nmod(N): n modulo N qui cst le reste de la division de n par N.

iv



ABREVIATIONS

Filtre AR: filtre autorégréssif.

BPSK: Binary Phase Shift Keying.

CP: Cyclic Prefix.

DFT: Discrete Fouricr Transform.

DSP: Digital Signal Processor

DTVB: Digital Terrestrial Video Broadcasting.
FDM: Frequencey Division Multiplexing.

FEQ: Frequency Equalization.

FFT: Fast Fouricr Transform.

GCS: Golay Complementary Sequence.

IBI: Inter Block Interference.

IDFT: Inverse Discrete Fourier Transform.
i.i.d: indépendants ct identiquement distribuds.
IFFT: Inverse Fast Fourier Transform.

ISI: Inter Symbol Interference.

MC: nombre de réalisations de Monte-Carlo.

MIMO: Multiple Input-Multiple Output.

OFDM: Orthogonal Frequency Division Multiplexing.

PFPFE: Platc Formme du Projet de Fin d’Etudes.
QAM: Quadratic Amplitude Modulation.
QPSK: Quadratic Phasc Shift Keying.

RMSE: Root Mcan Squarc Error.
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SISO: Single Input-Single Output.

SNR: Signal to Noisc Ratio.

SOMOD: Second Order Multi-Output Deconvolution.
SOS: Second Order Statistics.

SS: Subspace decomposition.

TEQ: Time Equalization.

UWRB: Ultra Wide Band.

ZP: Zero Padding.

vi
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CHAPITRE 1
INTRODUCTION

De nos jours, les multimédias doivent répondre 4 des exigences grandissantes cn
terme de débit de transmission ¢t de nombre d'utilisateurs. Orthogonal Frequency Di-
vision. Multiplezing (OFDM) cst I'une des sohitions les plus répanducs surtout dans le
cas des communications sans fil. Son principe. qui consiste & utiliser un grand nombre
de sous-porteuses orthogonales permet une exploitation efficace du spectre. De plus,
I'implémentation de cette modulation multiporteuses est aujourd’hui facile et s’exécute
rapidement grace a I'introduction de la structure de 'fnverse Fast Fourier Transform
(IFFT) pour la génération des sous-porteuses. Cet artifice est d’antant plus intéressant
qu’il permet de faire la démodulation ct/ou I'égalisation dans lec domaine fréquenticl.
En outre, la capacit¢ de transmission sc trouve sensiblement améliorée lorsqu’on exploite
la diversité spatiale propre aux configurations Multiple Input-Multiple Output {MIMO),

d’ou le grand intéret de considérer des systémes MIMO-OFDM.

Dans le cadre de ce Projet de Fin d’Etudes, nous étudions cette combinaison
particulicre ct nous nous penchons sur la phase de restitution des signaux émis. Plus
précisément, I'objectif est de pouvoir reconstituer Uinformation utile aprés passage par
un canal de transmission dispersif donnant naissance & un mélange convolutif.

Les techniques utilsées & cet effet constituent, actuellement, un axe de recherche tros
important dans le domaine du traitement du signal appliqué aux télécommunications

[19].
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Une solution efficace a d’ailleurs récemment été proposée. Clest une méthode de

décomposition en sous espaces basée sur des statistiques du sccond ordre [6], [25]. Sa
résolution passc par deux étapes principales:

o Unc ¢tape d'identification du canal, on il s’agit de trouver les estimées des réponses
impulsionnelles des canaux de transmission. Il cst néeessaire, pour ce faire, de
s'aider d'une information supplémentaire sur le systéme via une séquence pilote
d’apprentissage. On parle alors d'identification semi-avengle du canal de transmis-
sion.

e Unc étape d’égalisation an cours de laquelle, on utilise les estimées du canal trouvées
préeé¢demment pour filtrer les signanx de mélange et enlever 'effet du canal.
Cette méthode, malgré scs performances tros appréciables, présente, lors de I'estimation
du canal, I'inconvénient de nécessiter une étape de calenl intermédiaire synonyme de cout

supplémentaire et d’unc mise cn place plus complexe du systoine.

Nous proposons, dans notre travail, unc méthode alternative de reconstitution des
signaux qui solutionne cet inconvénient ct passe outre 'estimation du canal,

Notre approche adapte les méthodes de déconvolution MIMO basées sur la diago-
nalisation conjointe en blocs d'un cnsemble de matrices de corrélations grace a la diversité
du contenu speetral des signaux sources. Cette méthode utilise ¢galement des statistiques
du sccond ordre [12], [13].

La résolution sc fait dans cc cas, & partir des signaux de mélange, en une scule étape dite
déconvolution.

Pour résoudre le probléme d’ambiguité lié A toute résolution aveugle ct totalement iden-
tifier les signaux 4 la réeéption, nous discutons de I'éventualité de faire appel a une phase
d’apprentissage.

Afin d’adapter correctement 'algorithme de diagonalisation conjointe en bloes et d'utiliser
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le modtle lindaire, déja établi, du systéme MIMO-OFDM: donc continuer a exploiter la

diversité de 'OFDM ainsi que celle introduite par les eapteurs multiples, nous devons,

vérifier la concordance de P'enscmble des hyvpotheses considérées.

Le présent Mémnoire est réparti en scpt Chapitres, comine suit:

Chapitre 1: Introduction générale au sujet trait¢ ct unc explication de son contexte.

Chapitre 2: Modéle mathématique du systeme MIMO-OFDM ainsi qu'une explication
du principe de la modulation OFDM ct de toutes les techniques qui Iui sont rat-
tachées.

Chapitre 3: Présentation théorique de I'algorithine de décomposition en sous espaces.

Chapitre 4: Présentation de la théorie liée & I'algorithme de diagonalisation conjointe
cn bloes. Nous introduisons une partic de traitement des signaux numdériques,
importante pour 'adaptation de Ialgorithme au systéme MIMO-OFDM. Puis, en
marge du probleme principal de déconvolution, nous évoquons unc solution pour
résoudre le probléme d’ambiguité. Enfin, lorsque le systéme MIMO-OFDM cst
approxim¢é par un systéme instantanné, nous considérons une variante adaptée de
la méthode de diagonalisation conjointe pour le systeme MIMO-OFDM.

Chapitre 5: [lustrations ct performances des méthodes exposées a travers des simula-
tions ct des exemples. Nous commengons par valider algorithme de décomposition
©n sous cspaces par rapport a deux autres méthodes, prises comme référence. Puis,
nous présentons un certain nombre d’exemples d’application de 'algorithme de
diagonalisation conjointc afin de valider son principe.

Chapitre 6: Misc an point d'unc interface graphique pour simplifier aceés aux pro-
grammes ct faciliter la visualisation des performances.

Chapitre 7: Conclusion géndrale sur I'essenticl de ce travail et ses perspectives.
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A noter que ce rapport comporte quatre Annexes utiles pour la compréhension de

certains points ct des développements intermédiaires.



CHAPITRE 2
SYSTEME MIMO-OFDM
2.1 Introduction

Dans les systemes de communications sans fil, les débits de transmission exigés sont
de plus cn plus élevés, pouvant atteindre plus de 100 Mbits/s.
La modulation OFDM ecst I'unc des techniques les plus appropriées pour cc genre de
systomes, plus particulidrement lorsqu’elle est combinée & une configuration MIMO, per-
mettant ainsi, d’augmenter la capacité de transmission a travers des canaux sélectifs cn
fréquence et comportant des trajets multiples.
Dans le présent chapitre, nous exposons les caractéristiques principales qui font que la
combinaison MIMO-OFDM est unc solution privilégiée pour les futurs systémes de com-
munications. Nous donnons également le modéle du systeme MIMO-OFDM tel qu’étudic

tout au long de ce travail.

2.2 Modulation OFDM

L’OFDM est une technique de transmission multiporteuses qui subdivise la bande
de fréquence totale en un cnsemble de porteuses, chacune modulée & un bas débit.
L’intéret de cette modulation est I'exploitation optimale du spectre, gracc a la pro-
pri¢té d’orthogonalité des porteuses qui sont répartics de maniére condensée sans jamais
interférer entre clles. Cette idée révolutionnaire ne date pas d’hier. Cependant, son ex-

ploitation cst relativement récente ot présente anjourd’hui un sucets commercial certain.



2.2.1 Historique

L’OFDM cst née dans les années 1950-1960, sans vraiment avoir beaucoup d’adeptes,
faute de développement des circuits électroniques ct du traitement numérique du signal
qui n'était qu'a scs débuts. Initialement, les systémes Frequency Division Multiplez-
ing (FDM) classiques générent des signaux & bande étroite de manicre indépendante en
leur dédiant des fréquences différentes puis en les transmettant cn parallele, pour enfin
les séparcer & la réception cn utilisant des filtres adaptés. En 1966, la nouvecauté con-
siste & faire chevaucher les spectres des signaux [1]. En 1970, la premitre proposition
de réalisation d’un systéme FDM a I'aide d'une Discrete Fourier Transform (DFT) cst
publi¢e [2]. Finalement, cn 1971 un systtme FDM cst défini [3]. Dans ce systome la
génération des signaux sc fait avee une Fast Fourier Transform (FFT), en ajoutant un
intervalle de garde en cas de trajets multiples. C'est cette technigue qui définit I'actuclle
OFDM, largement utilisée dans de nombreuses applications de télédiffusion (broadcast-
ing) soit de sons, de données ou de vidéos {Digital Audio Broadcasting (DAB) ct Dig-
ital Terrestrial Video Broadcasting (DTVB)). De plus cn plus, 'OFDM sc destine aux
systemes de communications sans fil. Ainsi, les réseaux 802.11a et 802.11g offrent des
débits théoriques pouvant atteindre 54 Mbits/s, 1a ol le protocole 802.11b (différent de
'OFDM) sc limite & 11 Mbits/s. Des tests sont cn cours pour mettre en place cette
norme de communications sur les équipements Wimazx ct Ultra Wide Band (UWB). Des
démonstrations sont également effectuées pour des réscaux OFDM de téléphonic mobile
de quatritme génération (4G) compatibles [4].
Ainsi, bien que les principes de base de 'OFDM sont proposés, ce n’est que vers les
anndes 1980, assocides & 'avencement du Digital Signal Processor {(DSP), que les commu-
nautés scientifique et industriclle prennent conscience de 'intéret de 'OFDM ct de son

application.



2.2.2 Principe de POFDM

La modulation OFDM cst unc technique de transmission multiportcuses basée sur
le multiplexage fréquenticl dont le principe cst de grouper des données numériques par
paquets de N, appelés symboles OFDM, ct de moduler cn paralltle chaque donnée par
une porteuse différente.
Considérons unc séquence de N données, ¢, ¢, - .., ¢y—1. Chaque donnée ¢, module un
signal sous-porteusc 4 la fréquence fi pendant un temps 7T,,. Le signal individucl s’écrit

alors sous forme complexe comme suit:

sp(t) = Wy, - cpe?? it k=0,...,.N-—1, (2.1)

W, étant une fenctre carrée de durée T,
Le signal s(t) correspondant 3 toutes les données d™un symbole OFDM est la somme des
signaux individucls

N-1

s(t) = Wr, Y _ cpe’™*. (2.2)

k=0

La particularité de la modulation OFDM est que le multiplexage doit ¢trc orthogonal,
i.c., la séparation cntre les fréquences est de 1/T,. Ce qui implique les relations (2.3) ct

(2.4) suivantes:

k
fk:f{)-i-? k=0,...,j\'r—1, (23}
et
s o . k
s(t) = Wred®™ Pt ) " e it (2.4)
k=0

Cette propriété d’orthogonalité s’illustre clairement sur le spectre des sous-porteuses (Fi-
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Figurc 2.1. Spectre des sousporteuses.

gurc 2.1). On constate que la séparation 1/7,, entre chaque sous-portcuse permet, a la
valeur maximale du specetre d’unc sous-portcuse, d’annuler le speetre de toutes les autres.
De cette manicre, on arrive & avoir un recouvrement entre les spectres des différentes sous-
porteuses, et en meme temps, avee unce fréquence d’échantillonnage égale 4 1/T,,, on évite
les interférences entre les différentes sous-porteuses. Ceci constitue une caractéristique
importantc utiliséc dans de nombreuses configurations o la propagation des signaux sc

fait suivant des chemins multiples.

2.2.3 Canal a trajets multiples

Dans lc cas des communications sans fil, lc canal cst a trajets multiples car le
signal ¢mis subit de nombreuses réflexions. Ces réflexions donnent naissance a une séric
de répliques retardées et atténuées de manitre variable (Figure 2.2). 11 en résulte, a la
réception, des interférences entre ces signaux, appelées Inter Symbol Interference (ISI),

qui rendent difficile la récupération du signal informationnel d’origine.



Trajet Direct ——

Réflexions

Figurc 2.2. Systéme de communications sans fil & travers un canal multitrajets.

Le signal émis cst défini comme suit:
s5(t) = z(t)e??™f<t, (2.5)

ou z(t) est l'information & transmettre, et f. cst la fréquence de la porteuse.

Le signal recu résultant de la somme du signal émis ct de ses échos s'éerit comme suit:

fore)

r(t)= Y on(t)s(t — ma(t)), (2.6)

n=—20o0

ol &, ct 7, sont 'atténuation ct le retard associés au n°™ chemin, respectivement.
La fonction de transfert du canal de transmission en bande de base est définie alors de
la mamnicre suivante:

oo

h(t,7) = Z Qn ()32 =5 (- _ 7 (2)). (2.7)

n=—0oo

Soit Tpar lo plus grand retard engendré par le canal multitrajets. La bande de cohérence
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cst alors B, = 1/7m4.. Ainsi, si la bande du signal, B, cst trés petite par rapport & B,

la fonction de transfert peut ctre considérée comme constante sur cette bande. Ce qui
dlimine le comportement de séleetivité fréquenticlle du canal et résout le probleme des
interférences entre symboles.

C'est cette opération qui cst réalisée par 'OFDM. 11 s'agit, en effet, de subdiviser le
canal B & large bande en N bandes étroites de largeurs égales & B/N. Si le nombre N
est suffisamment grand, la largeur de chaque sous-porteuse devient suffisamment petite

ct la réponsc du canal reste constante le long de cette dernicre.

2.2.4 Génération de ’'OFDM

2.2.4.1 Modulation

La génération d'un signal OFDM exige un controle absolu des sous-portcuscs afin
d’assurer leur permanente orthogonalité. Pour ce faire, il faut tout d’abord choisir le spec-
tre nécessaire pour la transmission de données numériques en fonction de la modulation
utilisée (BPSK, QAM, QPSK...). En obscrvant I'équation (2.4). on retrouve I'expression
d’unc Transformée de Fourier Inverse. Ce fait simplific énormément I'implémentation de
'OFDM diserétisée, telle qu'explicitée par I'équation (2.8), car il suffit d’utiliser une In-
verse Fast Fourier Transform (IFFT) ou unc Inverse Discrete Fourier Transform (IDFT)
de taille égale an nombre de sousporteuses. On passe alors au domaine temporel du signal
tout cn réalisant de maniére rapide et efficace des sousporteuses orthogonales entre elles
(Figure 2.3).

N-1

s(n) = Wy, d¥ % . Z el R (2.8)
k=0
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Modulation . : Signal OFDM
Données ! (QPSK, QAM, [ 7| IFFT ™ p/A | —» enbandede
...etc) o SJHER 2 base
— e
Figurc 2.3. Modulation OFDM & basc dc IFFT.
M L —— x
Signal OFDM Démodulation s
enbandede —» AD | . {E':rn .| (QPSK, QAM, —» Données
base A ...etc.)

Figure 2.4. Démodulation OFDM & basc dc FFT.

2.2.4.2 Démodulation

Le signal parvenant au récepteur s’éerit, sur une durée symbole T, et pour Wy, = 1,
comine suit:

N-1

s(t) = Y cehu(t) Ut (2.9)
k=0

hi(t) étant la fonction de transfert dn canal antour de la fréquence fi et an temps
t. D'apres le Paragraphe 2.2.3, celle fonclion varie leniement et peul étre supposée
constante sur la période T, > Tiee. On constate qu’aprés échantillonnage, le signal regu
n’est rien d’autre que la IDFT d’ordre N du produit ¢ - I (t). La démodulation consiste

donc 4 appliquer une DFT directement & s(t)(Figure 2.4).
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2.2.5 Intervalle de garde

Pour traiter lc probleme del’ISI, on ajoute un intervalle de garde d’unc durée A.
La durée totale du symbole transmis est alors T = T, + A. Pour que les interférences
inter-symboles puissent ¢tre éliminées, il faut que I'intervalle de garde soit plus grand
qUE Tynez, lo plus grand des retards qui apparaissent dans le canal. Cet artifice permet
de transformer la convolution lincaire introduite par le canal de transmission cn une
convolution circulaire. Cette dernicre permet d’égaliser simplement le canal en fréquence
(Anncxe A).

A noter néanmoins que cctte modification diminue le débit. Ainsi, pour des sym-

boles ¢ transportant ¢ bits, le débit est de ¢N/T, bits/s. Apres ajout de Uintervalle de
garde, il devient gN/(T,+ A) bits/s.
L’intérct de la technique OFDM est que la durée d'un symbole OFDM contenant N
symboles numériques peut ¢tre grande. Si le nombre de porteusces est assez grand perme-
ttant unc durée symbole assez longue devant 'intervalle de garde A, le débit n’est que
peu réduit.

Il existe deux types principaux d’intervalles de garde; le plus fréquemment utilisé
est le préfixe eyclique { Cyclic Prefiz {CP)) qui fait précéder chaque symbole OFDM par
unc cxtension périodique du signal lui-méme. L'autre type est le ZeroPadding (ZP) qui

fait compléter chaque symbole OFDM par des zéros.

2.2.6 Modele d’un systéme OFDM

Le modele général d'un systéme OFDM cn bande de base cst résumé par la Figurce
2.5.
L’information & transmcttre subit unc des techniques de modulation usuclles (BPSK,
QAM, QPSK...), puis passc par un convertisscur Séric/Parallele de sorte & avoir N sig-

naux binaires paralltles qui constituent 'entrée du modulateur a base de IFFT. 11 s’ensuit
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Train Modulation N N ; Nen
binaire __,,. usuelle - s | interval /s
émis (QAM, BPSK,...) SPIZ IFFT —~» de garde |7 P/S |=| D/A
Emission
N+n RN N N Démodulation Train
oo e binaire
Lo 4 Egali L i usuelle

Réception

Figure 2.5. Synoptique de la transmission OFDM.

I'étape d’ajout d’intervalle de garde ot enfin, information modulée cst émise en séric.

Pour la réception, ce sont les opérations inverses qui ont licu.

2.3 Systeme MIMO-OFDM

Utiliser plusicurs antennes en émission ct cn réception, (MIMO), peut augmenter
de fagon significative la capacité de transmission. Dans le présent paragraphe, nous
présentons un systétme MIMO-OFDM appliqué a une station de base qui comporte J an-
tennes ommnidirectionnelles, communiquant avee K utilisateurs, le signal émis par chaque
utilisatcur étant modulé par une OFDM. L’OFDM cn sa qualité de technique partic-
ulitre de modulation multiportcuses, arrive & réduire les effets des propagations i trajets
multiples ct a éliminer les interférences entro symboles. Cependant, les systémes MIMO
a plusicurs antennes introduisent un autre type d’interférences causées par le mélange
spatial des signaux sources. 11 en résulte des interférences entre les blocs OFDM (Inter
Block Interference (IBI)). Le choix du type d’intervalle de garde & ajouter se précisc car

le ZP, contrairement au CP, permet 1'élimination des IBI (Annexe A)[5].
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Figure 2.6. Systeme MIMO-OFDM.

2.3.1 Description du systeme MIMO-OFDM
Le systeme MIMO-OFDM tel qu'il sera considéré dans les prochains Chapitres est
représenté dans la Figure 2.6. Ce modele est une combinaison des deux configurations

suivantes:

2.3.1.1 Configuration MIMO

Cette configuration cst matérialisée par les ¢léments suivants:

K: nombre d’utilisateurs (i.c., nombre d’antennes d’émission).
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J: nombre de capteurs (i.c., nombre d’antennes de réception).
Avee J > K pour assurer I'existence de solutions lors de la résolution du systeme

d’équations li¢ au modcle du systeme.

2.3.1.2 Configuration ZP-OFDM

Les paramétres de la modulation ZP-OFDM sont:

N: longucur d’un symbole OFDM (i.c., un bloc OFDM conticnt N symboles
numériques).

L: Longucur de I'intervalle de garde (i.c., nombre de zéros a ajouter au bloc OFDM
apres passage par U'IFFT ou I'IDFT).
On supposc L < N et L > Lj, ot Ljy cst I'ordre du canal existant entre I'utilisateur k
et I'antenne j. Notre choix est de prendre L égal au plus grand ordre Ljg.
On supposc que chaque utilisateur transmet son propre signal modulé en OFDM ct que

la synchronisation des blocs cst assurée entre les différents utilisateurs.

2.3.2 Modele mathématique du systéme MIMO-OFDM

Soit sgk) lc bloc dec symboles & transmettre par 'utilisatcur & & I'instant .

s = s90),s¥(1),....s¥W-1)F k=1,...K, i=0,1,.... (210)

1

Apros passage par le bloc IFFT, on obticnt lc signal u,(-k), qui cst complété par L zéros
puis transmis a travers le canal.
Au niveau de antenne j, ct a 'instant i, le signal regu .rij)(n) (n=0,1,...,M —1) cst

de la forme:
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K L

:r?)(n) = Z Z RO uPm -+ n) n=01,...,M—-1, (2.11)

k=1 =0
on
1! (n) = u® ((n)mod(N)), (2.12)

ct

2P (n) = 219 ((n)mod(M)), (2.13)

ct M = N + L, hU¥(]) étant la réponse impulsionnelle du canal entre 'utilisateur & ct
Pantenne j. ot b2’ (n) étant lo bruit additif du canal.

Effectuons les mises en forme suivantes:

xi(n) = [z (n), 2P (n), ...z ()", (2.14)
h®)(1) = [RR (1), RO @), .. RIP )T, (2.15)
bi(n) = [ (n), 57 (n). ..., 5" ()] (2.16)

Ainsi, I'équation (2.11) peut s’écrire sous forme vectoriclle comine suit:

)l
xi(n) =Y Y b®Wum -1 +bin) n=01,... M-1 (2.17)

k=1 I=0



On définit

ot

wi(n—1) = (@ (n-1),uP(n-1),..

On cxprime alors (2.17) sous la forme suivante:

h(l) = [(0(@),h®(),... kW)

S m -7

L
xi(n) =Y h(Duw(n—1)+bi(n) n=01,...,M~1
=0

On considére aussi les veeteurs suivants:

ui(O)

u;(1)

_UE(N“ 1) {

xX; =

X (0)

x;(1)

3 X,’(ﬁlf = 1) ¢

b;(0)
b;(1)

| bi(M—1) |
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(2.18)

(2.19)

(2.20)

(2.21)

On définit la matrice H commne la réponse impulsionnelle du canal modélisée sous forme

d’unc matrice de Toceplitz triangulaire inféricure comme suit:
gu



18

h{0)

h(0)
h{(L)
H-= h(L) =) : (2:22)
h(0)

h(L) |

La dimension de H est de JM x K N. Sa premicre colonne de blocs cst:

T
H=| b'(0), h"(1), ---, h"(L), Oxs, ==, Oy | - (2.23)

L’équation (2.20) devient alors,
X; = Hll."’rb,‘, i :0._ 11-.. (224)

Cette derniere formulation matricielle, trés pratique pour les calenls ot les simulations

qui suivent, résume le modele du systeme MIMO-OFDM [6].



CHAPITRE 3

EGALISATION PAR LA METHODE DE
DECOMPOSITION EN SOUS ESPACES
3.1 Introduction
En télécommunications, le probleme de la séparation de sources cst dune trés
grande importance, plus particulitrement dans le cas de mélanges convolutifs (Annexe
B). Dans les réeentes recherches, les solutions & ce probleme se basent sur les statistiques
du sccond ordre (Second Order Statistics {SOS)) [7], [8], [9]. La décomposition cn sous
cspaces {Subspace Decompositon (SS)) est 'une des techniques les plus performantes de
ce type d’algorithmes.
La méthode SS cst utilisée pour la reconstitution des signaux utiles dans la configuration
MIMO-OFDM [6]. Cette résolution passc par deux phasces principales; la premiére con-
sistc & cstimer le canal de transmission ct la scconde constituc 'opération d'égalisation
proprement dite. Nous exposons dans ce qui suit le détail de cette méthode appliquée au

modele du systéme développé au Paragraphe 2.3.

3.2 Estimation du canal
3.2.1 Hypotheses
Les hypotheses suivantes sont considérées pour le systéme MIMO-OFDM étudié.
{H11): La matricc de mélange H cst de rang de colonne plein. donc pscudo-inversible.
Comme illustré par I'équation (2.22), la matrice H a unc structurc particuliere. Scs

¢léments non nuls sont des blocs h(l), avee [ variant de 0 & L.

19
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Sachant que la dimension de H st égale & JM x KN, T'hypothese (H11) implique
que:

rang(H) = KN. (3.1)

Ainsi. la matricc H a KN vectcurs propres linéairement indépendants.  Elle ne
peut, par conséquent, étre écrite que dans un espace de dimension minimale égale
4 KN. On en conclut que l'ordre du systéme est maintenu. Le licn existant cntre
le rang de la matrice H ct cchui de h(0) cst établi dans [6] ct cst tel que, si h(0) cst

de rang de colonne plein, alors H 'est aussi. L'expression explicite de h(0) étant

] RLUV(0) REZ(Q) - --- RU-K)(0) ]
2.1) 22) LA o (2.K)
h(0) = h .(0) h .(0] h | (0) 1 (3.2)
| ROD(0) RUA(O) - oo AOHO(0)

il apparait clairement que la matrice h(0) cst de dimension J x K, et qu'clle cst
de rang de colonne plein pour J > K. L’hypotese (H11) est vérifiée, en pratique,

si on imposc au systéme un nombre de capteurs supéricur au nombre de sourees.

(H12): Les bruits additifs hi.j)(n) sont blancs ct décorrélés. Ce qui revient a éerire que:

j v\ ) e (an)=(LEm),
E(bﬁ)(n.)(b§k (m)))— el Rl (3.3)

o2 étant la puissance du bruit.



21
{(H13): Les bruits ct les signaux transmis sont décorrélés entre cux:

B(10m) (s7(m)) ) =o. (3.4)

3.2.2 Développement théorique
L’objectif de cette partic cst de trouver une cstimée H de la matrice H & partir
des signaux x; requs au niveau des capteurs. Pour ce faire, la méthode SS cxploite les

informations apportées par les matrices d’autocorrélation R, de x;[20].

R, = E(x,-x;") = HR,H” + R,, (3.5)
avee
ct
R,=E (hib;'q ) = oy Luy- (3.7
L’équation (3.5) devient:
R, = HR,H" + 0fLy,. (3.8)

La méthode SS réalisc la décomposition cn valeurs propres suivante [10]:

>3 H
R1=[Uu Ub} [U“ Uf,] ; (3.9)
3y

ol
® U, cst la matrice des M J — KN vecteurs propres les moins dominants de R, ic,

correspondant aux M.J — KN plus petites valeurs propres de R,
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e U, cst la matrice des KN vecteurs propres les plus dominants de R, i.c., corre-
spondant aux KN plus grandes valcurs propres de R,
e 3, cst une matrice diagonale comportant les M J— KN plus petites valeurs propres
de R, |
e 3, cst unc matrice diagonale comportant les KN plus grandes valeurs propres de

R..

Puisque l'inégalit¢ M.J > KN cst toujours vérifiée et que le rang de H est égal & KN,
les ¢ = MJ — KN plus petites valeurs propres de R, sont égales & of.  L’espace propre
correspondant & ces dernicres cst dit sous espace bruit.

On supposc que la matrice R, est définic positive. Dot le sous espace bruit est I'espace
cngendré par la base, de dimension g, orthogonale ct complémentaire & celle, de dimen-

sion KN, cngendrant H, i.c., engendrant le sous-cspace signal.

On note par f3; (i = 0,1,--~,¢ — 1) les ¢ vecteurs propres engendrant Pespace bruit.
En sc basant sur unc dérivation mathématique, devemic standard dans les méthodes de

décomposition cn sous espacces [11], on trouve la relation suivante:

H%3,=0, i=0,1,...,q—-1 (3.10)

Il devient alors possible de déterminer 'ensemnble des vecteurs propres engendrant H,
qu’on note par span{H), ce qui n'est généralement pas suffisant pour trouver la matrice
H sauf pour des structures particulieres de cette derniere ot tonjours & une ambiguité
pres.

Dans notre cas, la matrice H cst de rang de colonne plein ot a la forme d'une matrice de
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Tocplitz & triangulaire inféricure en blocs. 11 cst prouvé dans [6] que, dans ccs conditions,

H cst déterminée de manitre unique par span{H) a unc matrice d’ambiguité prés de
dimension K x K.

En d’autres termes, en posant

[ k()

h(0) : h(0)
BEEY, 53 e h(L)
H= (L) ot H= h(L) - :

h(0) - h(0)

[ 1(0)

[ h(L) B(L)
h(l) ct h(f) (I = 0,1,--- , L) étant des matrices de dimension J x K, ct h(0) ct h(0)

étant de rang de colonne plein, on a:

(span(H) L ‘;pan(H)) ), ( 3 G/dim (G) =K x K ct rang(G) = K; ) (3.10)

h(l) =h()G, 1=0,1,....L

Détérminer H revient par conséquent 3 détérminer H. Or, H ct H sont respectivement

construites a partir de Hy ct Hy telles que

[ h(o) | [ h(0) |

h(.l) ot Hy= h(_l) (3.11)

| h(L) | | (L) |
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En s'appuyant sur 1'équation (3.10), on peut écrire
H, = H,G, (3.12)

ot G cst la matrice d’ambiguité inversible de dimension K x K.

3.3 Egalisation du canal

Dans les problemes didentification aveugle, la détermination compléte et unique de
la matrice de mélange H cst impossible. Elle sc fait toujours a une matrice scalaire pres.
Dans notre cas. il est possible de résoudre cctte ambiguité en utilisant un bloc OFDM
pilote. L’ajout de cette information fait passer la résolution du cas aveugle au cas scmi

aveugle.

3.3.1 Présentation du probléme d’ambiguité

L’équation (2.11) qui régit la transmission peut ctre rééerite de la manicre suivante:

4 HalT] hg‘.k)(n ‘ .
z(n) = ZZ : - ﬂu,k}ﬂf- )(n -1+ bf-l {n) n=901,.._..M-1  (313)
k=1 =0 R
ooy (1=0,1,--- L, et k=1,2,--- . K) sont des factenrs complexes arbitraires non

nuls, qui n’affectent en rien les observations X; mais rendent Iidentification du canal H

non unique, d’ott la notion d’ambiguité associée a la séparation de sources.

3.3.2 Résolution de la matrice d’ambiguité
A partir de I'équation (3.10), on montre que la réponse matricielle du canal est de
la forme suivante [6]:

H = Hdiag(G,G,--- ,G), (3.14)

Niois
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G étant la matrice d’ambiguité¢ a détérminer.
Puisque H cst de rang de colonne plein, il st possible de trouver unc matrice V de

dimension KN x MJ telle que
& AN—L .
V= (H”H) e (3.15)

On définit
y;=Vx;, ct 7;=Vb; (3.16)

En combinant {3.14), (3.15) ct {3.16), on obticnt
y; = diag(G, G, -- ,G)u; + ;. (3.17)

On subdivisc les vecteurs y; ct «; cn blocs de la maniére suivante:

y: = 7 (0),y7 (1),....y7 (N - D, (3.18)
¥ = (0,47 (1), 7 (¥ = D, (3.19)

ot les y,(n) ct les &(n), (n=0,1,--- , N — 1), sont des vecteurs de longucur K.
En considérant la définition de w; de 'équation (2.1), on obticent

y;(n) = Gu(n)+v;(n), =n=01...,N-1 (3.20)

On construit les matrices suivantes:
Y = [y:(0),y:(1),. ... ¥:(N - 1)], (3.21)

U; = [w(0). w(d), ..., w(N 1], (3.22)

i = [%:(0), %:(1),- - ., 7N — D] (3-23)
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Par conséquent, I'égquation (3.20) s’éerit comme suit:
Y; =GU, +T.. (3.24)

Si ¥ > K. la matrice U; peut étre supposée de rang de ligne plein. Dans ce cas, il suffit
de transmettre un scul bloe OFDM pilote pour résoudre 'ambiguité. G sc calcule par la

relation suivante:

G~ Y,U? (UiUf)_l. (3.25)

Pour N < K, les mémes démarches de résolution sont suivies avee, en plus, 'émission
d’un plus grand nembre de blocs pilotes.
Connaissant la matrice G, il cst maintenant facile de retrouver les signaux u; par

I'équation suivante:
w(n) G ly;(n), n=0.1,...,N-L (3.26)
Finalement, les symboles transmis sont récupérés par 'application d'unc DFT:

st = DFr(uf), =120 K (3.27)



CHAPITRE 4

DECONVOLUTION PAR LA METHODE DE
DIAGONALISATION CONJOINTE EN BLOCS

4.1 Introduction

Dans lc cas de mélanges instantanés, une méthode de séparation de sources également
basée sur les SOS existe [9]. Cette méthode cst concluante et largement utilisée en pra-
tique. L'élément principal de cette méthode exploite le contenu spectral des sources et se
basc sur la diagonalisation conjointc d’un cnscmble de matrices de corrélation évaluées
pour des retards temporels distincts. Ce meme principe est cxploité pour le cas de
mélanges convolutifs sous la dénomination de Second Order Multi-Output Deconvolution
(SOMOD) {12], {13].

Le systeme MIMO-OFDM étant un cas typique de cette dernicre catégorie de mélanges,
nous nous intéressons dans cc chapitre a 'adaptation de Palgorithme SOMOD i la
démodulation du systeme étudié.

La méthode de diagoenalisation conjointe, contraircment 2 la méthode SS, réalise I'égalisation
dircctement a partir des signaux obscrvéds, sans passer par lidentification du canal de
transmission. De plus, c'est une méthode aveugle qui ne néeessite aucunc information

préalable sur le systéme,

4.2 Mise en forme du systéeme MIMO-OFDM

En général, I'algorithme SOMOD classique considére le mélange convolutif des

signaux séric suivant:

27
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K L - =
;gm(m) Zzw*}(z)u* ) (m— f)+b;;ﬁc(m) j=1,...,J (4.1)
k=1 =0
L écriture matriciclle correspondante est:
Xsomod — Hsomod%somod + Psomod:- (4.2)
ol
[y . [ ) M
somod somod somod
(2) x@& (2)
Usomod = SO},HOd ’ Xsomod = SOI.HOd bsomod = SOI.HOd (4.3)
(K) () ()
L Ysomod L *somod somod
avee
() 1) ()] (7) ’ T T ¢
somod =z séric (0). chne(l)"' ""Tﬁérie(L —1) $=Lenads (4.4)
(k) _ [, 8) (‘-] (k) 1 g == - 4 =
Ysomod ~ [u qonc(m sc-rm( ). “"“série(l‘ ~ 1 k=1, K, {45)
(4) (7) 6] (.7) T =
b'-“,omod Ibqonc bséric(l)" i ‘bsérieu" -1 35 v J. (4.6)
ot
Hli HLK
Homod = (4.7)
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avec

h k) @) --- h,(jrk}(L) o 0
Hj. = : g " *ag : gl E=0 K 48
0 -+ RED@Q) ... hUGR(L)

La matrice Hoomod st de dimension JL' x K'L” ct les matrices H;; sont de dimension
L' x L". Le factcur L’ cst arbitraircment choisi de Pordre de L et égal & L” — L, de sorte
a vérifier la condition JL' > K(L + L).

Une nouvelle approche pour Papplication de I'algorithme SOMOD au systéme MIMO-
OFDM cst possible. Les éléments qui composent le nouvean veeteur source i1; sont los
KN sous-portcuscs des K utilisatcurs ct les éléments qui composent le veeteur mélange
x; sont les JM sous-portcuses réecptionnées par les J capteurs.  Ainsi, on retrouve
exactement la meéme structure lindaire du svstéme MIMO-OFDAL 2 des matrices de
passage pres, que celle développée dans le Pargraphe 2.3.2, ct utilisée dans la méthode
SS.

La misc cn forme du systeme MIMO-OFDM suivant la nouvelle approche est la suivante:

% =Hi; +b;, i=01... (4.9)



ol
2 . 8 . s
i 4 5
- (2) 2 ¢ 52
ﬁi — > }"[, —_— : bi ==
- (K) 0 Bt_«f}
avece
29 = 299(0),290),...,.z29M - )T  i=1,...
2 = [({2(0),u®@),...,. PN - k=1,
b = [(0),62(1),....5 "M -DF  i=1,..
ct
I:IIl I:IIK
H= ,
I:I.J'l I:IJ'}\
avece
hG#)(0) hGR(L) --- 0
Hj = ji=h...J,
0 hU*)(0) hUR(L)

Les matrices Hj; sont de dimension M x N.
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(4.10)

(4.11)

(4.12)

(4.13)

(4.14)

. K(4.15)
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Par cctte nouvelle approche de algorithme SOMOD, le probleme qui concernait les sig-

naux séric lors de la structure classique, concerne maintenant les signaux sous-porteuscs.
Il est alors néeessaire de retrouver les estimées de toutes les sous-porteuses puis de les
réarranger pour reconstruire les K signaux séric.

L’adaptation de I'algorithme SOMOD au systéme MIMO-OFDM revient a trouver la
relation entre I'équation {(2.24) ot (4.9). 1l est important de faire remarquer que cette
misc en forme considére un dimensionnement exagérément grand des matrices, done son
implémentation pratique devient inintéressante. Cest, cependant, exactement le meme

dimensionnement. que celui de la méthode SS.

On note X; par X;{n) lorsque son premicr ¢lément est égal a :ci”(O). De la méme manicre,
1; st noté 0;(n) lorsque son premicr élément cst ugl)(ﬁ). On rappelle que les abus de

notation cités dans les relations (2.12) et (2.13) doivent toujours ctre considérés.

On note que:

x; = TouX;, w; =Txai; ot b; =T,ub;, (4.16)

ot Tg,e,, avee (C1,C3) € {(K,N),(J, M)}, cst unc matrice de passage carrée ct in-
versible dont la structure est déerite dans I’ Annexe C.

En combinant les équations {2.24), (4.9) ct (4.16), on trouve:

H= TJM;{TRIN. (417)

Les deux matrices de mélange H ot H sont de dimension égale & JM x KN.

4.3 Hypothéses
En plus des hypothéses déja émises au Pargraphe 3.2.1, des conditions supplémentaires

sont également sine qua non 2 application de Palgorithme SOMOD. Ces conditions sont
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formulées par les hypothéses suivantes sur le systeme:

{(H21): La matricc H cst de rang de colonne plein, donc pscudo-inversible.

Cette hypothése cst vérifiée si ot sculement si

JM>KN, awe M=N+L ot J>K. (4.18)

Apres simplification, on trouve la condition suivante:

2K - J)
Nz =my

-L, avee J> K. (4.19)
ou K cst le nombre d'utilisateurs, J le nombre de capteurs, N la longucur d’'un

symbole OFDAI et L la longueur de Pintervalle de garde.

{H22): Les K signaux sources i\ (k = 1,2, ..., K} sont stationnaires et mutuellement

décorrélés. Donc:

E(ﬂékl)(n) (ﬁ.;-m(m))‘) =0, avec k;#ky, Vn,m. (4.20)

{H23): Les K signaux sources ﬁi”) {(k=1,2,..., K) ont un contenu spectral variable et
mmtucllement différent, i.e., leur densité spectrale de puissance n’est pas constante

el a une forme différente dune source A une autre.

4.4 Traitement des signaux numériques
Généralement, les signaux numériques sont modélisés par des processus aléatoires

de type indépendants et identiguement distribués (11.d}. Leurs fonctions d'autocorrélation
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sont alors des fonctions de Dirac centrées en 0.

1l s'ensuit que les signaux numériques @ (k = 1,2, ..., K), émis & travers le canal sont

caractérisés par:

E(r;,:k)(.n) (a.gkl(m))') = f‘ n;m’ (4.21)

Fonctions d'Autocormrélation de la Source k: T, (n)

avant fitrage aprés filtrage
- ; Y
0_5 St (LG ..........
: ; -5t
) | A R :
-5000 0 +5000 -5000 0 +5000
retard temporel (n) retard temporel (n)
Fonctions d’Autocorrélation de la Source k,: T ¢ {n)
1 avant fitrage e ) ! apres fillrage
0.8 _____ 6 __________________
5 : Sl = e Sl _
: : 2.. P e ......... 4
e AR e st Tt
; : -2l S b s e B T R
0.2 : -
..4._ .............
-5000 0 +5000 -5000 4]
retard temporel {n) retard temporel (n)

Figure 4.1. Fonctions d'autocorrélation des signaux émis avant et apres filtrage.



o2 étant la puissance du signal 0!,

Avce cette propriété, les signaux @; ne vérifient pas Uhypothese (H23), d’ou la
nécessité de traiter les signaux numériques de sorte & induire une corrélation cntre les
réalisations de chaque signal, tout en respectant Ihypothese (H22) sur la décorrélation

mutuelle des signaux émis [14].

Il est possible, au niveau de I'émission, juste avant le canal de transmission, d'introduire
une corrélation temporcelle dans les signaux w; 4 transmettre en utilisant des filtres au-
torégressifs (AR) [16]. A la récéption, I'inverse du filtre utilisé doit ¢tre appliqué avant la
démodulation. Le coit lié & cc traitement réside dans le choix de 'ordre ct des coéfficients
des filtres, oll un filtre doit étre dédié pour chaque utilisatcur afin d’assurer des densités

spectrales de puissance S.x, k = 1,2,. .., K, de formes différentes.

La Figure 4.1 représente les fonctions d’autocorrélation 7,4, (n) ot 7w (n), n = 1,2, ...,
2N L, —1. de deux signaux numériques ayant subit unc modulation OFDM:; & gauche, les
fonctions d’autocorrélation avant filtrage ont I'allure d'unc fonction de Dirac. A droitc,
ces memes fonctions contiennent, aprés filtrage, de la corrélation ct s'éloignent de la fone-
tion de Dirac. On vérific aussi qu'aprés traitement, les deux signaux ont des contenus

spectraux différents ot non mul (Figure 4.2).
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8 1
fréquence (m)

Figure 4.2. Densité spectrale de puissance des signaux émis avant et aprés apres filtrage.

4.5 Algorithme SOMOD

Soit L, le nombre d’échantillons de blocs OFDM utilisés ponr la reconstitution des
signaux sources. Le nombre d’échantillons de symboles par signal source est de N - L.

On définit le vecteur y;(n) des séquences regues comme suit:

¥i(n) =Hik(n), i=0,1,... (4.22)
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On calcule les matrices de corrélation pour un retard temporel I, de la maniére suivante:

Ry(l) = E(in(n) - (Fitn - m)”). (4.23)

En considérant le modele lindaire exprimé par 1'équation (4.22), la matrice de corrélation

du veeteur ¥;(n) pour le retard I vérific la relation suivante:

R;(l,) = HRy()H", (4.24)

avee

Ra(L) = E(m(n) - (ﬁf(n e z,,))H). (4.25)

Il cst important de remarquer que la matrice de corrélation Ry(l;) calculée pour un
retard temporel I, est diagonale en blocs, avee K bloes de dimension N x N répartis sur

la diagonale comme illustré par I’équation (4.26):

Roo(ls) Oxn -+ Onw
0 ~(lg) --- 0
Ra(l,) = :tw R -a( ) ﬂer : (4.26)
| Oww Ovy -+ Rguw(ls) |

avec

Ry (L) = E(ﬁ}’“’{n) ; (ﬁﬁ"’(n £ z,,)) H) IRV IOy 6 (4.27)

ct @™ (n) cst la notation de i) lorsque son premier élément cst ul*(0).
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4.5.1 Principe de la diagonalisation conjointe en blocs

A partir des deux équations (4.24) ot (4.26), on conclut que toute matrice de
corrélation Rg(l) cst diagonale en blocs (block diagonal) sur la basc formée par les
veeteurs colonnes de H.

Réaliser une diagonalisation en blocs de Ry(l,) pour un retard temporel I, quelconque
n’est cependant pas toujours évident, car il arrive que certaines matrices Ry(l,) soient
singulieres. De plus, aucune information ne peut c¢tre donnée a priori sur le choix du
retard ;. Cette difficulté se tronve diminuée lorsqu’on effectue, en méme temps, la dia-

gonalisation cn blocs d’un enscmble de matrices de corrélation Ry(l;). On parle dans cc

cas dc diagonalisation conjointe cn blocs.

4.5.2 Critére de diagonalisation conjointe en blocs
Il existe de nombreux critéres de diagonalisation conjointe en blocs. Celui présenté

dans [15] repose sur la minimisation de la valeur suivante:

XS: {log det (bdiag(M,,)) — log det (Ms)] 3 (4.28)

avec

M, = BRy(l,)B" (4.29)

sur I'enscmble des matrices B, o bdiag(M,) représente une matrice diagonale en blocs
ayant les mémes blocs, de dimension N x N sur la diagonale, que ceux de M.
Pour des matrices hermitiennes définics positives, 'inégalité généralisée de Hadamard
implique [18]

det(M,) < det (bdiag(Ms)). (4.30)
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Par conséquent, la valcur (4.28) cst unce mesurce de la déviation globale des matrices
par rapport & unc structurc diagonale en blocs. Ainsi, la minimisation de (4.28) permet
de trouver

B~DH , (4.31)

ou D cst unc matrice d’ambiguité diagonale en blocs arbitraire diic 4 I'indétermination

liée au probleme de diagonalisation conjointe cn bloes. D s’éerit de la manicre suivante:
D =PG, (4.32)

P étant unc matrice de permutation diagonale cn blocs et G unc matrice carrée de
dimension KN x KN.

On arrive finalement & retrouver les cstimées z; des signaux u; & un filtre ¢t & unc
permutation pres, A travers

7 ~ By, (4.33)

4.6 Résolution de la matrice d’ambiguité
Dans Ic cas dcs systemes MIMO-OFDM, on ne peut se contenter d'une solution a
unc permutation et a un filtre pres, car la démodulation OFDM cxige la connaissance

cxacte de toutes les sous-portcuses ainsi que de leurs positions.
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4.6.1 Ambiguité de permutation

On commence par résoudre 'ambiguité de permutation ct retrouver 'emplacement
de chaque sous-porteuse. A cet effet, de nombreuses techniques d’apprentissage sont
proposces dans la littératurc olt les séquences d’apprentissage sont appelées préambules
[21], [22], [23], [24].

Dans lc cas de I'algorithme SOMOD, il est néeessaire que les préambules utilisés soient
orthogonaux afin de toujours pouvoir les localiser malgré I'existence de 'ambiguité du
filtre pros [24].

Ainsi, de simples filtres adaptés aux préambules sont suffisants pour réarranger les sous-
porteuses de chaque utilisateur car il s’agit, lors de 'apprentissage, de faire correspondre
chaque sous-porteuse a l'estimée ayant le plus de corrélation avee clle. La conception
de ces préambules est décisive quant aux nombres de symboles OFDM consommés pour
I'apprentissage. 11 est démontré en [24] que leur nombre peut étre réduit & un symbole
OFDM grace a I'utilisation de séquences particulieres appelées séquences complémentaires
de Golay (Golay Complementary Sequences (GCS)).

Decux équences a = (ag,ay,...,ax—1 ¢t b = (b, by,...,bx_q, avee a;,b; € +1,—1, sont

dites pairc complémentaire de Golay si

N—-k-1 N—k-1
VEE[LN 1] Y g+ Y bibyk =0. (4.34)
i=0 ={

4.6.2 Ambiguité du filtre pres

Unc fois 'ambiguité de permutation résolue, toutces les sous-portcuses, i.c., les
vecteurs lignes qui composent la matrice u;, sont retrouvées & un filtre pres dans z;.
Le probleme d’identification des KN sous-porteuscs se réduit & un probléme de KN

¢galisations dans le domaince temporel de type Single Input-Single Output (SISO) ct
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Figure 4.3. Egalisation dans le domainc temporel TEQ.

(k)
Ui(n) ——p

Filtre

(k.n)

Q

(k)
Zin)
IR,

Egaliseur
(k)

Vv

A K
—— Ui (n)

Figure 4.4. Egalisation dans lc domaine temporel TEQ.

notées TEQ pourTime Equalization. L’équation qui rassemble les KN systemes SISO

cst la suivante:

z; = Qllg.

(4.35)

ol Q cst une matrice diagonale cn blocs, avee K bloes de dimension N x N répartis sur

la diagonale comme illustré par 'équation (5.2):

QM onn Onn

Onvy Q¥ Onn
Q -—

Ony Onn Q)

(4.36)

Les élements Q*(n, 1), Q% (n,2),....QM (n, N) sont les coéfficients du filtre Q%™

d’ordre N appliqué 4 la sous-portcuse ugk)(n).

Chaque sous-porteuse nik)(n) suit le schéma de la Figurc 4.4.
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On trouve alors les relations suivantes:

N
M) =Y Q¥n,)uPn-1) n=01,..,N-Letk=0,1,.. K-1, (437
3 T

i=1

01 Cncore
2 (n) = Q4" (n) * u® (n), 438
ct

#(n) = VEI (n) % 29 (n). (4:39)

Des deux équations (4.38) ct (4.39), on déduit que pour réaliser I'égalisation SISO, le

filtre égaliscur V doit vérifier la rclation suivante:
VED (n) « Q¥ (n) = 4, (4.40)

Différentes approches d’égalisation aveugle TEQ ont déja été élaborées ct sont
résumées dans de nombreux ouvrages [19].
Il est toutcfois intéressant de noter que les préambules orthogonaux vus dans le

Paragraphe 4.6.1 peuvent aussi ¢tre exploités pour détérminer les filtres de la matrice Q.

4.6.3 Cas de la structure classique de P’algorithme SOMOD
L’algorithme SOMOD peut étre appliqué au systtme MIMO-OFDM sans tenir

compte du modele mathématique de 'équation (2.24). Le modéle convolutif ne concerne

(k)

plus les sous-portcuses mais dircctement les K signaux sources s, cn séric, i.c., le signal
représenté en rouge sur la Figure 4.5.

Dans cc cas, les signaux retrouvés a la sortic de 'algorithme SOMOD sont les estimées
des signaux sources séric et de leurs versions retardées.

L’égalisation SISO sc fait maintcnant dans le domaine fréquenticl apres avoir effectué la
démodulation OFDM ct appliqué la DFT. On parle alors d’égalisation FEQ (Frequency

Equalization). Le systéme complet est représenté sur la Figure 48.
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Figurc 4.5. Schéma de I'émission pour un utilisatcur.

Soit g la matrice qui définit, dans le domaine temporel, le filtre d’ambiguité associé
au signal séric ugk]. Si l'ordre de chaque g, k=1, 2, ..., K, cst au maximum ¢égal &
la longucur de l'intervalle de garde, la convolution linéaire w'™ (n) = g®)(n) u‘m (n)
devient circulaire. En passant dans le domaine fréquenticl, par la démodulation OFDM,

on trouve

zgk}(m) = G¥(m). égk](m), (4.41)

G*®(m) = DFT(g® (n)). (4.42)

Ainsi, I'égalisation FEQ revient a faire des divisions par les G*)(m).

4.7 Cas d’un canal de communications non dispersif
4.7.1 SOBI

Si I'ordre du canal de transmission cst approximé a un, le modele convolutif de

I'équation {2.1) devient instantané de la forme



43

capteur 1

capteurJ o ¢ o

capteur 1

capteur J

X u
a un filtre et une
permutationprés
L i L i
L i+l i e —=tHT < < b
= [===T T Sy | ) =
— : : :
- M )
MLs i g m »--HTH
agpe
o 2
:| 885
L i 4 82:' E [ i
i+1 i SRR T EH ¥ S | .
=1 I g v‘; > Z E: T
MLs e s > pl1--H1H
Figure 4.6. nouvclle structure de SOMOD.
U
X & un filtre et & une
permutation prés
NLs
-~
R, === |
O |
o © )
n A -
.| 938
L] om NLs
. 2 l [=]
rrrm) i rry SP-ZP_ ——= - ey
> —N S|/ —H
MLs : .
L'MLs cw

Figurc 4.7. structure classique de SOMOD.

| AnejBsiin

Y inejasjjin



W modulation
=" oFoM

s modulation
$1—"1" oFpM
i modulation
ST oFDM

Figurc 4.8. Egalisation dans le domaine fréquenticl FEQ .

SOMOD

W

[

W

2 (n) = Z RGB ) (n) 4 b9 (n)

44

jobmoketion Lo} re@ s
.-l'-'J
5 i o
dé"‘g"';wuw‘ —» FEQ |—= s
démod i) zﬂ,‘l )
oM [~ FEQ — 5
n=0,1,...,N, (4.43)

Il est alors possible d’appliquer dircctement aux signaux de mélange séric unc variante

de I'algorithme de diagonalisation conjointe en blocs. Cette méthode cst appclée Second

Order Blind Identification (SOBI) [9]. Son principe cst la diagonalisation conjointe d’un

ensemble de matrices de corrélation & des retards différents. La différence de SOBI par

rapport 8 SOMOD cost qu'il n'y a plus de notion de diagonalisation en blocs; On parle

désormais de diagonalisation tout court.

Les étapes de fonetionnement de 1'algorithme SOBI sont résumées comme suit:

e Calcul de la puissance du bruit ¢f cn moyennant les J — K plus petites valcurs

propres de la matrice de corrélation R, (0).
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e Calcul de la matrice de blanchiment W, i.c., une matrice qui vérific la relation

suivantc:

E(Wm(n)- (m(n))ﬂ(w)ﬂ) — WR,(OW" = I . (4.44)

En sc basant sur la décomposition en valeurs propres de R, (0), on trouve
. 1 1 i
W = [—Ev = —-—VK] : (4.45)

ou [Ay,...,As] et [vy,...,v,] sont repectivement les valeurs propres et les vecteurs
propres de R.(0) dans 'ordre décroissant.

e Calcul des matrices de corrélation blanchies pour un ensemble de retards arbitraires
I, s€ [1, S]:

H

R.(L) = WR(L)W . (4.46)
e Calcul de la transformation unitaire U = WH par diagonalisation simultanée de
I’ensemble R.{l,).s € [1,5].

e Estimation des signaux sources tels que

u;(n) = UfWx;(n). (4.47)

4.7.2 Autre application de SOBI

De la méme maniére que pour 'algorithme SOMOD, deux approches sont possibles
pour SOBL La premitre, celle citée ci-dessus (Paragraphe 4.7.1), reprend la vision du
probléme de SOMOD classique, i.e, on ne considére pas le modeéle MIMO-OFDM 1nais
le modéle MIMO des si-gnaux série.

Dans ce qui suit, on présente unc nouvelle approche pour 'application de I'algorithme

SOBI au systéme MINMO-OFDM. Le principe est de considerer, de la méme maniere que
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lors de la nouvelle structure de SOMOD, I'estimation des sous-porteuses et non des sig-
naux sources séric.

Lorsque lc nombre N de sous-porteuses est suffisamment grand,la largeur de bande
de chaque sous-porteuse devient suffisamment étroite pour que la réponse du canal reste

constante sur cette bande [26]. Ainsi, si la condition
Af = B/N < B, = 1/Traz, (4.48)

avec B la largeur de bande de transmission, Tjax le plus grand retard engendré par
lc canal multitrajets ct B, la bande de cohérence du canal, est vérifide, la réponsc
fréquenticlle du canal & la fréquence n d’unc sous-porteuse entre un utilisatcur & ct un
capteur j n’est plus un polynome cn 2 mais unc constante complexe notée hG#%) (n). On

obticnt, par conséquent, N mélanges instantanés indépendants, sous la forme suivante:

K
() = 3" R ) () + 8P (n)  n=0,1,....N. (4.49)
k=1

L’éeriture matricielle donne

x;(n) = H(n)u;(n) + b;(n) =01 N, (4.50)
o1l
RO () ... ALK (p)
H(n) = : : ! (4.51)
h(J.l)(n) =y h(_J'KI(n)

Ainsi, on a N mélanges instantanés quon traite séparément avee I'algorithme SOBL



CHAPITRE 5
SIMULATIONS

5.1 Introduction

Afin d’¢étudicer les performances des deux méthodes SS et SOBI présentées respee-
tivement au Chapitre 3 et 4, un certain nombre de simulations a été effectud.
Le présent chapitre résume les résultats de ces dérnieres. Il comporte deux parties prin-
cipales. La premicre concerne la méthode SS, qui est comparée & deux autres méthodes
de référence. Dans la scconde partie, sont données les performances de la méthode SOBI
pour un systeme MIMO-OFDM.
La configuration du systeme considéré est donnée a chaque fois sur la figure correspon-

dante.

5.2 Performances de la méthode SS
On utilisc dans cette partic deux méthodes de référence pour I'égalisation du canal:
e Méthode d’égalisation exacte : ou lcs valcurs réelles des réponscs impulsion-
nelles du canal sont connues par le réeepteur ct utilisées pour récupérer les signaux
utiles.
e Méthode d’égalisation par apprentissage: ou les réponses impulsionnelles du

canal sont cstimées a I'aide de Ly échantillons de blocs OFDM pilotes.

5.2.1 Estimation du canal
Rappclons que la méthode SS est destinée en premier licu a 1'égalisation du canal

de transmission. Il est done évident que la qualité de réeeption des signaux dépend de

47
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la qualité d’cstimation des réponscs impulsionnelles des canaux entre les utilisatcurs ct
les antennes réeeptrices. Ainsi, on étudie les performances de la phase d’estimation du
canal.
Pour ce faire, on calcule la racine carrée de P'erreur quadratique moyenne normalisée
(Root Mean Square Error (RMSE)) cntre les réponses estimées du canal ct leurs valeurs
réelles.

RMSE cst définic comme suit:

J K ¢ (3K ik
bt |12

RMSE = - :
Y iR

(5.1)

on l}(j’k) ct hY*) sont les réponses impulsionnelles du canal cstimées et réelles, respee-
tivement.

RMSE est calculée en fonction des deux paramétres suivants: le rapport signal sur bruit
(Signal to Noise Ratio (SNR)) et le nombre d’échantillons de blocs OFDM (Ls).

RMISE est moyennée, A chaque fois, sur 100 réalisations indépendantes de Monte-Carlo
(MC). Elle est calculée pour la méthode SS et pour la méthode d’apprentissage, prenant

deux valeurs différentes de Ly, i.e., Ly=50 et Ly=800.

5.2.2 Effet du SNR

On note, & partir de la Figure 5.1, que estimation du canal est sensible a la puis-
sance du bruit. Toutes les courbes ont la méme allure. On en déduit que l'effet du bruit
est le méme.
Lorsque la puissance du bruit est trés faible, Uerreur est de 'ordre de 1074, Par contre

quand le SNR est trés faible, ie., le bruit est prédominant, l'identification n’est plus
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Figure 5.1. RMSE des canaux estimés en fonction du SNR .

valable car Uerreur est trop grande.

Cette constatation est prévisible dans le cas de la méthode SS car son principe est de
détérminer les deux sous espaces signal et bruit en se basant sur I'’hypothese, trés vraisem-
blable, que la puissance du bruit est inférieure A celles des signaux, i.e., o2 est la plus
petite valeur propre de H (équation (3.9)). Une fois cette hypothése non vérifiée, la
démmpt)sitiml en sous espaces devient incorrecte.

Pour la méthode d’estimation par apprentissage, la qualité de la résolution dépend de la
valeur de Ly. On note, en effet, que cette méthode ne présente un intérét par rapport
a la méthode SS que si Ly est suffisamment grand pour maintenir le rang de la matrice
des signaux pilotes émis et éviter le cas de la singularité.

Quant, a leffet du bruit, il est le méme que pour la méthode SS car lestiination par

apprentissage suppose également que le bruit est négligeable.
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Figure 5.2. RMSE des canaux estimés en fonction de L, .

5.2.3 Effet de L,

A partir de la Figure 5.2, on constate que, dans le cas SS, la courbe RMSE converge
en décroissant vers une valeur constante. Par conséquent, il existe un seuil & partir duquel
la valeur de L, n'influe plus dans I’estimation du canal par la méthode SS. On rejoint
alors le cas de la méthode d’apprentissage ou l'estiination est indépendante de L,.

Dans I’algorithme SS, la valenr de L, intervient dans le calcul pratique de la matrice de

corrélation R, comme suit:
e
3

Plus la valeur de L, est grande, plus Ierreur d’approximation est réduite et plus on se
rapproche de la valeur théorique de R, qui est égale a E(xle’ ) A partir d'une cer-

taine valeur de L,, relativement grande par rapport aux dimensions du systéme, Uerreur
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Figure 5.3. Amplitudes des réponses impulsionnelles du canal.

d’approximation de I'équation (5.2) devient tres faible et ne peut plus ctre sensiblement
réduite malgré 'augmentation de la valeur de L,, d’ou la convergence vers unc valeur
constante.

En cc qui concerne la méthode d’estimation par apprentissge, clle st completement
indépendante de L, car, en aucun moment, ce factenr n’entre en considération dans

’cstimation du canal, d’oit les deux droites horizontales sur la Figure 5.2.

5.2.4 Visualisation des canaux de transmission

Sur la Figure 5.3 sont représentées les amplitudes des réponses impulsionnelles dun
canal d’ordre 8. Tous les canaux cstimés sont presque parfaitement superposés a leurs
valeurs exactes. On en conclut que pour un choix adéquat des parameétres du systeme de

transmission, 'estimation du canal est quasi parfaite.
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5.2.5 Egalisation du canal
De la méme maniére qu’en 5.2.1, on évaluc les performances de la phasc d’égalisation
par le calcul du eritere de performance RMSE entre chaque signal reconstitué et sa valeur

cxacte. RMSE cst toujours calculée en fonction de L, et du SNR.

5.2.6 Effet du SNR

A partir de la Figurc 5.4, on constate que I'égalisation du canal par les trois
méthodes est sensible a la puissance du bruit.
En effet, lors de toutes les opérations d’égalisation, lc terme additif du bruit a été supposé
négligeable devant le produit Hu;. Puisqu’aucunc des trois méthodes n’a pris ce terme
cn considération, lorsque le terme Hu; n’est plus prédominant, 1'égalisation n’est plus

valable.

RMSE des signaux estimés en fonction du SNR
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Figure 5.4. RMSE des signaux estimés en fonction du SNR.
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Figure 5.5. RMSE des signaux estimés en fonction de L,.

Par contre, une fois un certain niveau du rapport SNR atteint, 15dB pour le systéme
considéré sur la Figure 5.4, les trois égalisations deviennent quasi parfaites et RMSE se

rapproche de zéro.

5.2.7 Effet de L,

L’égalisation du canal par les deux méthodes de référence exacte et par apprentis-
sage est indépendante du nombre d’échantillons de blocs OFDM observés (Figure 5.5),
car comme pour la phase d’estimation du canal, le parameétre L, n’entre pas en compte

lors de ces deux méthodes.

-

et

“En cc qui concerne la méthode d’égalisation SS, le paramétre L, influe sur estimation
des signaux de la méme maniére qu’il influe sur U'estimation du canal car la qualité de

I'égalisation du canal dépend de la qualité de son estimation.
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Figure 5.6. Estimmation des signaux filtrés.

5.3 Performances de la méthode SOBI

Dans ce qui suit nous effectuons des simulations sur 'approche SOBI telle que
décrite dans le Paragraphe 4.7.1, i.e, l'approche qui considére les signaux série et non les
sous-porteuses. Le canal de transmission est désormais supposé non dispersif.

Le systéme étudié est décrit par les parametres suivants: K=2, J=3 et N=8. L’intervalle
de garde est de type ZP ct est de longueur égale a 2 symboles.

Pour traiter les signaux numériques, on utilse deux filtres AR d’ordre un. Le coeflicient du
premier filtre est ay = 0.95exp(j27(0.3)). Celui du second est az = 0.95 exp(j27(0.7)).
Sur la Figure 5.6, on observe les deux signaux émis aprés modulation et filtrage ainsi
que leurs estimées par 1'algorithme SOBI. Cette résolution ;Etaiht complétement aveugle,
U'estimation se fait & un scalaire et & une permutation pres.

On étndie les performances asymptotiques du présent systéme en fonction des denx

parametres SNR et L,.
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RMSE des si stimés par SOBI en fonction du SNR
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Figure 5.7. RMSE des signaux estimés en fonction du SNR.

5.3.1 Effet du SNR

On note sur la Figure 5.7 que I’estimation des sighaux par la méthode SOBI est
sensible & la puissance du bruit. Fn effet, on observe que la valeur de 'erreur RMSFE
n’est pas négligeable pour des niveaux de bruits élevés. Toutefois, elle s’atténne trés
rapidement dés que le rapport SNR augmente.
L’effet important du SNR sur I'estimation des signaux est du au fait que ’hypothese sur
laquelle se base I’algorithme SOBI, et qui stipule que la puissance du bruit est faible par

rapport a celle des signaux sources, n’est plus vérifiée.

5.3.2 Effet de L,
On remarque sur la Figure 5.8 que pour un petit nombre d’échantillons de blocs
OFDM obscrvés, i.c., L, petit, 'erreur RMSE sur estimation des signaux est grande. En

effet, en pratique, plus la longueur des signaux générés est courte, plus leurs séquences de-
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Figure 5.8. RMSE des signaux estimés en fonction de L.

viennent dépendantes et la propriété de décorrélation mutuelle est perdue. Par conséquent,

il est important de maintenir une longueur d’observation minimale qui n’altére pas les

performances de 'estimation.
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CHAPITRE 6
INTERFACE GRAPHIQUE

Introduction

Dans un souci de simplicité ct d’accessibilité, nous avons mis en place une interface

graphique, nommée PFPFE ct réalisée sous Matlab 6.5, affichant toutes les performances

asymptotiques des méthodes d’égalisation SS, exacte, ct par apprentissage ainsi que les

performances de la méthode aveugle SOBL

6.2

6.3

Objectifs de I'interface graphique

Les objectifs pour lesquels la plate forme PFPFE a 6té réalisée sont:

Permettre a tout utilisateur d’effectuer simplement et directemnt des simulations
sur le systeme MIMO-OFDM étudié. Les opérations & suivre se résument A remplir
des champs de saisic ct/ou & appuyer sur des boutons poussoirs de validation ou
d’activation.

Redimensionner le systeme MIMO-OFDM sclon la néeessité de 'analysce & effectuer.
Faciliter la comparaison entre différentes méthodes.

Visualiser l'effet de plusieurs paramétres sur un méme systéme sans avoir a le
reconfigurer.

Profiter d’un fenctrage intégré compacte ot agréable.

Description de Pinterface graphique
L’interface PFPFE sc compose de quatre zones distinetes ¢t d’'un menu:
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6.3.1 Parametres
Cette partic cst destinée a la configuration du systeme MIMO-OFDM par la saisic
des valeurs des parametres qui le déerivent & savoir:
e N: ordre de la modulation OFDM. Sachant quc cette valeur est une puissance de
2, unc concaténation systématique a licu par la plus proche valeur admise. En
alternative au champ de saisic; un slider a été concn pour délimiter les valeurs
possibles de N & 9 valeurs appartcnant a I'intervalle limité par 4 ct 1024.
e K: nombre d'utilisateurs, i.c., nombre d’antennes d’émission.
 J: nombre de capteurs, i.c., nombre d’antennes de réception.
e SNR: rapport signal sur bruit cn dB.
e L: ordre du canal de transmission.

e L,: nombre de blocs de symboles OFDM obsérvés.

Figurc 6.1. Zonc des parametres.
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® Choix du type de modulation: trois possibilités s'offrent a I'utilisatcur; modulation
binaire, modulation BPSK ou encore QPSK.
L'interfacc PFPFE cst congue de sorte & toujours respecter les conditions J > K ct

N > L. Sil'utilisateur n’en tient pas compte, un message d’erreur s'affiche.

6.3.2 Boutons d’activation

Cette partic comporte quatre boutons poussoirs:

e > : Cc bouton permet de passer a la fenétre intégrée suivante. Clest par conséquent
unc action liée a la fonction active.

® < : Ce bouton permet de retourner 4 la fenétre intégrée précédente. Cette action
cst également liée a la fonction active.

e Reset : C’cst un bouton de réinitialisation.

e Help : Son action est d’afficher une fenétre d’aide qui contient unc description de

la plate forme.

6.3.3 Fonctions
Cette zone de 'interface intégre une fenétre évolutive dont Parborescence cst représentée

sur la Figure 6.2.

6.3.4 Zone d’affichage de la figure
Sur cette partie de l'interface s'affiche, & la fin de chaque simulation, la figure
résultante. Au moment de I'exécution, apparait unc barre d’attente qui fait paticnter

I'utilisatcur.

6.3.5 Menu

Le menu est composé de deux éléments principaux:
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P Fonctions N
| Comparaisons ' | Performances '
Il JL
Choix d'un ensemble de méthodes (inclusion) Choix de la méthode (exclusion)

SoBI SS Exact Apprentissage 50BI SS Exact Apprentissage

Choix d'un test de performance

visualisation
des canaux

BER RMSE(signaux} | | RMSE(canaux)

Saisie du nombre de réalisations de MontéCarlo .

Figure 6.2. Arborescence de la zone des fonetions.

e Mcnu : qui comporte, & son tour, deux fonctions principales; la fonction Print qui
permet d'imprimer et de sauvegarder la figure courante, ot la fonction Close qui
ferme toute la plate forme.

e 7 : qui comporte également deux éléments; le premier reprend la fonetion Help des
boutons d’activation, ct le second est une fonetion nommée about... qui affiche une

fiche d'identification dc la plate forme PFPFE.
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Exécution de Pinterface graphique

Pour exécuter unc simulation a partir de l'interface PFPFE, il suffit de suivre les

étapes suivantes:

1.

Entrer, dans la zone des parametres, les valeurs des parametres déerivant le systeme
MIMO-OFDM 4 étudicr.
Choisir la fonction que I'on veut exéeuter en cochant ct/ou cliquant sur les cascs

correspondantes dans la zone des fonctions.

. Valider, & chaque étape, les choix effectués sur la zonc des fonctions cn appuyant

sur le bouton >>.

Unc fois arrivé en fin de parcours, choisir lc nombre MC de réalisations de Monte-
Carlo a effectuer et appyuer sur le bouton > pour lancer 'exécution.

Attendre 'écoulement du sablier de la barre d’attente.

Visualiser la figure finale résultante.

Pour effectuer une nouvelle simulation sur le meme systéme, il suffit de rebrousser
chemin en appuyant sur le bouton < jusqu’au niveau ou I'on veut faire un change-
ment.

Réinitialiser la plate forme en appuyant sur le bouton Reset afin d’effectuer de

nouvclles simulations sur un nouvean systeme.

La Figurc 6.3 montre un cxemple de simulation de la performance RMSE sur les si-

gnaux cstimés par la méthode SS en fonction du SNR et moyennée sur 100 réalisations

indépendantes de Monte-Carlo.
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Figure 6.3. Exemple d’une simultaion effectucée sur la plate forme PFPFE.



CHAPITRE 7
CONCLUSION

Nous avons vu tout au long de ce projet, I'importance des systemes MIMO-OFDM
dans les communications a hauts débits de transmission et comportant des trajets mul-
tiples.

L’intérét de notre étude s’est porté sur la partic de reconstitution des signaux utiles
au niveau des réeepteurs. Les méthodes classiques pour cette opération opérent en deux
phases; I'estimation du canal de transmission puis son ¢galisation.

L’algorithme SS de décomposition en sous espaces est 'une des méthodes les plus
réecentes de cette catégorie, dont les simulations prouvent efficacité.

Cependant, cette méthode requiert, lors de 'estimation du canal, une phasc de cal-
culs intermédiaires qu’on s’efforce, dans ce projet, d’éviter par I'exploitation d’algorithmes
aveugles de déconvolution.

Le modele du systéme MIMO-OFDM étudié¢ étant convolutif, 'algorithme SOMOD
cst le plus adéquat pour réaliser la déconvolution.

Notre travail consiste & adapter cet algorithme au modele linéaire, déja développé,
du systeme MIMO-OFDM. Pour garder la méme structure matriciclle, on utilise de sim-
ples matrices de passage et on estime toutes les sous-porteuses de tous les utilisateurs.
Le dimensionnement matriciel du probléme se trouve alors fortement augmenté ct de-
vient, en pratique, difficile & implémenter. 11 st toutefois identique an dimensionnement
considéré par la méthode SS.

Le principe sur lequel sc base SOMOD cst la diagonalisation conjointe d'un ensem-

ble de matrices de corrélations calculées & des retards temporels différents. Les signaux
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numériques doivent ctre traités afin de contenir de la corrélation temporelle ot avoir des
densités spectrales de puissance de formes différentes. Nous utilisons, & cet effet, des
filtres AR ayant des coe fficients différents pour chaque utilisateur.

L’cstimation des sous-porteuses par SOMOD sc fait &4 un filtre et & une permmuta-
tion pres. L'utilisation combinée de préambules orthogonaux ct d’égaliscurs TEQ pour-
rait résoudre ce probleme.

La méthode SOMOD peut c¢tre exploitée de maniere différente en ne considérant
plus le modele linéaire du systeme MIMO-OFDM; mais juste un systeme MIMO convo-
lutif indépendant de FOFDM. L’estimation a alors licu pour les signaux séric et non pour
les sous-portcuses. Aussi, des égalisations FEQ peuvent ctre utilisées si la condition de
la convolution cyclique est vérifice.

Dans le cas d’un canal de transmission non dispersif, i.c., un mélange instantand,
nous utilisons I'algorithme SOBI qui cst une variante de SOMOD. Deux approches de
SOBI sont également & considérer.

En perspecetives a ce travail, nous projetons d’approfondir 1'étude des préambules
GCS afin dc les utiliser pour la résolution de I'ambiguité et mener la démodulation OFDM

jusqu’an bout.



ANNEXE A

ELIMINATION DES ISI ET DES IBI
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Grace & 'un des deux types d’intervalles de garde CP ou ZP, on arrive & éliminer
les intérférences ISI. Par contre, ce n'est qu’avee le ZP qu'il est possible d’éliminer les

intérférences 1BI.

A.1 Elimination des ISI

Sur la Figure A.1 est représenté le principe de la convolution cyelique pour une
modulation OFDM d’ordrec N=8 ct pour un intervalle de garde de type CP de longucur
égale a 3 intervalles de transmission d’un symbole. L’ordre du canal cst de 3.

La condition & respecter est que la longucur de l'intervalle de garde soit au minimum
¢gale a l'ordre du canal. Dans cc cas les intérférences entre symboles sont systématiquement
¢liminées car les intervalles de garde sont enlevés a la réeeption. La convolution cntre
un bloe de symboles OFDM et la réponse impulsionnelle du canal devient circulaire et le
passage au domaine fréquencicl donne un produit entre les DFT de ces derniéres.

Ce qui est représenté pour le CP est parfaitement applicable au ZP. Done les deux types

d’intervalles de garde éliminent les ISI.

o IR
:rrwls;r:‘?iem intervalie
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hi h2 h3 Bioc; OEDM cpP temps
<> < - B

>
-sarasasusaazulaaa?aslwb?babsubamm[bab?bs] :>
~——

h1a8 h2a7 h3eb
hia7 h2a6 h3a5
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Figure A.1. Elimination des ISI par lc CP.



A.2 Elimination des IBI
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Figure A.2. Elimination des IBI par le ZP.
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La Figure A.2 illustre le phénoméne des intérférences entre blocs OFDM. Pour les mémes
paramotres de modulation que ccux de 'exemple précédent, on montre qu’avee un inter-
valle de garde de type ZP (Partic (B)) les intérférences sont annulées. Ce qui n’cst pas

le cas lors de I'utilisation du CP (Partic (A)).



ANNEXE B

MELANGES CONVOLUTIFS ET INSTANTANES
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Soient K signaux sources notés si(t), k = 1,2,---, K ct J signaux de mélange obscrvés

a travers J capteurs de réception et notés z;(t), j =1,2,--- , J.

Si on supposec que les canaux ct les capteurs sont des filtres linéaires, on écrit alors
K
z;(t) = thj(t) *s(t), J=1,---,J, (B.1)
k=1

oll hg;(t) cst un filtre linéairc qui modélisc la rclation entre la &*™ sourcc ct le 5™
capteur.
En passant aux signaux échantillonnés, I'équation B.1 devient

z3(n) = 33 b (Dsiln — D), (B.2)

k=1 I=1

ol n représente le temps discret et L est 'ordre maximal de tous les canaux de trans-

mission.

L’équation (B.2) définit un mélange convolutif.

Dans lc cas le plus simple o1 les hy; sont des constantes, i.c., L cst réduit & un,

I'équation (B.2) devient

zi{n) = Z hijsk(n), (B.3)
k=1

La nouvelle relation (B.3) définit un mélange instantané.



ANNEXE C

DESCRIPTION DE LA MATRICE DE PASSAGE T¢,c,
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Les matrices de passage Te,c,, avee (C,Cs) € {(K,N).(J, M)}, sont définics comme

suit:

T

Teie,= | AT AT ... AT} , (C.1)

CgTuis

ol la matrice A est de dimension € x CCy ct cst construite comme suit:

=t = CC: - ~
B LR 70 y
C:
ot T ——— s
0 s e 0 1 0 se e 1]
20: 5
0 aw e ro 1 Q0 oo 0 19
2 (C-H G BCRG TR -2 1
0 0 o9 0 1 0+ee \J
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