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RRééssuumméé  

Le monde des transports constitue un acteur majeur du développement des nouvelles technologies de 
l’information et de la communication afin d’améliorer l’efficacité, les performances et la sécurité des 
déplacements en optimisant l’usage des infrastructures et en contribuant ainsi au développement durable. 
Certains de ces besoins demandent des liaisons bidirectionnelles haut débit et robustes. Les techniques « multi-
émetteurs, multi-récepteurs » (MIMO : Multiple-Input, Multiple-Output) offrent de telles caractéristiques. Elles 
reposent sur l’utilisation conjointe d’un réseau d’antennes à l’émission et à la réception. Elles permettent une 
amélioration des débits ou de la robustesse sans augmenter les puissances d’émission et les bandes de fréquences 
allouées. 
 
Les travaux présentés dans ce mémoire portent sur l’utilisation des techniques MIMO pour des applications dans 
les transports publics (autobus urbains ou métros). Notre travail de recherche s’est tout particulièrement orienté 
vers la connaissance et la modélisation du canal de propagation MIMO afin de disposer des outils adaptés lors de 
l’analyse des performances d’une chaîne de transmission MIMO. 
 
Comparativement aux techniques SISO (Single-Input, Single-Output), les techniques multi-antennes exploitent 
la dimension spatiale du canal de propagation caractérisée par la corrélation spatiale. Dans le cas d’un système 
MIMO à NT antennes d’émission et NR antennes de réception, il est possible de mettre en évidence plusieurs 
canaux de propagation indépendants qui correspondent à des modes de propagation « propres » associés aux 
trajets des signaux entre l’émetteur et le récepteur. Le nombre de ces « modes propres » dépend du degré de 
corrélation entre les NT.NR canaux SISO élémentaires. La pertinence d’un modèle de canal MIMO dépend donc 
de sa capacité à traduire le degré de corrélation dans le canal. 
 
Différents types de modèles de canal MIMO sont présentés dans ce mémoire : les modèles déterministes et les 
modèles stochastiques. Nous insistons plus particulièrement sur les principes de construction des modèles 
stochastiques parce qu’ils ne demandent pas une description de l’environnement et qu’ils sont simples 
d’utilisation. Ils sont fondés sur le calcul de la corrélation dans le canal. Ces modèles de canal sont comparés à 
partir de mesures réalisées dans différents environnements, un tunnel de métro et deux environnements 
« indoor ». L’influence des différents environnements sur la capacité d’un canal MIMO est présentée. Il ressort 
de cette comparaison que les modèles qui décrivent le mieux le comportement du canal MIMO quel que soit 
l’environnement sont ceux qui reposent sur la matrice de covariance du canal qui permet de prendre en compte 
de façon intrinsèque à la fois la puissance et la phase des coefficients du canal. 
 
La transmission d’un flux vidéo issu d’un système de vidéo surveillance à l’intérieur d’un bus vers un poste de 
contrôle distant est simulée sous Matlab. Les différents algorithmes implémentés sont décrits et nous rappelons 
leurs performances. Le meilleur modèle de canal identifié est appliqué sur des mesures réalisées en 
environnement semi-urbain. Nous montrons le gain apporté par les systèmes MIMO sur les débits ou la 
robustesse de la liaison sans fil et l’influence des caractéristiques du canal de propagation sur les performances. 
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LLiissttee  ddeess  nnoottaattiioonnss  

 
Nomenclature ______________________________________________________________ 
v  vecteur 
M  matrice 
p, P  valeur scalaire 
mi  la iième colonne de la matrice M 
mij, M(i,j) l’élément de M se situant sur la iième ligne et la jième colonne 
 
Algèbre ____________________________________________________________________ 
(.)H  transposé hermitienne d’une matrice 
(.)T  transposé d’une matrice 
(.)*  conjugué d’une variable complexe 
(.)+  pseudo-inverse d’une matrice 
(.)-1  inverse d’une matrice 
*  opération de convolution 
⊗  produit de Kronecker 
°  produit terme à terme 
|x|  module du nombre complexe x ou valeur absolue du nombre réel x 
||.||  norme euclidienne 

||M||F  norme de Frobenius telle que ∑∑
= =

=
m

1i

n

1j

2

ijF
mM  

log(.)  logarithme à base 10 
det(.)  déterminant 
trace(.)  trace d’une matrice 
diag(.)  diagonale d’une matrice 
min(.)  minimum 
vec(.)  vectorisation d’une matrice (empilement des colonnes) 
IN  matrice identité de dimension N 
M1/2  racine carré d’une matrice 
 
Probabilité _________________________________________________________________ 
E[.]  espérance 
prob(.)  probabilité discrète 
CN(µ,σ) distribution gaussienne complexe à symétrie circulaire de moyenne µ et de 

variance σ2  
I(.)  information mutuelle 
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Symboles __________________________________________________________________ 
Â, â, â  estimation de A, a ou a 
H  matrice de canal normalisé 
H~   matrice de canal non normalisée 
E, e, e  notation relative à un signal émis 
R, r, r  notation relatif à un signal reçu bruité 
B, b, b  notation relative à un bruit 
S, s, s  notation relatif à un signal reçu non bruité 
NT  nombre d’antenne à l’émission  
NR  nombre d’antenne à la réception 
λi  valeur propre de M.MH 

λi
1/2  valeur singulière de M 

δ(t)   impulsion de Dirac 
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IInnttrroodduuccttiioonn  ggéénnéérraallee  

Nous vivons actuellement une époque où la communication et l’échange d’informations sont 
devenus des outils indispensables. Les évolutions majeures de la technologie contribuent à la 
généralisation de ces outils. Pour preuve, le nombre de téléphones mobiles en France atteint 
aujourd’hui 35 millions, le nombre d’abonnés Internet s’élève à près de 10 millions, les 
connexions Internet haut débit ADSL représentent la moitié des revenus Internet des 
opérateurs et les bornes d’accès WiFi se multiplient dans les lieux publics mais aussi dans les 
transports. 
 
Le monde des transports constitue un acteur majeur du développement de ces nouvelles 
technologies de l’information et de la communication afin d’améliorer l’efficacité, les 
performances et la sécurité des déplacements en optimisant l’usage des infrastructures et en 
contribuant ainsi au développement durable. L’introduction des systèmes de transmissions 
dans le domaine des transports répond à trois types de besoins : offrir de nouveaux services à 
l’usage des clients, rendre plus sûres les tâches de conduite dans le monde routier et 
automatiser les circulations ferroviaires. 
 
Les systèmes de communication, de localisation et de surveillance jouent aujourd’hui un rôle 
clef dans le domaine des transports. Des solutions génériques sont de plus en plus 
fréquemment exploitées. Cependant, les transports terrestres font encore largement appel à 
des solutions spécifiques et dédiées qui permettent de satisfaire les exigences de disponibilité, 
de débits et de robustesse du domaine des transports. Ainsi, il devient vital de trouver des 
solutions innovantes s’inspirant des technologies disponibles afin de répondre aux contraintes 
économiques fortes des transports. 
 
Parmi les solutions technologiques qui répondent à des besoins de transmission haut débit 
robustes, un concept innovant est apparu il y a quelques années. Il s’agit des techniques 
« multi-émetteurs, multi-récepteurs », plus connues sous l’acronyme MIMO (Multiple-Input, 
Multiple-Output). Ces techniques reposent sur l’utilisation conjointe de réseaux d’antennes à 
l’émission et à la réception qui permettent une amélioration des débits ou de la robustesse 
sans augmenter les puissances d’émission et les bandes de fréquences allouées. Partant de ce 
constat, l’INRETS-LEOST s’est attaché à l’étude des potentialités des systèmes MIMO pour 
des applications dans les transports publics (autobus urbains ou métros). Des premiers 
résultats prometteurs ont été obtenus dans le cadre du projet européen ESCORT ((Enhanced 
diversity and space time coding for underground) du 5ème PCRD (Programme Cadre de 
Recherche et Développement) achevé en décembre 2002. Les potentialités des systèmes 
multi-émetteurs, multi-récepteurs appliqués au système GSM-R (GSM-Railways) ont été 
démontrées lors des essais conduits sur des lignes de métro de la RATP. Le démonstrateur 
mis au point par Thalès Communication dans le cadre du projet a permis : 
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- de multiplier par 4 la capacité actuelle du GSM-R sur la base d'une transmission de 
type HSCSD (High Speed Circuit Swich Data) ou GPRS (Global Packet Radio 
System) en utilisant quatre antennes à l'émission et à la réception et des algorithmes 
ad hoc de codage spatio-temporel sans augmenter la bande allouée au système. 

- d'augmenter la fiabilité et la qualité du lien radio en gagnant 6 dB sur le rapport signal 
sur bruit en réception. 

 
Au regard de ces résultats, notre travail de recherche s’est tout particulièrement orienté vers la 
connaissance et la modélisation du canal de propagation MIMO, outil indispensable pour 
l’analyse des performances d’une chaîne de transmission. 
 
Dans le premier chapitre de ce mémoire nous décrivons brièvement les principaux besoins 
conduisant au développement de l’information et de la communication dans les transports 
terrestres. Les différents standards de communication par radio existants sont présentés. 
Partant de cet état de l’art, nous proposons un panorama non exhaustif des applications de la 
radio dans le monde des transports fondées sur des systèmes génériques ou des systèmes 
dédiés. En particulier nous montrons l’évolution actuelle des besoins vers les transmissions 
haut-débit et la nécessité d’appliquer au monde des transports des solutions théoriques 
développées pour les télécommunications. Nous citons pour mémoire les pistes de recherche 
prometteuses afin d’améliorer le débit des transmissions et nous proposons un état de l’art des 
recherches sur les techniques MIMO et notamment les travaux relatifs à la modélisation des 
canaux. Cela permet de situer le travail présenté dans la suite du mémoire. 
 
Dans le deuxième chapitre, nous abordons d’une part le problème de la modélisation du canal 
de propagation SISO (Single-Input, Single Output : système utilisant une antenne à l’émission 
et une antenne à la réception) et d’autre part le cas MIMO. Nous rappelons au préalable les 
caractéristiques principales du canal de propagation radio mobile et les perturbations induites 
sur le signal dans les domaines spatial, temporel et fréquentiel. Cette description nous conduit 
à proposer une représentation mathématique du canal à partir des fonctions de Bello et de leur 
fonction de corrélation. La notion de corrélation spatiale, importante pour les systèmes 
MIMO, est introduite. Deux représentations du canal MIMO sont données : la représentation 
classique et la représentation en « canaux propres ». Nous introduisons ensuite les différentes 
définitions de la capacité d’un canal MIMO et nous proposons une analyse de l’influence de 
la corrélation sur la capacité du canal. La dernière partie du chapitre traite le problème de la 
modélisation des canaux MIMO. Nous présentons les différents types de modèles existants 
puis nous insistons sur les principes de construction des modèles stochastiques que nous 
avons choisis de considérer dans ce mémoire. 
 
La modélisation d’un canal de propagation repose sur la connaissance des paramètres 
caractéristiques de ce canal. Il s’agit en particulier dans le cas des canaux MIMO de la 
corrélation du canal. Le troisième chapitre décrit une méthode de modélisation du canal de 
propagation MIMO à partir de mesures réalisées dans différents environnements de 
propagation, un tunnel de métro et deux environnements « indoor » situés dans les locaux de 
l’INRETS Villeneuve d’Ascq. Deux techniques de mesure du canal sont tout d’abord 
présentées, l’une utilisant un sondeur de canal et l’autre un analyseur de réseau. Les 
configurations de mesures sont ensuite décrites. L’analyse des résultats expérimentaux permet 
de calculer les paramètres caractéristiques du canal et de comparer les différents 
environnements afin d’observer leurs influences notamment sur la capacité d’un canal MIMO. 
Les modèles de canal présentés dans le deuxième chapitre sont générés et comparés pour les 
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différents environnements afin de déterminer celui ou ceux qui représentent le plus fidèlement 
le comportement du canal réel. 
 
Afin d’illustrer le gain apporté par les systèmes MIMO par rapport aux systèmes classiques 
SISO, le quatrième chapitre de ce mémoire est consacré à une application transport : la 
transmission d’un flux vidéo issu d’un système de vidéosurveillance à l’intérieur d’un bus 
vers un poste de contrôle distant. La simulation de cette application repose sur une chaîne de 
transmission MIMO développée sous MATLAB. Les différents algorithmes implémentés sont 
décrits et nous rappelons leurs performances. Le modèle de canal considéré est obtenu en 
appliquant directement le meilleur modèle identifié dans le troisième chapitre à des mesures 
réalisées en environnement semi-urbain. Nous montrons par les simulations le gain apporté 
par les systèmes MIMO sur les débits ou la robustesse de la liaison sans fil et l’influence des 
caractéristiques du canal de propagation. Ces résultats mettent en évidence l’intérêt des 
techniques MIMO afin de répondre aux besoins de transmission du domaine des transports 
routiers et ferroviaires. Ce constat nous conduit à proposer deux perspectives de recherche 
pour ce travail de thèse, l’une relative à la poursuite des investigations sur le canal de 
propagation MIMO, l’autre ayant pour but de réaliser une transmission réelle. 
 

 22

http://bibliotheques.univ-lille1.fr/grisemine


CChhaappiittrree  11  ::  LLeess  bbeessooiinnss  ddee  
ttééllééccoommmmuunniiccaattiioonn  hhaauutt  ddéébbiitt  eett  rroobbuussttee  

ddaannss  lleess  ttrraannssppoorrttss  tteerrrreessttrreess  

1. Introduction 
Il existe une grande variété d’applications des Technologies de l’Information et de la 
Communication (TIC), indissociables des systèmes de communication, de localisation et de 
perception de l'environnement [LEOST, 01] dans les transports terrestres. Leurs 
développements s’inscrivent au cœur des démarches européennes, nationales et locales visant 
à développer les systèmes intelligents de transport, tant routiers que ferroviaires. Trois 
principales classes d’application peuvent être identifiées : 
 

- les communications entre les véhicules et l’infrastructure (radio sol-train pour le 
contrôle-commande des circulations, radio 107,7 MHz des autoroutes, systèmes de 
télé-péage, alerte d’urgence des usagers, diffusion d’informations, télé-
vidéosurveillance de l’intérieur des métros et des autobus…), 

- les communications inter véhicules (radar anticollision coopératif, contrôleur 
d’allure intelligent, accostage automatique de rame de métro, télé-commande de 
locomotives de fret…), 

- les communications intra véhicules (réseaux de communication embarqués, fusion 
de données pour l’assistance à la conduite, objets mobiles communicants 
embarqués…). 

 
Le panorama des différents systèmes de transmission utilisés pour des applications routières 
ou ferroviaires est très large. Ces différentes technologies et les systèmes existants sont 
détaillés dans [Berbineau, 01] et [David, 01] respectivement dans le domaine des transports 
guidés et routiers. Les trois principales techniques utilisées sont : les communications sans fil 
ponctuelles de faible portée, les communications par couplage magnétique continu et les 
communications « longue distance » par radio incluant l'utilisation du spatial. Le spectre de 
fréquences exploité est très large. Il s’étend des très basses fréquences utilisées dans des 
équipements tels que les lignes bifilaires ou les boucles magnétiques, utilise la gamme des 
76 GHz pour les applications de radar anticollision voire celle des 90 GHz pour les systèmes 
passifs de détection fondés sur la radiométrie millimétrique. Les fréquences de la gamme 
infrarouge et optique sont aussi largement utilisées en particulier dans le domaine routier. 
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2. L’information et la communication pour quels 
besoins ? 
Les premières transmissions entre les véhicules et l’infrastructure sont apparues à la fin du 
XIXe siècle dans le monde ferroviaire afin de répondre aux besoins de la sécurité des 
circulations. Avec le développement de l’électronique, de l’informatique et des 
télécommunications, les besoins en transmission se sont ensuite multipliés du fait de la 
complexité croissante des installations de contrôle-commande mais aussi afin : 
 

- d’augmenter la sécurité des déplacements, 
- d’optimiser l'usage des infrastructures existantes en fluidifiant le trafic, 
- de réduire les coûts de fonctionnement et de maintenance, 
- de réduire l'impact des transports sur l'environnement, 
- d’offrir de nouveaux services à valeur ajoutée aux clients, 
- de développer les usages multi-modaux, 
- d’améliorer le niveau d’information et le sentiment de sécurité des passagers dans 

les transports publics. 
 
La même tendance est observée pour les véhicules automobiles dans lesquels sont aujourd’hui 
implantés des systèmes aux fonctions diverses, conçus afin d’augmenter le confort et la 
sécurité des occupants (système de guidage, d’alerte et d’assistance à la conduite). 
 
Les évolutions prodigieuses des techniques de communication et d’information et leur 
généralisation font naître de nouveaux besoins qui contribuent aux développements des 
télécommunications dans les transports terrestres. Aujourd’hui, les clients à bord d’un moyen 
de transport public (métro, autobus, train, avion) ou privé (véhicule automobile, camion) 
demandent que toutes les informations qu’ils ont pris l’habitude de recevoir en fixe dans la vie 
courante, professionnelle ou privée, leur soient délivrées même pendant leurs déplacements 
(téléphonie mobile, Internet mobile, services multimédias interactifs). Dans le même temps, 
afin de rendre les transports publics plus attractifs, plus fiables et plus sûrs, des besoins tels 
que la télé-vidéosurveillance des trains, des métros ou des autobus, la télé-surveillance et le 
télé-diagnostic des équipements embarqués sont apparus ces dernières années. Ces besoins 
nécessitent un lien de communication entre le véhicule et l’infrastructure autorisant des débits 
de transmission importants sans dégradation de l’information (au minimum 500 kbits/s pour 
une image de qualité). 
 
Afin de satisfaire ces besoins de communication, il est séduisant de pouvoir utiliser des 
standards de communication existants et en particulier de réutiliser des infrastructures de 
communication grand public susceptibles de garantir la couverture radioélectrique nécessaire. 
Les différents acteurs des transports terrestres, opérateurs et industriels, s’appuient de plus en 
plus souvent sur des solutions technologiques génériques développées initialement dans le 
domaine des télécommunications pour des applications « grand public ». 
 

 24

http://bibliotheques.univ-lille1.fr/grisemine


3. Les différents standards de télécommunication 
par radio 
La radio connaît aujourd'hui un essor considérable avec le développement de la radiodiffusion 
numérique, de la téléphonie sans fil terrestre ou satellite et des réseaux locaux haut débit sans 
fil et plus généralement du concept "d'objets mobiles communicants" et des réseaux ad hoc. 
Les différentes méthodes d'accès aux ressources radio ainsi que les évolutions des techniques 
de modulation, d'égalisation et de traitement d'antennes différencient les systèmes et standards 
européens ou internationaux. 
 
Parmi les systèmes de communication par radio, quatre catégories peuvent être identifiées 
[Berbineau, 01] : 
 

- Les réseaux radio terrestres dédiés à la radio diffusion : réseaux d’émetteurs FM 
publics ou propriétaires tels que les réseaux Autoroute FM, la radiodiffusion FM/RDS 
(Radio data System) et DAB/RDS (Digital Audio Broadcasting). 

 
- Les réseaux radio terrestres de type cellulaires TDMA, CDMA et TDD-CDMA 

Réseaux de type TDMA : 
o réseaux UIC analogiques 450 MHz, réseaux PMR (Professional Mobile Radio) 

de type analogique 2 RP (Radiocommunications Professionnelles de 2ème 
génération), numérique 3 RP (RP de 3ème génération) et 3 RD (Radiocoms 
Données), pour de la phonie et les données (400 MHz), 

o TETRA, TETRAPOLE (400 MHz), 
o GSM, GSM-R, DCS1800 (900 - 1800 MHZ), les évolutions du GSM avec les 

services HSCSD et GPRS, 
o DECT qui permet l’extension sans fil d’un réseau fixe. 
Réseaux de type CDMA et TDD-CDMA : 
o IS 95 aux USA et les évolutions IS 136, 
o évolution du GSM vers EDGE, 
o système FOMA au Japon,  
o futurs systèmes FLMTS et UMTS. 

 
- Les systèmes émergents et développés autour des applications boucle locale 

radio : WLAN (Wireless Local Area Network) ou BRAN (Broadband Radio 
Network) : 

o famille des normes IEEE 802.11 ou WiFi (802.11b, 802.11a, 802.11g), la 
norme WirelessMan 802.16, 

o famille des standards HIPERLAN (HIPERLAN1, HIPERLAN2, 
HIPERACCESS et HIPERLINK), 

o BLUETOOTH et Home RF. 
 

- Les systèmes de télécommunication par satellites [Maral, 02] : 
o services de radiodiffusion haut débit portés par des satellites géostationnaires 

tels que les services de WorldSpace avec les satellites Afristar, Ameristar et 
Asiastar, les services S-DVB (Satellite Digital Video Broadcasting) avec le 
satellite ASTRA, 
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o services de télécommunications mobiles portés par des satellites 
géostationnaires tels que les services INMARSAT ou des satellites défilant de 
type LEO ou MEO (GLOBALSTAR, IRIDIUM, ICO et ELLIPSO). 

 
Les tableaux 1.1 et 1.2 résument les principales caractéristiques de quelques-uns des systèmes 
standards disponibles pour des liaisons sans fil entre véhicules et infrastructure. Ces standards 
"grand public" répondent principalement à des connexions de type Internet ou à de la 
diffusion à haut débit. Ces services asymétriques sont axés sur la fourniture de débits 
importants dans le sens descendant de la liaison, et des débits faibles dans le sens montant, 
correspondant essentiellement à des requêtes. A contrario, la plupart des applications 
transports nécessitent des débits élevés sur le lien montant. 
 

Caractéristiques GSM-GPRS UMTS 
Fréquence Bandes des 900 et 1800 MHz Bande des 2 GHz 

Débits max 164 kbits/s 
144 kbits/s Rural (v ≤ 500 km/h) 

384 kbits/s Urbain (v ≤ 120 km/h) 
2 Mbits/s (v ≤ 10 km/h) 

Tableau 1.1 : Rappel des débits maximaux des standards GSM et UMTS 
 

Caractéristiques HIPERLAN2 802.11b 802.11a 802.11g 802.16 
Bande 5 GHz 2,4 GHz 5 GHz 2,4 GHz 2 - 11 GHz 

Débit brut max 54 Mbits/s 11 Mbits/s 54 Mbits/s 54 Mbits/s 70 Mbits/s 
Débit net max 32 Mbits/s 5 Mbits/s 32 Mbits/s   

Mode physique COFDM DSSS 
CCK 

COFDM COFDM Single Carrier 
OFDM 

Nombre maximum 
de canaux 

19 14 19 3  

Mode d’accès TDMA/TDD CSMA/CA CSMA/CA OFDM TDMA, TDD, 
FDD 

Couverture 30-100 m 30-60 m 30-100 m 30-100m > 1 km 
Infrastructure Ethernet, IP, 

UMTS, Fire-
Wire, PPP 

Ethernet Ethernet Ethernet Ethernet, IP, 
ATM 

Tableau 1.2 : Caractéristiques principales des standards actuels WLAN [Guguen, 03], 
[Bic, 03] 

 

4. L’utilisation des télécommunications par radio 
dans les transports 
La radio est le moyen de communication qui se prête le mieux aux communications à 
moyenne ou longue distance entre véhicules et infrastructure. A ce jour, les gammes d’ondes 
les plus employées pour les applications transports sont : 
 

- les ondes VHF dans la bande 70-88 MHz ou dans la bande 155-220 MHz, 
- les ondes UHF dans la bande 420-470 MHz. 

 
Ces ondes, par leurs caractéristiques de propagation, sont bien adaptées aux communications 
avec les mobiles. Le spectre VHF-UHF est aujourd’hui très occupé. Afin de répondre aux 
besoins mentionnés précédemment, la tendance actuelle est d'exploiter un spectre plus haut en 
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fréquence (gamme des 900 MHz voire même quelques GHz) afin d’élargir le nombre de 
canaux disponibles et d’autoriser des débits d’information plus élevés. 
 
La plupart des flottes de véhicules (autobus, trains, métros, taxis, ambulances, pompiers, 
police, camions, etc…) sont aujourd’hui équipées de moyens de communication simples, de 
phonie et de données assez bas débit, de type GSM, 3RP, radio UIC ou satellitaires, pour 
satisfaire des besoins essentiellement liés à la sécurité, à la gestion de flotte et à la 
maintenance. 
 
L’utilisation des systèmes de télé-vidéosurveillance est également en plein essor. Les effets 
dissuasifs et préventifs qui en découlent contribuent fortement à améliorer le sentiment de 
sécurité des clients et des agents [PRISMATICA, 03], [TESS, 03].  
 
La mise en place de ces systèmes montre qu’il est nécessaire, en situation de crise, de disposer 
de débits de transmission utiles très importants. Dans le cas de métros complètement 
souterrains, des systèmes de transmission à large bande passante dédiés ont été 
spécifiquement développés. Citons notamment la mise en œuvre d'une transmission à 
étalement de spectre en espace libre, dans la gamme des 2,4 GHz, par la RATP et le 
développement du système IAGO [Berbineau, 01] pour le métro de Singapour, avec des 
débits utiles de l’ordre de 2 Mbits/s. 
 
Dans le cas de systèmes opérationnels ou en cours de tests, dédiés à des flottes d’autobus, le 
lien de communication entre le véhicule et l’infrastructure s’appuie sur des standards 
existants. Citons à titre d'exemples : 
 

- les systèmes AIGLE et ALTAÏR de la RATP [ESCORT, 01] qui utilisent un lien 
de communication de type radio professionnelle 3RP, 

- les projets SECURBUS d’Integral Media à Belfort [SECURBUS, 02] et LOREIV 
à Marseille [David, 01] pour lesquels un réseau TETRA ou TETRAPOL doit être 
déployé, 

- le projet de recherche TESS du réseau Terre et Espace [TESS, 03], dans ce cas un 
lien GSM-GPRS et un lien GLOBALSTAR sont testés. 

 
L’ensemble des résultats disponibles sur ces expérimentations confirme que les débits offerts 
par les standards existants dans le sens véhicule vers infrastructure sont largement insuffisants 
si l’on veut transmettre de la vidéo de qualité. 
 

5. Les transmissions haut débit dans les transports 
Bien que la problématique des transmissions haut débit pour des applications transports 
terrestres ne soit pas un sujet récent à ce jour, aucune solution satisfaisante n'a été proposée. 
En outre, des contraintes spécifiques telles que la vitesse des mobiles, la robustesse du lien, 
les temps d’accès au réseau, les temps de réponse, sont autant de points qui ne sont pas pris en 
compte par les offres technologiques disponibles sur le marché. 
 
Aujourd’hui les évolutions techniques des systèmes de télécommunication répondent 
principalement aux exigences suivantes : 
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- compléter et/ou suppléer les réseaux de communications fixes en offrant les 
mêmes services, 

- optimiser l’accès à Internet, 
- optimiser la réception multimédia de qualité, 
- augmenter le trafic offert, 
- augmenter les débits offerts, 
- augmenter la robustesse, 
- garantir la qualité de service, 
- sécuriser les transmissions. 

 
À titre d'exemple, citons les évolutions des standards HIPERLAN2 et IEEE 802.11, qui ont 
modifié leurs schémas de modulation et de codage afin d’autoriser les transmissions jusqu'à 
des débits de 54 Mbits/s. Cependant, ces débits sont atteints avec un niveau de protection des 
données extrêmement faible. Les protocoles de retransmission en cas d'erreur, développés 
pour des transmissions à l'intérieur de bâtiments, augmentent sensiblement les délais de 
transmission. Ils ne sont adaptés qu'à des vitesses très faibles (< 5 km/h), voire nulle. Il n’est 
pas prévu de gestion particulière des communications lors du passage d'un point de couverture 
à un autre (handover). 
 
Signalons également le cas de l'UMTS qui annonce clairement une limitation des débits à 
144 kbits/s pour des vitesses élevées et des débits de 2 Mbits/s sans protection des données 
dans des environnements "pico-cell", c'est-à-dire en général pour une vitesse très faible, voire 
nulle. 
 
S'appuyant sur ce constat, les opérateurs de transport suscitent le développement de systèmes 
qui répondent aux besoins spécifiques du monde des transports terrestres. Cela induit un 
potentiel de recherche et développement très important, qui concerne : 
 

- les aspects protocoles de transmission où des solutions doivent être trouvées afin 
de répondre aux spécificités des applications transports, 

- l’augmentation des débits utiles, de la robustesse et de la qualité de la 
transmission, ce qui suppose d’appliquer des approches théoriques aux cas 
concrets et particuliers du monde des transports. 

 
Le débit effectif d’un système de transmission dépend des mécanismes de contrôle d’accès au 
médium de transmission, des mécanismes de contrôle d’erreurs, de la modulation et de la 
puissance d’émission. La poursuite des hauts débits à partir d’architectures de systèmes 
existantes passe donc par l’optimisation, séparée ou conjointe, des mécanismes de la couche 
contrôle de la liaison (DLC, Data Link Control du modèle ISO) et du schéma de mise en 
forme du signal transmis de la couche physique (PHY, Physical layer) [Guguen, 03]. 
 
Les solutions implémentées dans les standards les plus récents afin d’augmenter les débits et 
la robustesse sont de trois types : l’étalement de spectre, les modulations multi-porteuses et 
les modulations numériques m-aires. Dans le monde des transports, c’est essentiellement la 
première solution qui a été envisagée jusqu’à aujourd’hui avec le développement de réseaux 
sans fil dédiés utilisant un lien radio à étalement de spectre [Berbineau, 03] : 
 

- Matra International et le CEA-LETI ont développé un système de communication 
radio numérique pour des applications métro fondées sur des techniques 
d’étalement de spectre dites de 3ème génération offrant des débits moyens de 
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64 kbits/s avec un très haut niveau de protection dans les gammes 2,45 GHz ou 
5,8 GHz. Le système repose sur des modems à étalement de spectre connectés à un 
réseau fixe de type 802.3. Ce système a été testé sur site en 1999 pour la RATP et 
en juillet 2000 à New-York sur la Culver Line. 

- Un système reposant sur des modems à étalement de spectre dans la bande des 
5,8 GHz (modems ST2E) est envisagé pour la télécommande des motrices des 
trains hyper lourds et hyper longs et la commande électronique des freins pour les 
trains longs (projet FEBIS de la SNCF [Rail et Recherche, 03]). 

- De tels modems ont été déployés dans le métro de Berlin et de Londres pour 
réaliser de la transmission vidéo en tunnel. 

- Des essais de transmission courte portée (200 m) via des cartes WiFi ont été 
réalisés entre deux véhicules dans le cadre du projet ROUVECOM (ROUte 
VEhicule COMmunicants) [Gransart, 03]. 

 

6. Vers l’utilisation des techniques multi-émetteurs, 
multi-récepteurs dans les transports 
Dans le monde des télécommunications, plusieurs pistes de recherche prometteuses, visant à 
améliorer les débits, sont identifiées aujourd’hui : 
 

- les techniques ultra large bande, 
- les modulations multi-porteuses, 
- la recherche de nouvelles familles de modulations numériques, 
- l’optimisation conjointe des fonctions de codage et de modulation, 
- les techniques itératives appliquant les principes des turbo-codes, 
- les techniques dites multi-utilisateurs, 
- l’utilisation de réseaux d’antennes simultanément à l’émission et à la réception 

encore appelée techniques MIMO (Multiple Input, Multiple Output). 
 
Parmi les techniques listées afin d'atteindre les débits nécessaires à l'application visée, les 
techniques MIMO permettent de développer une couche physique se substituant à la couche 
originale du standard choisi et ce, de manière quasi transparente pour la couche MAC.  
 
Ce constat est à l'origine de nos travaux de thèse. Notre objectif est de contribuer au 
développement d’un système de transmission entre véhicules et infrastructure, permettant de 
répondre aux spécifications d'une application de télé-vidéosurveillance pour des autobus 
urbains ou des métros. Cela suppose que l'on concilie des exigences de haut débit et de 
robustesse, tout en s'appuyant sur un standard existant. 
 
Dans ce contexte, notre travail de thèse s'articule autour de deux points essentiels : 
 

- l’analyse des potentialités des techniques MIMO, transposées ou implémentées, 
sur des systèmes de télécommunications existants ou en développement tels 
qu’une liaison GSM-R et une liaison de type HIPERLAN2, pour des applications 
transports terrestres. 

- L’analyse et la modélisation des phénomènes physiques qui régissent le 
comportement du canal de propagation MIMO. 
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7. L’état des recherches sur les techniques MIMO 
7.1. Des antennes « intelligentes » aux techniques MIMO 
Les techniques mettant en œuvre, de façon conjointe, plusieurs antennes à l’émission et à la 
réception, encore appelées techniques MIMO, sont apparues depuis quelques années comme 
les techniques les plus prometteuses dans le monde des communications sans fil.  
 
En première approche, les techniques MIMO peuvent être interprétées comme une extension 
des techniques dites « d’antennes intelligentes » [Gesbert, 02]. La combinaison des signaux, 
soit à l'émission, soit à la réception, permet d'augmenter la robustesse de la liaison en 
présence de trajets multiples ou d’interférences dans le canal de propagation. L'augmentation 
du rapport signal sur bruit repose sur la technique de "formation de faisceaux". Les 
performances reposent également sur l’utilisation de la diversité spatiale inhérente à la mise 
en œuvre de réseaux d’antennes. 
 
Comparativement aux techniques classiques d’antennes « intelligentes », les techniques 
MIMO permettent de tirer parti des trajets multiples et de la diversité. L'utilisation de NT 
antennes à l'émission et de NR antennes à la réception, associées à un traitement spécifique des 
signaux, améliore considérablement la qualité (taux d’erreurs) ou le débit (bit/s) du lien de 
communication. 
 
Un système MIMO est représenté schématiquement sur la figure 1.1. L’expression générale 
du signal reçu dans un système MIMO r(t) est donnée sous forme matricielle par la relation 
(1.1) [Yu, 02]. 
 

)()()()( tttt beHr +∗=        (1.1) 
 
où e(t) est le vecteur d’émission de dimension (NT×1), r(t) le vecteur de réception (NR×1), b(t) 
le vecteur de bruit (NR×1) et H(t) la matrice du canal (NR×NT). 
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Figure 1.1 : Illustration d’un système MIMO 

 
Dans un milieu de propagation riche en trajets multiples, l’utilisation conjointe de réseaux 
d’antennes en émission et en réception dans les systèmes MIMO met en évidence plusieurs 
canaux de propagation indépendants qui correspondent à des modes de propagation 
« propres » associés aux trajets du signal entre l’émetteur et le récepteur [Guguen, 03]. Les 
signaux issus des NT antennes se combinent naturellement dans le canal de propagation. Leur 
extraction à la réception n'est mathématiquement possible que si le système linéaire n’est pas 
singulier. Le nombre de modes « propres » correspond au rang de la matrice de canal, égal au 
minimum entre NT et NR. 
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Dans les systèmes MIMO, les techniques de traitement des signaux exploitent de façon 
conjointe la dimension temporelle naturelle des signaux et la dimension spatiale qu’apporte 
les antennes multiples à l’émission et à la réception. Il a été démontré [Foschini, 96], 
[Foschini, 98] que ces techniques permettent d’atteindre des efficacités spectrales nettement 
plus importantes qu’avec des systèmes traditionnels SISO (Single Input, Single Output). 
 

7.2. Panorama des techniques MIMO 
Dans ce paragraphe, nous proposons un tour d’horizon succinct des différentes techniques 
MIMO. Cela constitue un résumé d'une étude plus exhaustive proposée par Guguen 
[Guguen, 03] dont est tiré le tableau 1.3. 
 
Les critères de mise en œuvre de ces différentes techniques dépendent des objectifs visés 
(l’augmentation des débits ou l’augmentation de la robustesse) mais aussi de la connaissance 
ou non des propriétés du canal de propagation. 
 
Trois grands domaines d’investigation ont été identifiés selon que la dimension spatiale est 
exploitée seule ou conjointement avec la dimension fréquentielle (compensation des effets de 
la sélectivité en fréquence) ou avec la dimension temporelle (compensation des effets de la 
sélectivité temporelle). 
 
Lorsque les canaux MIMO sont invariants dans le temps et en fréquence, les techniques 
recouvrent les schémas de codage et de modulation adaptés. Lorsque les propriétés du canal 
sont connues en réception, elles comprennent : 
 

- le multiplexage spatial, 
- les modulations codées en treillis temps-espace, 
- les modulations codées temps-espace, 
- les modulations codées à dispersion linéaire, 
- les modulations codées algébriques, 
- la concaténation de codes. 

 
Dans l’application transport envisagée qui sera développée dans le quatrième chapitre de ce 
mémoire, nous avons considéré et implémenté dans une chaîne de simulation les techniques 
qui sont aujourd’hui les plus rencontrées dans la littérature : le multiplexage spatial et les 
modulations codées temps-espace. 
 
Lorsque la connaissance du canal est uniquement disponible en émission, les techniques de 
pré-filtrage, de pré-égalisation et de pré-codage dérivées des techniques SISO sont utilisées. 
 
Dans le cas d’une émission et d’une réception aveugle, les techniques mises en œuvre sont 
directement inspirées des techniques précédentes en tenant compte de l’absence d’information 
d’état sur le canal de propagation. 
 
Les techniques exploitant la dimension spatiale peuvent aussi être associées aux techniques 
qui permettent de compenser les variations temporelles du canal de propagation telles que : 
 

- l’égalisation adaptative, 
- les modulations temps-espace, 
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- les techniques différentielles, 
- la concaténation des codes qui inclut les turbo codes. 

 
Lorsque la bande utile du signal devient supérieure à la bande de cohérence du canal, la 
sélectivité fréquentielle induit, dans le domaine temporel, des interférences inter-symboles. 
Pour les canaux MIMO, les techniques associant la dimension spatiale, à des techniques 
permettant de compenser la sélectivité fréquentielle, s'inspirent des méthodes développées 
pour les systèmes SISO, à savoir : 
 

- les techniques d’égalisation, pour lesquelles la séquence d’apprentissage est plus 
complexe à définir que dans le cas des systèmes SISO, 

- les techniques de modulation OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplex), 
avec bancs de filtres, transposées au cas MIMO, 

- les modulations codées temps-espace orthogonales. 
 
Le tableau 1.3 [Guguen, 03] résume les principales techniques étudiées aujourd’hui. 
 

Canal connu à la 
réception 

Multiplexage temps-espace, 
modulations codées en treillis temps-espace, 

modulations codées temps-espace en bloc orthogonales, 
modulations codées temps-espace à diversité maximale, 

modulations codées à dispersion linéaire, 
modulations codées algébriques, concaténation de codes. 

Canal connu à 
l’émission 

Pré-filtrage, 
pré-égalisation, 

pré-codage. 

Pas de 
sélectivité en 
temps et en 
fréquence 

Canal inconnu Modulations unitaires temps-espace, 
techniques différentielles. 

Sélectivité en temps 

Récepteur adaptatif, 
modulation temps-espace, 
techniques différentielles, 
concaténation de codes. 

Sélectivité en fréquence 

Egalisation, 
techniques MIMO-OFDM, 

bancs de filtres, 
modulations codées temps-espace en bloc orthogonales. 

Tableau 1.3 : Principales techniques MIMO 
 

7.3. Connaissance et modélisation du canal de propagation MIMO 
La mise en œuvre de nouvelles techniques de télécommunication et l’analyse de leurs 
performances supposent que l'on ait, au préalable, identifié les phénomènes physiques 
caractéristiques du canal de propagation. Cela constitue une phase essentielle lors de 
l'élaboration du modèle mathématique associé au canal de propagation. Ce modèle se doit 
d'être aussi fidèle que possible à la réalité si l'on veut appréhender l'impact de ces phénomènes 
physiques sur la dégradation ou l'amélioration des performances d'un système. 
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Comme nous l'avons signalé précédemment, les performances des systèmes MIMO dépendent 
notamment de la possibilité de mettre en évidence des modes de propagation propres entre 
chaque couple d’antennes élémentaires à l’émission et à la réception. 
 
Il existe un certain nombre de modèles de canal de propagation standardisés dans le contexte 
SISO [3GPP, 25.943]. Les principes de base de ces modèles peuvent être exploités afin de 
développer des modèles de canal de propagation dans un contexte MIMO. La modélisation 
des canaux de propagation MIMO, aussi représentatifs que possible des environnements réels, 
passe donc par la compréhension et la caractérisation des mécanismes qui régissent 
l’apparition ou non des modes de propagation propres. 
 
Ce thème de recherche suscite beaucoup de travaux théoriques et expérimentaux dans la 
communauté scientifique internationale. Nous pouvons citer en particulier les travaux de D. 
Gesbert [Gesbert, 00], K. Yu [Yu, 01], D-S. Shiu [Shiu, 00] et les travaux au niveau européen 
dans le cadre du projet METRA ([Pedersen, 00], [Kermoal, 00]). Ces recherches portent 
essentiellement sur la mise au point de modèles de canal « indoor » caractéristiques du 
déploiement des boucles locales radio. Elles ont servi de point de départ aux travaux présentés 
dans ce mémoire qui visent à identifier un modèle de canal simple à utiliser et représentatif de 
l’environnement modélisé afin de l’utiliser dans le développement d’un lien de transmission 
haut débit robuste entre un autobus urbain et une station de contrôle distante pour des 
applications de télé-vidéosurveillance embarquées. 
 

8. Conclusion 
Dans ce chapitre, après avoir brièvement rappelé les besoins qui président majoritairement au 
développement des applications des nouvelles Technologies de l’Information et de la 
Communication dans les transports, nous avons présenté plus en détail les principaux 
standards de radiocommunication disponibles et leurs utilisations dans les transports 
terrestres. 
 
Ce panorama non exhaustif a permis de mettre en évidence l’effort du monde des transports 
visant à développer des systèmes s’appuyant sur des standards de communication existants. 
Nous avons montré qu’aujourd’hui, la recherche de solutions innovantes doit répondre aux 
besoins spécifiques des transports en adaptant les protocoles de transmission afin de garantir 
des délais de connexion et de transmission, mais surtout en augmentant les débits utiles, la 
robustesse et la qualité de la transmission dans le sens véhicule vers infrastructure. Ces 
besoins, l’émergence de nouvelles techniques de traitement du signal et les progrès 
considérables de l’électronique et de l’informatique, permettent d’appliquer à des 
configurations particulières du monde des transports des résultats plus théoriques et 
notamment de développer l’utilisation du concept MIMO. 
 
Nous avons présenté de façon simple les caractéristiques des systèmes MIMO et l’état des 
recherches sur les techniques MIMO en proposant un panorama non exhaustif des techniques 
de traitement présentes dans la littérature. Parmi les travaux cités, les recherches portant sur la 
modélisation des canaux MIMO occupent une part non négligeable. En effet, la définition de 
modèles à la fois simples de mise en œuvre et fidèles à la réalité est une étape indispensable 
pour le développement des techniques MIMO. Ce constat est à l’origine des travaux de thèse 
présentés dans ce mémoire. 
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CChhaappiittrree  22  ::  MMooddéélliissaattiioonn  dduu  ccaannaall  ddee  
pprrooppaaggaattiioonn  SSIISSOO  eett  MMIIMMOO  

1. Introduction 
Le canal de propagation influe sur les performances d’un système de communication. Sa 
connaissance est primordiale afin de concevoir des systèmes de communication sans fil 
efficaces. Ce chapitre présente les principaux phénomènes intervenant dans un canal de 
propagation et propose une représentation mathématique des canaux SISO et MIMO qui 
conduit à la modélisation. 
 
Dans une première partie, nous présentons les perturbations que le canal de propagation induit 
sur le signal dans les domaines spatial, temporel et fréquentiel. Cette description nous conduit 
à proposer, dans une deuxième partie, une représentation mathématique du canal à partir des 
fonctions de Bello et des fonctions de corrélation de ces fonctions. En particulier, la notion de 
corrélation spatiale est décrite afin de mettre en évidence les paramètres influant sur le degré 
de corrélation entre les éléments d’un réseau multi-antennes. Dans une troisième partie, nous 
proposons différentes représentations du canal de propagation MIMO et notamment la 
décomposition en « canaux propres ». Les différentes définitions de la capacité d’un canal 
MIMO sont ensuite énoncées. Une analyse de l’influence de la corrélation sur la capacité 
permet de mettre en évidence une classification des canaux MIMO en fonction de leur rang et 
du degré de corrélation. Enfin, la dernière partie du chapitre traite le problème de la 
modélisation des canaux MIMO et présente les principes de construction des différents 
modèles considérés dans notre travail. 
 

2. Le canal de propagation radio mobile 
Dans le contexte des communications sans fil avec des mobiles et par analogie avec l’optique 
géométrique, le signal radio est constitué d’une infinité de rayons qui se propagent de 
l’émetteur jusqu’au récepteur mobile en suivant différents chemins ou trajets multiples. Le 
récepteur reçoit la somme des contributions de tous les trajets multiples. Chaque rayon subit 
divers phénomènes électromagnétiques tels que : la réflexion, la diffraction, la diffusion sur 
des obstacles mobiles ou fixes ainsi que l’illustre la figure 2.1. 
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Figure 2.1 : Illustration des phénomènes de réflexion, diffraction et diffusion des trajets 

multiples 
 
La propagation des ondes dans un milieu uniforme est décrite par les propriétés des ondes 
planes. Les phénomènes tels que la réflexion, la diffraction, la diffusion sur des obstacles ainsi 
que la vitesse du mobile ou des mobiles environnants se traduisent directement sur les 
caractéristiques du champ électromagnétique et influencent l’amplitude, la fréquence et la 
phase du signal radioélectrique. 
 
Pour des ondes planes, le signal reçu représente la contribution de tous les trajets multiples et 
est donné en notation complexe par (2.1) 
 

[ ]))((exp).()( ttf2jtuty c ψπ +=       (2.1) 
 
ou en notation équivalente en bande de base : 
 

[ ]))(exp).()( tjtuty ψ=        (2.2) 
 
où u(t) est l’amplitude de y(t), aussi appelée enveloppe du signal, ϕ(t) la phase du signal y(t) 
et fc la fréquence porteuse du signal. [Lee, 82]. 
 
Le signal radioélectrique reçu en un point à un instant donné est la somme des différents 
rayons qui aboutissent au récepteur. L’environnement du récepteur n’étant pas figé, la phase 
des trajets multiples évolue, modifiant ainsi l’amplitude du signal reçu. Deux échelles de 
variations du signal en fonction de la distance sont généralement considérées : les variations 
lentes ou variations à grande échelle et les variations rapides ou à petite échelle. 
 
Dans un environnement radio mobile, les rayons parviennent au récepteur en ayant suivi des 
trajets différents. Les temps de propagation, c’est-à-dire les retards, diffèrent en fonction de 
l’éloignement entre le récepteur et les obstacles. Ces différences de temps de propagation 
engendrent des distorsions du canal de propagation qualifiées « d’étalements en temps » ou 
« d’étalements des retards ». 
 
Lorsque le récepteur se déplace, le signal subit des distorsions supplémentaires liées à la 
vitesse du mobile. Ces variations du canal de propagation en fonction du temps se traduisent 
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dans le domaine fréquentiel par la variation de la fréquence reçue en fonction du temps encore 
appelée « étalement Doppler » dans l’intervalle [fc-Fd, fc+Fd] où fc est la fréquence du signal 
transmis et Fd la fréquence Doppler. 
 
Dans les paragraphes qui suivent nous allons brièvement rappeler les phénomènes physiques à 
l’origine des différentes distorsions du signal reçu dans un contexte radio mobile. Nous 
présenterons ultérieurement la modélisation mathématique de ces phénomènes. 
 

2.1. Variations lentes et rapides du signal 
Dans un environnement radio mobile, les combinaisons constructives et destructrices des 
différents trajets multiples engendrent des atténuations du signal reçu. Il existe deux échelles 
de variation du niveau du signal en fonction de la distance (figure 2.2) :  
 

- les variations à grande échelle ou variations lentes, 
- les variations à petite échelle ou variations rapides. 
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Figure 2.2 : Variations lentes et rapides en bande étroite  

 
L’enveloppe du signal reçu peut donc s’exprimer comme le produit de deux termes : 
 

)().()( xrxmxu =         (2.3) 
 
où m(x) caractérise les variations lentes et r(x) les variations rapides [Lee, 82]. 
 

2.1.1. Les évanouissements lents ou à grande échelle 
Les évanouissements lents ou à grande échelle résultent des changements dans 
l’environnement autour de l’antenne de réception. L’échelle de variation de ces 
évanouissements lents notés m(x) dépend de l’échelle spatiale des variations du terrain dans 
l’environnement du mobile. La période spatiale des fluctuations de m(x) est de l’ordre de la 
dizaine de longueurs d’onde. En considérant la vitesse v de déplacement du mobile, cette 
période spatiale est équivalente à une période temporelle (sachant que le mobile parcourt x 
mètres en x/v secondes). 
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Dans le cas des télécommunications radio mobiles, il existe une grande variété de modèles 
permettant de décrire les variations de l’atténuation du signal reçu en fonction de la distance. 
Les plus simples ou modèles empiriques sont issus de campagne de mesures intensives dans 
des environnements donnés et des gammes de fréquences restreintes. Un des modèles les plus 
connus est le modèle d’Okumura-Hata [Catedra, 99]. Hata a donné une expression 
paramétrique simple de l’atténuation moyenne du signal en dB exprimée par l’équation (2.4) : 
 

).log( )]log( 6.55. - [44.9 
 )( - ).log( 13.82 - ).log( 26.16  69.55  

dht
hmahtfA ++=

    (2.4) 

 
avec :  

- a(hm) = [1.1.log(f) - 0.7].hm - [1.56.log(f) - 0.8] dB en milieu urbain, 
- f la fréquence en MHz, 
- ht la hauteur d’antenne de la station de base (m), 
- hm la hauteur d’antenne du mobile (m), 
- a(hm) un facteur correctif dépendant de l’environnement (dB), 
- d la distance entre le mobile et la station de base. 

 
Avec le développement de la téléphonie mobile, des modèles spécifiques semi-empiriques tels 
que les modèles Walfish-Ikegami et Cost 231 [Catedra, 99] complètent les modèles 
empiriques en ajoutant un formalisme simple permettant de traduire les phénomènes de 
diffractions et de réflexions. Le relief entre l’émetteur et le récepteur est modélisé à partir de 
formes géométriques simples. Les lois de l’optique géométrique permettent la modélisation 
des variations moyennes du signal dans des environnements urbains. 
 
Dans des environnements de faibles dimensions (intérieur des bâtiments, canyon urbain, 
tunnel…), des modèles déterministes, tels que les modèles de tracé ou lancé de rayons faisant 
appel à la Théorie Uniforme de la Diffraction, sont de plus en plus utilisés [Mariage, 92], 
[Rossi, 01]. 
 
Loin de la source d’émission et quel que soit le modèle choisi pour décrire les variations à 
grande échelle, la distribution des valeurs de m(x) autour de la moyenne exprimée en dB suit 
en général une loi de Gauss couramment appelée loi log-normale. 
 

2.1.2. Les évanouissements rapides ou à petite échelle 
Ces variations sont la conséquence des sommes constructives ou destructives des différents 
rayons qui arrivent jusqu’au mobile du fait des trajets multiples. La période de ces 
fluctuations est de l’ordre de la demi-longueur d’onde. La distribution des évanouissements 
rapides dépend de la présence ou non d’un trajet prépondérant entre l’émetteur et le récepteur. 
 
Dans un environnement multi-trajets, le champ électrique reçu en bande de base s’exprime 
comme la somme d’ondes sinusoïdales déphasées. Nous supposons dans ce paragraphe que le 
nombre de trajets est infini. Cette hypothèse est utilisée pour la définition des canaux de Rice 
et de Rayleigh. 
 
En l’absence de trajet direct entre l’émetteur et le récepteur (hypothèse NLOS : Non Line Of 
Sight), les parties réelles et imaginaires du signal reçu correspondent à la somme d’une 
infinité de variables aléatoires indépendantes. Le module r(x) suit alors une loi de Rayleigh. 
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En présence d’un trajet prépondérant, par exemple en cas de visibilité directe (LOS : Line Of 
Sight), le signal reçu est la somme d’une composante aléatoire dont l’amplitude suit une loi de 
Rayleigh et d’une composante non aléatoire. La distribution du module r(x) suit alors une loi 
de Rice. Les fonctions de densité de probabilité de ces distributions sont données dans 
l’annexe 1. D’autres distributions ont été proposées telles que la loi de Nakagami 
[Saunders, 01] beaucoup moins souvent rencontrée dans la littérature. 
 
Dans un contexte radio mobile, l’échelle de variation des évanouissements rapides r(x) 
dépend de la fréquence du signal et de la vitesse v du mobile. Des modèles ont été développés 
afin de prendre en compte l’influence de la vitesse sur la variabilité du canal dans le temps. 
Les plus connus sont les modèles de Clarke [Clarke, 68] et Jakes [Jakes, 94]. Ces modèles 
expriment la réponse impulsionnelle du canal comme une somme de termes sinusoïdaux du 
type : 
 

)2exp()(
1

nn

N

n
n tfCth φπ += ∑

=

       (2.5) 

 
Une dizaine de termes suffisent en général pour décrire de façon approchée un canal de 
Rayleigh. 
 

2.2. Etalement des retards et bande de cohérence 
2.2.1. Analyse dans le domaine temporel 

En présence de trajets multiples, les rayons issus de l’émetteur parviennent au récepteur avec 
des retards différents qui dépendent de la distance parcourue par les ondes 
électromagnétiques. Il est en général difficile de discriminer dans le signal reçu les différentes 
répliques du signal appelées « échos » ou « trajets principaux ». 
 
Considérons une impulsion émise de durée égale au temps symbole Ts du système de 
communication considéré. Si le nombre de trajets multiples est important, l’impulsion reçue 
est la somme de toutes les impulsions émises arrivant avec des temps de propagation 
différents. L’impulsion de départ subit alors un étalement στ ainsi que l’illustre la figure 2.3. 
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Figure 2.3 : Etalement des retards en présence de trajets multiples 
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Lorsque l’étalement des retards στ est faible par rapport à la durée des symboles émis Ts, 
toutes les contributions des trajets multiples relatives à l’émission d’un symbole donné 
parviennent quasiment simultanément au récepteur, dans l’intervalle de temps réservé au dit 
symbole. Dans le cas contraire, lorsque l’étalement στ est plus important (typiquement lorsque 
στ > Ts / 5), les signaux émis arrivent en dehors de la durée du temps symbole et interfèrent 
avec le ou les symboles suivants. Cet étalement des retards génère de l’Interférence Entre 
Symboles (IES) qui se caractérise sur le signal reçu comme la superposition de plusieurs 
symboles et génère des erreurs lors de la démodulation du nouveau symbole. Afin de lutter 
contre l’IES des techniques telles que l’égalisation, l’étalement de spectre (séquence directe 
ou saut de fréquence) ou l’OFDM sont implémentées. 
 
La figure 2.3 montre que l’étalement des retards maximal correspond à la différence de 
marche maximale entre les trajets multiples du signal et dépend donc de la position des 
obstacles par rapport au récepteur dans le canal de propagation. En général, l’étalement des 
retards est faible lorsque les obstacles se situent dans l’environnement proche du mobile. Ils 
sont importants lorsque des obstacles significatifs existent loin du mobile. Comme indiqué 
précédemment, ces valeurs sont à comparer à la durée du symbole du système de 
télécommunication considéré. A titre d’exemple, le tableau 2.1 donne quelques valeurs 
d’étalements des retards rencontrés dans différents environnements de propagation. Nous 
avons estimé dans ce tableau les débits maximaux qu’il est possible de transmettre sans IES.  
 

Milieu de propagation Etalement des retards στ 
[Saunder, 01] 

Débit maximal  selon le 
critère Ts > 5στ

Intérieur des bâtiments 0,01 - 0,05 µs 4 MBauds 
Canyon urbain < 1 µs 200 kBauds 

Urbain 1 - 3 µs 60 kBauds 
Terrain montagneux 3 - 10 µs 20 kBauds 

Tableau 2.1 : Ordre de grandeur de l’étalement des retards pour les milieux de 
propagation usuels 

 
Le tableau 2.2 donne quelques valeurs de temps et débits symboles pour des standards de 
communications actuels. On constate pour le standard GSM la nécessité d’égaliser le signal 
reçu dans la plupart des environnements de transmission. A l’inverse, les systèmes de 
transmission à courte portée comme le WiFi et HIPERLAN2 utilisés en indoor sont peu sujets 
à l’IES.  
 

Standard de télécommunication Durée symbole (Débits) 
GSM 3,7 µs (270 kBauds) 

UMTS (WCDMA) [3GPP, 25.201] 0,26 µs (3,84 MBauds) 
HIPERLAN2 [ETSI, 101 475] 4,0 µs (250 kBauds) 
IEEE 802.11 (WiFi) [Rohling] 0,09µs (11 Mbauds) 

Tableau 2.2: Temps symboles de quelques standards de télécommunication 
 

2.2.2. Analyse dans le domaine fréquentiel : la bande de cohérence 
Les conséquences de l’étalement des retards peuvent être aussi analysées dans le domaine 
fréquentiel à partir de la fonction de transfert du canal ou réponse du canal en fréquence. La 
réponse impulsionnelle est liée à la réponse du canal en fréquence par la transformée de 
Fourier comme nous le préciserons ultérieurement. Si la réponse impulsionnelle du canal 
présente un étalement στ faible par rapport à la durée symbole, la fonction de transfert varie 
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peu sur la bande de fréquence W utilisée par le système considéré. Le canal est dit « non 
sélectif en fréquence ». Dans le cas contraire, la fonction de transfert s’annule périodiquement 
et le canal est dit « sélectif en fréquence ». Les écarts entre les « zéros » de la fonction de 
transfert sont inversement proportionnels à l’étalement maximal des retards στ selon la 
relation (2.6) : 
 

τσ∆ /1Fzéro =          (2.6) 
 
La figure 2.4 montre des réponses en fréquence obtenues respectivement pour un étalement 
des retards στ de 0,1 µs (soit 30 m en distance) et de 1 µs (soit 300 m) dans le cas deux trajets 
d’amplitudes identiques. 
 

Figure 2.4 : Evolution de la fonction de transfert pour un étalement des retards de 0.1 µs 
et 1 µs dans le cas de deux trajets de même amplitude 

∆Fzéro

 
La gamme de fréquences pour lesquelles la fonction de transfert varie peu est appelée « bande 
de cohérence » du canal. Toutes les composantes du signal dans cette gamme de fréquences 
sont affectées de façon similaire par les dégradations du canal de propagation. Il n’existe pas 
de relation générale entre la bande de cohérence du canal Bc (définie pour un coefficient de 
crrélation donné) et l’étalement des retards στ. Toutefois, ces grandeurs sont liées par une 
relation de proportionnalité (2.7). 
 

τσ
1Bc ∝          (2.7) 

 
Si W=1/Ts est la bande occupée par le signal considéré, le canal de propagation est non 
sélectif en fréquence lorsque Bc > W. 
 

2.3. Etalement Doppler et temps de cohérence 
2.3.1. Effet Doppler 

Le canal de propagation varie avec le déplacement des mobiles. La vitesse d’un mobile en 
déplacement est à l’origine de la variation de la fréquence du signal reçu. Ce phénomène est 
connu sous le nom d’effet Doppler. 
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Considérons un mobile se déplaçant à une vitesse v et un signal émis à la fréquence fc , 
arrivant sur le véhicule sous un angle d’incidence α par rapport au vecteur vitesse comme 
illustré figure 2.5. L’effet Doppler produit un décalage de la fréquence du signal reçu. Ce 
décalage en fréquence fd appelé décalage Doppler est proportionnel à la vitesse du mobile et à 
la fréquence de la porteuse comme l’indique l’équation (2.8). 
 

fd = (v/C).fc.cosα         (2.8) 
 
avec C la vitesse de la lumière (3.108 m.s-1) et fdmax = (v/C).fc, la fréquence Doppler maximale. 
 
Pour des mobiles plus rapides qu’un piéton, et pour des fréquences de la porteuse supérieures 
au GHz, l’écart Doppler atteint plusieurs centaines de hertz (tableau 2.3). 
 
En présence de multi-trajets, chaque rayon parvient au récepteur selon une direction qui lui est 
propre et à laquelle correspond un décalage Doppler. Ces décalages s’étalent entre les valeurs 
extrêmes - fdmax et + fdmax. Leur distribution correspond au spectre Doppler. L’allure du spectre 
Doppler dépend de la distribution des angles d’arrivée. Dans le cas d’une distribution 
uniforme entre [0, 2π], l’allure du spectre Doppler reçu par un dipôle de hertz, communément 
appelé spectre Doppler classique est donnée figure 2.5. 
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Figure 2.5 : Distribution des angles d’arrivée et spectre Doppler associé 

 

2.3.2. Temps de cohérence 
L’étalement Doppler traduit dans le domaine temporel une non stationnarité du canal en 
fonction du temps. Le signal émis est perturbé par l’étalement Doppler si les caractéristiques 
du canal changent dans un intervalle de temps Tc, appelé temps de cohérence. Les 
perturbations se manifestent plus précisément lorsque Tc est inférieur à la durée d’un symbole 
Ts. La dualité des espaces temps et fréquence permet de définir le temps de cohérence Tc de 
façon similaire à la bande de cohérence en introduisant un coefficient de corrélation 
d’enveloppe associé à la fonction de transfert du canal. Le temps de cohérence est en général 
défini comme la durée Tc pour laquelle la fonction de corrélation du signal reçu en présence 
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d’effet Doppler est égale à une valeur de 0,7 [Bétrencourt, 01]. Pour le spectre Doppler 
classique, le temps de cohérence du canal Tc est relié à la fréquence  Doppler maximal fdmax 
par la relation (2.9) suivante : 
 

max. d
c f2

1T
π

=                  (2.9) 

 
Le tableau 2.3 donne des ordres de grandeur du temps de cohérence. 
 

Fréquence de la porteuse Fc = 1 GHz Fc = 10 GHz 
Vitesse des mobiles: v (km/h) 10 100 300 10 100 300 

Fréquence Doppler maximale : fdmax (Hz) 9 93 278 93 930 2780 
Temps de cohérence: Tc (ms) 17 1,7 0,6 1,7 0,17 0,06 

Débit symbole minimal (kbauds) selon le 
critère Ts<Tc/5 0,3 3 9 3 30 90 

Tableau 2.3 : Exemples de fréquence Doppler maximale de temps de cohérence et de 
débits minimaux associés 

 
Le temps de cohérence ainsi que l’étalement Doppler donnent une information sur la 
fréquence et la durée des évanouissements rapides par rapport à un seuil de réception fixé. 
Ces grandeurs sont encore appelées en anglais Level Crossing Rate (LCR) et Fades Duration 
(FD). 
 
Dans le cas d’une distribution de Rayleigh, le nombre moyen N d’évanouissements par 
seconde pour une atténuation du signal d’un facteur a = A/Arms est donné par la relation (2.10) 
suivante : 
 

)exp(...)( max
2

d aaf2aN −= π                (2.10) 
 
où Arms est l’amplitude quadratique moyenne du signal reçu et A un seuil d’amplitude fixé. 
 
La durée moyenne d’un évanouissement de profondeur supérieure ou égale à a est définie 
selon la relation (2.11) suivante : 
 

π
τ

2fa
1aa

d

2

..
)exp()(

max

−
=                  (2.11) 

 
Ces grandeurs donnent des informations sur la distribution des variations de puissance du 
signal. 
 

3. Représentation mathématique du canal SISO 
3.1. Les fonctions de Bello 
Le canal de propagation SISO peut être décrit comme un système linéaire variable dans le 
temps, associé à ses fonctions de transfert dans le domaine temporel ou fréquentiel. Bello 

 44

http://bibliotheques.univ-lille1.fr/grisemine


[Bello, 63] a introduit quatre fonctions permettant de représenter le canal sous forme d’un 
quadripôle : 
 

- h(t,τ) : la réponse impulsionnelle (input delay spread function), 
- H(f,t) : la fonction de transfert (time-variant transfert function), 
- S(τ,fd) : la fonction de dispersion retard-étalement Doppler (delay Doppler-spread 

function), 
- D(f, fd) : la fonction d’étalement Doppler en sortie (output Doppler-spread 

function). 
 
Dans cette écriture, t représente le temps absolu, τ le retard par rapport à une référence de 
temps, f la fréquence et fd le décalage Doppler. Les relations de Fourier entre ces diverses 
fonctions sont représentées de façon usuelle et synthétique par la figure 2.6. 
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Figure 2.6 : Relations entre les fonctions de Bello (TF : Transformée de Fourier, TF-1 : 

Transformée de Fourier inverse) 
 

3.1.1. Réponse impulsionnelle : h(t,τ) 
De façon générale, un système linéaire est décrit dans le domaine temporel par sa réponse 
impulsionnelle. Pour un canal variable au cours du temps, la réponse impulsionnelle h(t,τ) 
dépend du temps t et du retard τ [Parsons, 01]. Les signaux d’entrée x(t) et de sortie y(t) du 
canal sont reliés par un produit de convolution (2.12) et (2.13). 
 

)(),()( txτthty ∗=                  (2.12) 
 
soit 

∫
+∞

∞−

−= τττ dtxthty ).().,()(                 (2.13) 

 
La réponse impulsionnelle du canal de propagation caractérise le canal radio dans le domaine 
temporel. Elle contient toutes les informations nécessaires à la simulation des transmissions 
radio dans un canal. Dans le cas où les symboles émis sont représentés par des suites 
d’impulsions périodiques, une représentation de la réponse impulsionnelle complexe en bande 
de base est donnée par la relation (2.14) introduite par Turin [Turin, 80] : 
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∑
∞

=

−=
0

)(j )δ()e(),(
i

i
tφ

i τttaτth i                (2.14) 

 
où ai(t) est l’amplitude associée au retard τi et à la phase ϕi. 
 
Cette représentation concerne généralement les variations à petite échelle du signal. Dans ce 
cas, les coefficients ai(t) représentent les variations rapides du signal et suivent une 
distribution de Rayleigh ou de Rice selon qu’il y a ou non un trajet principal entre l’émetteur 
et le récepteur. 
 
Le cas échéant, la variation temporelle du canal doit prendre en compte l’effet Doppler 
associé à chaque trajet. Cela nécessite la connaissance du spectre Doppler qui dépend comme 
nous l’avons vu précédemment de la vitesse du mobile et de la distribution des angles 
d’arrivée. 
 
Ce type de modèle est largement utilisé pour de nombreux standards de communication sans 
fil que ce soit le GSM, l’HIPERLAN2 (modèles BRAN) ou l’UMTS. Plusieurs canaux 
typiques sont généralement définis à partir des résultats de campagnes de mesures. Pour le 
GSM, on parlera des canaux TUx, RAx, HTx respectivement urbain, rural et montagneux (où 
le « x » désigne la vitesse du mobile en km/h, par exemple TU50). Dans le cas de 
l’HIPERLAN2 ou l’UMTS on parle des canaux A, B, C, D, E. Ces canaux sont modélisés par 
des trajets en nombre variable ayant chacun un retard, une amplitude complexe, un spectre 
Doppler. Les tableaux 2.4, 2.5 et 2.6 donnent respectivement quelques exemples de canaux 
définis par les normes GSM, HIPERLAN2 et UMTS. 
 

 

N° de 
trajet 

Retard 
relatif 
(µs) 

Puissance 
relative 

moyenne 
(dB) 

Spectre 
Doppler 

1 0 -5.2 Trajet direct, fs 
= 0,7.fD

2 0.042 -6.4 Classique 
3 0.101 -8.4 Classique 
4 0.129 -9.3 Classique 
5 0.149 -10.0 Classique 
6 0.245 -13.1 Classique 
7 0.312 -15.3 Classique 
8 0.410 -18.5 Classique 
9 0.469 -20.4 Classique 

10 0.528 -22.4 Classique 

Tableau 2.4 : Modèle GSM « RA » 
(Rural Area) [3GPP, 25.943] 

 

N° de 
trajet 

Retard relatif 
(µs) 

Puissance 
relative 

moyenne 
(dB) 

1 0 0.0 
2 0.310 -1.0 
3 0.710 -9.0 
4 1.090 -10.0 
5 1.730 -15.0 
6 2.510 -20.0 

Tableau 2.5 : Modèle UMTS « canal A » 
[ETSI, 97] 
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N° de 
trajet 

Retard relatif 
(ns) 

Puissance 
relative 

moyenne 
(dB) 

1 0 -60.0 
2 10 -60.9 
3 20 -1.7 
4 30 -2.6 
5 40 -3.5 
6 50 -4.3 
7 60 -5.2 
8 70 -6.1 
9 80 -6.9 

10 90 -7.8 
11 110 -4.7 
12 140 -7.3 
13 170 -9.9 
14 200 -12.5 
15 240 -13.7 
16 290 -18.0 
17 340 -22.4 
18 390 -26.7 

Tableau 2.6 : Modèle BRAN « canal A » 
 

3.1.2. Fonction de transfert : H(f,t) 
La description d’un canal de propagation est également possible dans le domaine fréquentiel 
par l’intermédiaire d’une réponse fréquentielle variant au cours du temps. Cette fonction de 
transfert H(f,t) correspond à la réponse du canal en fréquence lorsqu’il est excité à un instant t 
par une sinusoïde pure de fréquence f. Les fonctions h et H sont reliées par la transformée de 
Fourier selon (2.15). 
 

∫
+∞

∞−

= dff2jtfHth )exp(),(),( τπτ                (2.15) 

 
En notant Y(f) et X(f) les transformées de Fourier respectives de y(t) et x(t), la relation entre le 
signal reçu et le signal émis dans le domaine fréquentiel est donnée par (2.16) : 
 

)().,()( fXtfHfY =                  (2.16) 
 
La relation (2.16) devient dans le domaine temporel : 
 

∫
+∞

∞−

= dftf2jfYty )....exp().()( π                (2.17) 

 

3.1.3. Fonction de dispersion retard-étalement Doppler : S(τ,fd) 
Pour un retard τ donné, la fonction S(τ,fd) donne des informations sur la répartition 
fréquentielle des décalages Doppler. Elle permet de représenter l’impact de l’effet Doppler sur 
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les variations temporelles du canal. Elle est liée à la réponse impulsionnelle selon la relation 
de Fourier (2.18) suivante : 
 

∫
+∞

∞−

= ddd dftf2jfSth )....exp(),(),( πττ               (2.18) 

 
La fonction S(τ,fd) illustre la dispersion en temps et en fréquence d’un canal de propagation et 
fournit également une mesure de la puissance moyenne en sortie du canal multi-trajets en 
fonction du retard τ et du décalage Doppler maximal fd. 
 
Le signal reçu peut alors s’exprimer en fonction de la fonction de dispersion S(τ,fd) en 
remplaçant (2.18) dans (2.13) selon l’équation (2.19) suivante [Parsons, 01] 
 

∫ ∫
+∞

∞−

+∞

∞−

−= τπττ ddftf2jtxfty ddd .)....exp().().,S()(              (2.19) 

 

3.1.4. Fonction d’étalement Doppler en sortie : D(f,fd) 
La fonction D(f, fd) correspond à la réponse spectrale du canal associée à une fréquence 
décalée de fd hertz par rapport à la fréquence injectée f. La fonction de transfert H(f,t) et la 
fonction de dispersion des retards S(τ,fd) sont reliées à D(f, fd) par la transformée de Fourier 
selon (2.20) et (2.21). 
 

∫
+∞

∞−

= ddd dftf2jffDtfH )....exp(),(),( π               (2.20) 

∫
+∞

∞−

= dff2jffDfS dd )....exp(),(),( τπτ               (2.21) 

 
En notant comme précédemment X(f) et Y(f) les transformées de Fourier respectives des 
signaux x(t) et y(t), la fonction d’étalement Doppler en sortie relie le signal d’entrée au signal 
de sortie selon la relation (2.22) suivante :  
 

∫
+∞

∞−

−−= dddd dffffDffXfY ).,().()(               (2.22) 

 

3.2. Fonctions de corrélation du canal 
Les propriétés du canal de propagation varient en fonction du temps. Seule une approche 
stochastique permet d’accéder aux grandeurs caractéristiques du canal. Cette approche doit 
permettre en théorie d’identifier les lois de variations des quatre fonctions de Bello dans un 
espace multidimensionnel (temps, retard, fréquence, décalage Doppler). Il est rarement 
possible de connaître les distributions probabilistes de ces fonctions. En général, ces 
informations sont approchées par la détermination des moments statistiques du premier ordre 
(moyennes) et du second ordre (fonctions de corrélation) [Bello, 63][Kennedy, 69] de ces 
distributions. 
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Nous nous focalisons ici sur les fonctions de corrélation des quatre fonctions de Bello h(t,τ), 
H(f,t), D(f,fd) et S(τ,fd) qui sont définies par les relations (2.23) à (2.26) : 
 

)],().,([),;,( *
22112121h ththEttR ττττ =               (2.23) 

)],().,([),;,( *
22112121H tfHtfHEttffR =               (2.24) 

)],().,([),,,( *
2d21d12d1d21D ffDffDEffffR =              (2.25) 

)],().,([),,,( *
2d21d12d1d21S fSfSEffR ττττ =              (2.26) 

 
A l’instar des fonctions de Bello, les quatre fonctions de corrélation sont reliées entre elles par 
des transformées de Fourier comme l’illustre la figure 2.7. Il s’agit ici de transformées de 
Fourier doubles dans la mesure où les fonctions de corrélation du canal dépendent de quatre 
variables. Les fonctions de corrélation reliées par une transformée de Fourier ou une 
transformée de Fourier inverse présentent deux variables en commun, considérées comme des 
constantes lors de la transformée de Fourier double. 
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Figure 2.7 : Relations entre les fonctions de corrélation du canal (TFD : Transformée de 

Fourier Double, TFD-1 : Transformée de Fourier inverse Double) 
 
Les fonctions de corrélation des fonctions de Bello se simplifient en introduisant plusieurs 
hypothèses relatives à la stationnarité du canal. Trois hypothèses sont généralement 
considérées : 
 

- la stationnarité dans le domaine des temps, 
- la stationnarité dans le domaine des fréquences, 
- la stationnarité au sens large avec des diffuseurs non corrélés. 

 
Dans ces conditions, il est alors possible de déterminer, à partir des fonctions de corrélation 
simplifiées, les paramètres caractéristiques du canal de propagation décrits dans les 
paragraphes précédents, à savoir : 
 

- l’étalement des retards associé à la bande de cohérence dans le domaine 
fréquentiel, 

- l’étalement Doppler associé au temps de cohérence dans le domaine temporel. 
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3.3. Fonctions de corrélation simplifiées 
3.3.1. Stationnarité dans le domaine du temps 

Un canal de propagation dont les propriétés statistiques sont stationnaires sur une courte 
période de temps ou sur une courte distance est dit stationnaire au sens large (« Wide Sense 
Stationary WSS »). Les fonctions de corrélation d’un tel canal sont invariantes pour une 
translation temporelle, ce qui signifie que les propriétés statistiques des évanouissements ne 
changent pas durant un intervalle de temps ∆t=t2-t1. Pour un canal WSS les fonctions de 
corrélation de la réponse impulsionnelle ),( τth et de la fonction de transfert  
s’écrivent plus simplement et deviennent : 

),( tfH

 
),;(),;,( 21h21h tRtttR ττ∆ττ∆ =+                (2.27) 

);,(),;,( tffRtttffR 21H21H ∆∆ =+                (2.28) 
 
Il est possible d’étudier les conséquences de la stationnarité du canal dans le domaine 
temporel sur les distributions statistiques dans le domaine des fréquences Doppler qui est 
l’espace dual. Etant données les relations de Fourier qui lient la réponse impulsionnelle h(t,τ) 
à la fonction retard-étalement Doppler S(τ,fd), la fonction d’autocorrélation RS s’exprime telle 
que : 
 

∫ ∫
+∞

∞−

+∞

∞−

−= 2122d11d2121h2d1d21S dtdttftf2jttRffR .))..(.exp().,;,(),;,( πττττ               (2.29) 

 
En faisant l’hypothèse de stationnarité au sens large, cette expression devient : 
 

∫ ∫
+∞

∞−

+∞

∞−

−−= )())....exp().,;(.))..(..exp(),;,( tdtf2jtRdtfft2jffR 2d21h12d1d12d1d21S ∆∆πττ∆πττ  

           (2.30) 
 
La première intégrale représente la fonction de Dirac δ(fd1- fd2), ce qui signifie que des 
signaux arrivant avec des décalages Doppler différents ne sont pas corrélés. La deuxième 
intégrale est la transformée de Fourier de la fonction d’autocorrélation ),;( 21h tR ττ∆  qui 
d’après le théorème de Wiener-Khinchine, correspond à la densité spectrale de puissance 
« croisée » de h(t,τ1) et de h(t,τ2) notée PS(τ1,τ2; fd2) [Bétrencourt, 01]. 
 
La fonction d’autocorrélation de la fonction retard-étalement Doppler S(τ,fd) s’écrit alors : 
 

)().;,(),;,( 2d1d21S2d1d21S ff1fPffR −= δττττ              (2.31) 
 
De même, la fonction d’autocorrélation de la fonction d’étalement Doppler en sortie devient : 
 

)().;,(),;,( 2d1d1d21D2d1d21D fffffPffffR −= δ              (2.32) 
 
où  est la transformée de Fourier de );,( 2d21D fffP );,( τ∆21H ffR  selon le retard ∆τ. 
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La relation (2.32) signifie que les fonctions d’étalement Doppler en sortie pour différentes 
fréquences sont décorrélées lorsque les décalages Doppler ne sont pas égaux. 
 

3.3.2. Stationnarité dans le domaine des fréquences 
L’hypothèse de stationnarité du canal dans le domaine des temps a permis de simplifier 
certaines des équations précédentes mais cette hypothèse ne peut pas s’appliquer directement 
à la fonction de transfert H(f,t). Une nouvelle hypothèse appelée hypothèse des diffuseurs non 
corrélés (« Uncorrelated Scattering US ») est alors introduite. Elle suppose que les signaux 
arrivant avec des retards différents ne sont pas corrélés. 
 
Un canal stationnaire au sens large (canal WSS) entraîne une décorrélation dans l’espace des 
décalages Doppler. Par dualité, un canal présentant une décorrélation dans l’espace des 
retards est stationnaire au sens large dans le domaine des fréquences (canal US). La 
stationnarité au sens large dans le domaine des fréquences signifie que les propriétés 
d’autocorrélation ne dépendent que de l’écart en fréquence. Les fonctions d’autocorrélation de 
D(f,fd) et de H(f,t) associées aux fréquences f1 et f2 ne dépendent que de ∆f = f2 - f1 telles que : 
 

),;(),;,( 21H2121H ttfRttffR ∆=                (2.33) 
),;(),;,( 2d1dD2d1d21D fffRffffR ∆=               (2.34) 

 
Avec l’hypothèse de la stationnarité en fréquence, l’équation qui relie RS(τ1,τ2 ;fd1, fd2) à 
RD(f1,f2;fd1, fd2) s’écrit : 
 

∫ ∫
+∞

∞−

+∞

∞−

−= 2122112d1d21D2d1d21S dfdfff2jffffRffR .))..(.exp().,;,(),;,( ττπττ           (2.35) 

 
soit 
 

∫ ∫
+∞

∞−

+∞

∞−

−−= )())....exp().,;())..(..exp(),;,( fdf2jfffRdff2jffR 222d1dD12112d1d21S ∆∆τπ∆ττπττ  

                      (2.36) 
 
D’où finalement :  
 

)().,;(),;,( 122d1d1S2d1d21S ffPffR ττδτττ −=              (2.37) 
 
La stationnarité au sens large en fréquence correspond bien à une absence de corrélation entre 
les signaux arrivant avec des retards différents. En suivant le même raisonnement, on 
obtient alors: 
 

)().;,(),;,( 12121h2121h ttPttR ττδτττ −=               (2.38) 
 

3.3.3. Canal stationnaire au sens large avec diffuseurs non corrélés 
Il est possible de combiner les deux hypothèses de stationnarité (WSS) et de non-corrélation 
des diffuseurs (US) afin de définir un canal WSSUS. Ce canal est supposé stationnaire à la 
fois dans le domaine temporel et fréquentiel, ce qui entraîne l’indépendance des signaux dans 

 51

http://bibliotheques.univ-lille1.fr/grisemine


le domaine des retards ou des décalages Doppler. Dans ce cas, les fonctions de corrélation ne 
dépendent que des écarts en temps ∆τ ou en fréquence ∆f et s’écrivent selon les relations 
(2.39) à (2.42) :  
 

)().,(),;,( 121h21h tPtttR ττδτ∆ττ∆ −=+               (2.39) 
)().().;(),;,( 2d1d121d1S2d1d21S fffPffR −−= δττδτττ             (2.40) 

)().,(),;,( 2d1d1dD2d1dD ffffPfffffR −=+ δ∆∆              (2.41) 
),(),;,( tfRtttfffR HH ∆∆∆∆ =++               (2.42) 

 
Les variables τ1 et fd1 dans les expressions de la densité spectrale de puissance croisée P sont 
remplacées dans la suite de l’exposé par τ et fd, compte tenu du résultat de leur produit avec la 
fonction de Dirac. La connaissance des trois densités spectrales de puissance croisées Ph, PS et 
PD suffit à déterminer immédiatement les trois fonctions de corrélation correspondantes. Par 
abus de langage, ces fonctions P sont appelées fonctions de corrélation. Les relations de 
Fourier entre ces différentes grandeurs sont illustrées par la figure 2.8. 
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Figure 2.8 : Relations entre les fonctions de corrélation  pour un canal WSSUS (TF : 

Transformée de Fourier, TF-1 : Transformée de Fourier inverse) 
 

3.4. Corrélation spatiale 
Dans un canal de propagation riche en trajets multiples, les différents diffuseurs et réflecteurs 
sont à l’origine de la création de répliques du signal émis. Ces répliques sont plus ou moins 
corrélées en temps, en fréquence ou en espace et ne subissent pas les mêmes affaiblissements 
si elles sont peu corrélées. L’utilisation conjointe d’un réseau d’antennes à l’émission et à la 
réception permet de tirer partie de cette diversité d’espace. Comparativement aux techniques 
SISO, les techniques multi-antennes exploitent donc une dimension supplémentaire du canal 
de propagation, la dimension spatiale. 
 
La corrélation spatiale du canal dépend du degré de corrélation en émission d’une part et en 
réception d’autre part. Elle est fonction de facteurs tels que l’espacement entre les antennes, 
les angles d’arrivée et l’étalement angulaire des signaux intimement reliés à la distribution des 
obstacles dans le canal de propagation. La figure 2.9 montre deux antennes espacées d’une 
distance d recevant différents rayons. Les rayons proviennent de plusieurs réflecteurs que 
nous caractérisons par un angle moyen d’arrivée ϕ et un étalement angulaire ∆. 
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∆ ϕ

Y
Yd

∆ ϕ

 
Figure 2.9 : Réception des différents rayons arrivant sur deux antennes avec un angle 

moyen ϕ et un étalement angulaire de ∆ 
 
L’expression générale de la corrélation des signaux arrivant sur deux antennes espacées d’une 
distance d est donnée par (2.43) [Saunder, 01]. 
 

∫
=

=
π

ϕ

ϕϕϕρ
2

0

djkdpd ).sin.exp().()(                (2.43) 

 
où p(ϕ) est la fonction de densité de probabilité de ϕ considérée comme une variable 
aléatoire. 
 
Lorsque ϕ suit une distribution uniforme sur [ϕ-∆/2, ϕ+∆/2] (figure 2.9), la corrélation 
s’exprime selon [Loyka, 02]  (2.44): 
 

∫
+

−

=
2

2

dkdj1d
/

/

].sin..exp[)(
∆ϕ

∆ϕ

ββ
∆

ρ                (2.44) 

 
L’évolution du module du coefficient de corrélation entre deux antennes est donnée par les 
figures 2.10 et 2.11 en fonction de la distance entre les antennes exprimée en fraction de 
longueur d’onde (d/λ). D’une façon générale, on constate une diminution de la corrélation 
lorsque: 
 

- la distance entre les antennes augmente,  
- l’étalement angulaire est grand, 
- l’angle d’arrivée moyen est proche de 0°. 

 
Pour un angle d’arrivée moyen ϕ fixé à 0° et une dispersion des angles d’arrivée supérieure à 
120° (figure 2.10), un écartement des antennes supérieur ou égal à λ/2 suffit pour limiter la 
corrélation entre les antennes à une valeur inférieure à 0,4. Pour une dispersion des angles 
d’arrivée plus faible, un écartement de plusieurs longueurs d’ondes peut s’avérer nécessaire. 
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∆ = 

d/λ

∆ = 

d/λ
 

Figure 2.10 : Evolution du module du coefficient de corrélation en fonction de 
l’espacement entre deux antennes pour différents étalements angulaires ∆ et un angle 

d’arrivée moyen ϕ nul 
 
La figure 2.11 illustre l’évolution du coefficient de corrélation pour un étalement angulaire ∆ 
de 60°. En incidence normale (ϕ  = 90°), le coefficient de corrélation est maximal comme on 
pouvait s’y attendre. La corrélation la plus faible est obtenue pour un angle d’arrivée nul qui 
permet de négliger la corrélation pour des écartements d’antennes supérieurs à environ une 
demi-longueur d’onde. 
 

ϕ = 

d/λ

ϕ = 

d/λ
 

Figure 2.11 : Evolution du module du coefficient de corrélation en fonction de 
l’espacement entre deux antennes pour différents angles d’arrivée moyen ϕ et un 

étalement angulaire tel que ∆ = 60° 
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Pour un étalement angulaire maximal des angles d’arrivée (∆ = 2π), l’équation précédente se 
réduit à l’équation (2.45) 
 

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛=

λ
πρ d2Jd 0)(                  (2.45) 

 
où J0 est la fonction de Bessel de première espèce d’ordre zéro. 
 
Lorsque l’étalement des angles d’arrivée est très faible (∆ de l’ordre de quelques degrés) et 
pour un angle moyen d’arrivée ϕ nul, l’équation (2.44) se simplifie selon (2.46) en supposant 
l’approximation sin(β) = β. 
 

1
kd

kdd <<≈ ∆
∆

∆ρ
.

.sin)(                (2.46) 

 

4. Représentation mathématique du canal MIMO 
Les techniques MIMO, introduites dans le premier chapitre, mettent en œuvre plusieurs 
antennes à l’émission et à la réception. Comparativement aux techniques SISO, les techniques 
multi-antennes exploitent une dimension supplémentaire du canal de propagation, la 
dimension spatiale, que nous venons d’aborder avec la notion de corrélation spatiale. 
 
Dans le cas d’un système MIMO, il est possible de mettre en évidence plusieurs canaux de 
propagation indépendants qui correspondent à des modes de propagation « propres » associés 
aux trajets des signaux entre l’émetteur et le récepteur [Guguen, 03]. Le nombre de ces 
« modes propres » (≤ min(NT,NR)) dépend du degré de corrélation entre les NT.NR canaux 
SISO élémentaires. 
 

4.1. Représentation mathématique classique 
Comme nous l’avons indiqué dans le premier chapitre, l’expression générale du signal reçu 
y(t) dans le cas d’un système MIMO constitué de NT antennes d’émission et de NR antennes 
de réception, est donnée par l’équation (2.47) [Yu, 02]. 
 

)()()()( tttt beHr +∗=                 (2.47) 
 
où e(t) est le vecteur d’émission de dimension (NT×1), r(t) le vecteur de réception (NR×1), b(t) 
le vecteur de bruit (NR×1) et H(t) la matrice des réponses impulsionnelles du canal (NR×NT) 
dont chaque élément hij(t) est la réponse impulsionnelle entre le jième émetteur et le iième 

récepteur. Par hypothèse, le bruit est supposé blanc, additif gaussien (AWGN : Additive 
White Gaussian Noise). 
 
Lorsque l’étalement des retards dans le canal est important au regard de la durée du temps 
symbole du système de communication MIMO, les réponses impulsionnelles du canal sont 
représentées par quelques échantillons caractérisant les K trajets principaux de propagation. 
La matrice des réponses impulsionnelles H(t) s’exprime alors comme la somme de K matrices 
de canal Hk décalées chacune d’un retard τk comme l’indique l’équation (2.48).  
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1k
kk tt )(.)( τδHH                 (2.48) 

 
où H(t) est la matrice de canal (NR×NT) modélisant le canal caractérisé par K trajets 
principaux et Hk est la matrice (NR×NT) des coefficients complexes à l’instant τk telle que :  
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Cette représentation du canal correspond à un modèle de type ligne à retards où les 
coefficients d’atténuation sont les matrices Hk [Pedersen, 00]. La figure 2.12 illustre cette 
notation et montre que le canal peut être représenté par une matrice à trois dimensions 
(NR×NT×K) lors d’une implémentation dans une chaîne de simulation par exemple. 
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HK
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K
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Figure 2.12 : Illustration de la notation du canal MIMO en présence de plusieurs trajets 

principaux 
 
Le signal reçu r(t) s’exprime selon (2.50) : 
 

)()(.)(
1

ttt
K

k
kk beHr +−= ∑

=

τ                 (2.50) 

 
Si le canal est non sélectif en fréquence, le canal MIMO est parfaitement décrit par une 
matrice de canal H = H1 de dimension (NR×NT) contenant des coefficients complexes variants 
au court du temps. En supposant que le canal soit quasi-statique, c’est-à-dire invariant durant 
l’émission d’une salve de N symboles, le signal reçu relatif à une salve peut s’écrire de façon 
matricielle comme l’indique l’équation (2.51). Cette hypothèse d’un canal quasi-statique est 
utilisée dans le reste de l’exposé. 
 

BEHR += .                   (2.51) 
 
où R est la matrice de réception (NR×N), E la matrice d’émission (NT×N), H la matrice de 
canal (NR×NT) et B la matrice de bruit (NR×N)  
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Afin de définir sans ambiguïté le rapport signal sur bruit ρ du système MIMO, nous avons 
normalisé les différents signaux en puissance. Nous présentons en annexe 2 le détail de cette 
normalisation. Nous en résumons ci-dessous les principales caractéristiques : 
 

- les matrices de canal H sont normalisées de telle sorte que la puissance moyenne 
de leur coefficient soit égale à 1. De plus, pour les canaux caractérisés 
expérimentalement, seules les variations rapides du signal reçu sont inclues dans la 
matrice H. 

- La puissance totale du signal émis E est fixée à 1 watt. 
- La puissance du bruit B est fixée à 1 watt. 
- Le rapport signal sur bruit ρ correspond à la moyenne des rapports signal sur bruit 

observés sur l’ensemble des récepteurs. 
 
Cette normalisation des grandeurs permet de comparer aisément des systèmes SISO et MIMO 
dont les nombres d’antennes diffèrent. Le fait de fixer le rapport signal sur bruit ρ permet de 
comparer des systèmes possédant la même puissance émise totale et la même densité spectrale 
de puissance de bruit sur chaque antenne de réception.  
 
L’équation régissant le système MIMO à partir des grandeurs normalisées s’écrit : 
 

BEHR += ..ρ                  (2.52) 
 
Le système MIMO ainsi normalisé est représenté par la figure 2.13 : 
 

E ρ

B

H BEHR   ..  += ρE ρρ

B

HH BEHR   ..  += ρ

 
Figure 2.13 : Représentation normalisée du canal MIMO adoptée 

 

4.2. Décomposition en canaux « propres » 
La représentation classique du canal présentée dans le paragraphe 4.1 repose sur une 
description du canal par NT.NR canaux SISO modélisés par la matrice H. La diagonalisation 
du système matriciel correspondant permet d’exprimer le canal comme la superposition de 
plusieurs canaux « propres » décorrélés. En effet, comme le rappelle [Guguen, 03], il a été 
démontré que le canal de propagation est constitué de la superposition de plusieurs sous 
canaux indépendants transportant chacun une fraction du signal transmis 
[Berezansky, 96][Gallager, 68]. 
 
Le canal MIMO apparaît comme une application linéaire du signal émis E vers le signal reçu 
R. La décomposition en valeurs singulières [Golub, 96] de la matrice H permet de 
diagonaliser le système d’équations (2.52). Dans la suite de l’exposé, nous utilisons le terme 
SVD (Singular Value Decomposition) qui désigne la décomposition en valeurs singulières. 
 
Cette décomposition en valeurs singulières du canal MIMO permet de diagonaliser la matrice 
H (2.53). 
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HVΛUH ..=                   (2.53) 
 
La matrice diagonale Λ de dimensions (NR×NT) contient les n valeurs singulières réelles 
positives ou nulles λi

1/2
 de la matrice de canal H où les λi.sont les valeurs propres de la 

matrice H.HH. Les matrices U et V sont des matrices unitaires, vérifiant : 
 

TN
H IVV =.                   (2.54) 

RN
H IUU =.                   (2.55) 

 
Pour des raisons pratiques, ces valeurs sont ordonnées par ordre décroissant. Le nombre r de 
valeurs singulières non nulles correspond au rang n de la matrice H. 
 

Λ = diag(λ1
1/2, λ2

1/2, …, λn
1/2)               (2.56) 

λ1
1/2

 ≥ λ2
1/2 ≥…≥ λn

1/2 ≥ 0                (2.57) 
n = min(NR, NT)                 (2.58) 

 
De façon équivalente, les coefficients du canal hij s’expriment comme la somme de r canaux 
indépendants tels que : 
 

∑
=

=
r

1k
jkik

21
kij vuh */ ..λ                  (2.59) 

 
Comme l’illustre la figure 2.14, cette décomposition du canal en valeurs singulières permet 
d’assimiler le canal de propagation, constitué de NT.NR canaux plus ou moins corrélés, à n 
canaux totalement décorrélés de coefficients de transfert λi

1/2. La valeur de ces coefficients 
dépend du degré de corrélation et du rang de la matrice de canal H. Ces valeurs singulières 
tendent vers zéro lorsque la corrélation entre les trajets augmente. 
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Figure 2.14 : Décomposition d’un canal de propagation MIMO en canaux indépendants 
par décomposition en valeurs singulières (à gauche : représentation classique en canaux 

corrélés, à droite : représentation en canaux découplés) 
 
Dans la mesure où la SVD fournit une représentation équivalente du canal H, les coefficients 
de transfert du canal (λk ou hij selon la représentation choisie) conservent la même puissance 
totale (2.60). 
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Cette décomposition montre qu’au plus r antennes reçoivent un signal. Les autres antennes 
(r+1 à n) associées à des valeurs singulières nulles ne reçoivent que du bruit. Aussi, dans cette 
représentation équivalente, le nombre effectif d’antennes recevant un signal se limite à r qui 
est lui-même inférieur ou égal au minimum du nombre d’antennes d’émission et de réception 
( ). ),min( RT NNr ≤
 

4.3. Capacité d’un canal MIMO 
4.3.1. Définition générale 

La théorie de l’information permet de formaliser les mécanismes de transmission entre une 
source et un récepteur. En partant du principe que le message à transmettre n’est pas connu du 
récepteur, la source d’information peut être considérée comme un processus aléatoire 
[Guguen, 03]. L’entropie et l’information mutuelle mesurent la quantité d’information 
contenue dans un message [Shannon, 48]. L’information mutuelle est la mesure de 
l’information contenue dans un processus sur un autre processus. L’information mutuelle 
I(x,y) entre deux variables aléatoires discrètes x et y se note selon : 
 

∑
∈∈

=
ξχ yx yx

yx
yxyx

, yx

yx,
yx, )(P).(P

),(P
log).,(P);(I               (2.61) 

 
où { }0xx ≠= )(P: xχ  et { }0yy ≠= )(P: yξ  
 
Shannon a démontré qu’il existe un débit d’information en dessous duquel il est possible de 
transmettre avec une probabilité d’erreur arbitrairement faible en utilisant un codage 
suffisamment élaboré. Au-dessus de ce débit, la probabilité d’erreur ne peut plus être annulée. 
Cette grandeur s’appelle la capacité du canal. Elle est définie comme le maximum de 
l’information mutuelle entre la source et le destinataire. Pour un canal sans mémoire, elle 
s’exprime selon (2.62) : 
 

xp
);(Imax yxC =                  (2.62) 

 
Elle correspond au débit maximal par unité de fréquence pouvant être transmis sans erreur et 
est exprimée en bit/s/Hz. 
 
Pour un canal MIMO, le modèle du signal reçu se note selon (2.63) en reprenant le modèle 
normalisé présenté précédemment : 
 

)()(..)( ttt beHr += ρ                 (2.63) 
 
où e(t), r(t) et b(t) représentent respectivement les vecteurs d’émission, de réception et de 
bruit et H est la matrice de canal qui contient les coefficients d’atténuation entre chaque 
antenne d’émission et de réception. 
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La transmission de l’information s’effectue généralement par salves. La durée des salves est 
supposée suffisamment courte pour que le canal soit considéré comme constant durant 
l’émission de cette salve. Selon le comportement de la matrice de canal H durant cette salve, 
plusieurs définitions de la capacité du canal peuvent être données : 
 

- lorsque H est déterministe, nous définissons une capacité instantanée 
correspondant à une réalisation de H. 

- Lorsque H varie aléatoirement et suffisamment rapidement pour que la capacité 
instantanée évolue autour d’une valeur moyenne constante, nous parlons de 
capacité moyenne. 

- Lorsque H varie aléatoirement de façon quasi-statique (le canal est constant durant 
une salve, puis change), nous utilisons la capacité de coupure. Il s’agit de la borne 
supérieure de la capacité qu’il est possible d’atteindre avec une probabilité de 
coupure donnée. 

 
Les paragraphes qui suivent présentent ces différentes définitions de la capacité d’un canal 
MIMO. Les expressions de la capacité sont également formulées lorsque le canal est 
décomposé en canaux découplés. 
 
Dans le chapitre 3, le canal sera décrit par la capacité moyenne puisque les variations du canal 
seront supposées suffisamment rapides. 
 

4.3.2. Capacité instantanée 
La capacité instantanée d’un canal MIMO est donnée par l’expression (2.64) [Pollock, 02], 
[Pollock, 03] 
 

( )[ ]H.detlog HHRI EEρ+=
RN2C                (2.64) 

 
Elle s’exprime en fonction de la matrice de covariance à l’émission REE = E[e(t).eH(t)] et du 
rapport signal sur bruit ρ. 
 
Si l’émetteur connaît le canal de propagation, il est possible de maximiser la capacité en 
optimisant REE. On montre que la capacité est maximale lorsque tous les canaux propres 
véhiculent la même puissance. Il convient alors d’émettre sur chaque antenne avec une 
répartition de la puissance permettant l’allocation uniforme de l’énergie sur les canaux 
propres. Cette technique de remplissage équilibré du spectre est qualifiée de « water-filling » 
[Cover, 91]. 
 
En l’absence d’information sur le canal au niveau de l’émetteur, la puissance d’émission 
(1 watt dans notre représentation normalisée) est généralement répartie uniformément entre 
les antennes.  
 
La matrice de covariance à l’émission devient : 
 

TN
TN

1 IREE  =                  (2.65) 
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L’expression (2.64) permet de calculer la capacité pour une réalisation particulière de la 
matrice de canal H. Cette capacité instantanée fluctue au rythme du canal. Aussi, préfère-t-on 
définir une capacité moyenne du canal.  
 

4.3.3. Capacité moyenne 
Le canal fluctuant de façon aléatoire, la capacité instantanée C est aussi une variable aléatoire. 
Nous définissons la capacité moyenne comme l’espérance de la capacité pour toutes les 
réalisations du canal : 
 

( )[ ]].detE[log]E[ HHHRI EEρ+==
RN2moy CC              (2.66) 

 
En général, il est difficile de définir une expression analytique de la capacité à partir de 
l’expression (2.66). Aussi, utilise-t-on dans la littérature des bornes de la capacité reposant 
notamment sur les caractéristiques moyennes du canal. Une borne supérieure de cette capacité 
moyenne est obtenue en utilisant l’inégalité de Jensen (2.67) qui repose sur le fait que la 
fonction log2[det(.)] est une fonction concave, ce qui entraîne que : 
 

][det(E[.])log[det(.)]]E[log 22 ≤                (2.67) 
 
La limite supérieure de la capacité moyenne s’exprime selon (2.68) 
 

( )[ ]]E[.detlog H.HH.RI EEρ+≤
RN2moyC               (2.68) 

 
Dans le cas où la distribution des puissances est uniforme, c’est-à-dire que chaque antenne 
d’émission émet la même puissance 1/NT, cette inégalité devient : 
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avec  la matrice de covariance du canal et ].E[ HHHR HH =
TN

TN
1 IREE  =  

 
Il apparaît que RHH représente en fait la corrélation de la matrice de canal au niveau des 
antennes de réception. La limite supérieure de la capacité moyenne est donc déterminée par la 
corrélation à la réception. 
 
Les résultats de capacité présentés dans la partie expérimentale de ce mémoire utilisent 
exclusivement cette définition de la capacité moyenne. 
 

4.3.4. Capacité de coupure (« outage capacity ») 
La capacité moyenne s’apparente au débit moyen qu’il serait théoriquement possible 
d’atteindre sur le canal. Lorsque le canal présente des évanouissements profonds, la capacité 
fluctue fortement autour de sa valeur moyenne. Il faudrait abaisser le débit pendant les phases 
d’évanouissement profond, et inversement l’augmenter lors des phases plus favorables pour 
tenter d’atteindre le débit théorique maximal. En pratique, de nombreux systèmes 
fonctionnent à débit constant. La présence d’évanouissements profonds se traduit par une 
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perte d’information et donc par un affaiblissement du débit effectif. Pour cette raison, de 
nombreux auteurs utilisent la « capacité de coupure » Cp associée à une probabilité de coupure 
p. 
 

pCCprob p =≤ )(                  (2.70) 
 
A titre d’exemple, pendant 10% du temps la capacité reste inférieure à la capacité de coupure 
C0,1. La capacité de coupure dépend donc de la distribution de C et, par conséquent, des 
caractéristiques statistiques de la matrice de canal H. Autrement dit, dans le cas d’une 
transmission au rythme Cp, il est possible d’estimer que les salves sont transmises avec un fort 
évanouissement avec une probabilité p. C’est pourquoi dans le cas d’un code correcteur 
d’erreurs performant, la probabilité de coupure p est une approximation du taux d’erreur 
symboles [Knopp, 00]. 
 
La capacité médiane C0,5 qu’il est possible d’atteindre pendant la moitié du temps est 
généralement proche de la capacité moyenne précédemment définie. 
 
La figure 2.15 présente quelques fonctions de répartition cumulatives des capacités obtenues 
pour un canal de Rayleigh et pour un rapport signal sur bruit de 10 dB. Pour ce type de canal, 
le tableau 2.7 regroupe les capacités de coupure C0,1, les capacités médianes C0,5, 
correspondant respectivement à des probabilités de p = 0,1 et p = 0,5, et les capacités 
moyennes. Nous avons considéré une matrice de canal possédant des coefficients hij 
totalement indépendants les uns des autres. La capacité du canal augmente fortement avec le 
nombre d’antennes. Pour un nombre d’antennes identique en émission et en réception 
(NT = NR = N), la capacité est approximativement multipliée par un facteur N par rapport au 
cas du canal de Rayleigh SISO. 
 

p = 0.1

p = 0.5

p = 0.1

p = 0.5

 
Figure 2.15 : Fonctions de répartition cumulatives des capacités obtenues pour un canal 

de Rayleigh (NT, NR) pour un rapport signal sur bruit de 10 dB 
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Système MIMO (NT,NR) Capacité de coupure C0,1 

(bit/s/Hz) 
Capacité médiane 

C0,5 (bit/s/Hz) 
Capacité moyenne 

Cmoy (bit/s/Hz) 
(1,1) 1,2 3,1 2,9 
(1,4) 4,3 5,3 5,2 
(1,6) 5,1 6,0 5,8 
(4,2) 5,1 6,4 6,3 
(4,4) 9,5 11,1 10,9 
(4,6) 12,6 14,2 14,0 
(6,6) 14,9 16,5 16,4 

Tableau 2.7 : Capacités de coupure, capacités médianes, capacités moyennes pour un 
canal de Rayleigh (NT,NR) pour un rapport signal sur bruit de 10 dB 

 
Les capacités de coupure correspondent aux valeurs se situant dans la partie basse du 
graphique de la figure 2.15. 
 

4.3.5. Capacité en fonction des valeurs singulières 
Dans les paragraphes précédents, nous avons exposé le calcul des capacités à partir de la 
matrice H du canal. Les mêmes résultats sont obtenus en s’appuyant sur la décomposition en 
valeurs singulières du canal. En partant de la représentation équivalente du canal, les 
développements analytiques deviennent plus aisés. Cela permet de mieux appréhender les 
conditions que doit satisfaire le canal en vue d’une capacité maximale.  
 
Pour une source d’émission sans corrélation et une équipartition de la puissance émise sur les 
antennes d’émission, la capacité correspond à l’expression usuelle  :  
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Pour tout réel positif α, le déterminant de la matrice (I+αA) peut s’exprimer en fonction des r 
valeurs propres λi de la matrice A selon (2.72). 
 

+

=
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1

AI               (2.72) 

 
Comme les carrés des valeurs singulières λk

1/2 de la matrice des coefficients H sont aussi les 
valeurs propres λk de la matrice HHH, une formulation plus usuelle de la capacité des canaux 
MIMO est donnée par (2.73) : 
 

∑
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⎬
⎫

⎩
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1C
ρλ

log                 (2.73) 

 
Cette expression correspond à la sommation des capacités des r canaux SISO découplés 
présentés figure 2.14. 
 
La somme des carrés de valeurs singulières est bornée. Elle est statistiquement égale au 
produit NT.NR : 
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La capacité C est maximale lorsque les valeurs singulières sont identiques (λi = NT.NR / r) et le 
rang r de la matrice H est maximal d’autre part. Cela fournit une borne supérieure de la 
capacité d’un canal MIMO sous la contrainte d’une répartition équilibrée de la puissance 
d’émission :  
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                      (2.76) 
 
Ainsi, il est possible de montrer que la capacité peut être multipliée par le nombre d’antennes 
comparativement à un canal SISO. 
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{ } RT2R NN1NC ≥+= pour                  .logmax ρ              (2.78) 
 
Lorsque l’environnement permet une bonne décorrélation des antennes, l’obtention d’une 
capacité proportionnelle au nombre d’antennes est une hypothèse réaliste [Wennström, 02]. 
 
La relation (2.73) dépend du nombre de valeurs singulières et de leur amplitude. Par 
conséquent, la détermination de la capacité repose sur la connaissance de la distribution des 
valeurs singulières. Malheureusement, il n’existe généralement pas de relation simple 
permettant d’exprimer analytiquement la loi de répartition des valeurs singulières en fonction 
des caractéristiques du canal. 
 
A ce stade, nous proposons de discuter qualitativement de l’impact de la corrélation sur la 
capacité des systèmes MIMO.  
 

4.4. Influence de la corrélation du canal sur la capacité 
Une source de dégradation de la capacité provient de la présence d’un trajet principal entre 
l’émetteur et le récepteur qui conduit à une modification des propriétés de la liaison 
[Guguen, 03], c'est-à-dire au passage de la statistique de Rayleigh à celle de Rice. Les zones 
de faible et fort rapport signal sur bruit (SNR) doivent alors être distinguées. Pour de forts 
rapports signal à bruit, la composante spéculaire n’a pratiquement aucun effet sur la capacité; 
les composantes hors visibilité assurant seules le rang plein de la matrice. Pour de faibles 
rapports signal à bruit, la composante moyenne conditionne l’expression de la capacité et 
conduit à une dégénérescence de la matrice du canal. La dépendance entre les signaux 
transmis ou reçus par différentes antennes constitue un autre facteur de réduction du nombre 
de degrés de liberté du canal. Elle provient en général d’un espacement entre les éléments 
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rayonnants trop faible au regard du nombre, des dimensions et de la position des réflecteurs 
dans l’environnement. 
 
Les notions de canaux corrélés ou non corrélés et de rang de la matrice de canal conduisent 
donc à définir quatre situations extrêmes de comportement des canaux MIMO en fonction de 
leur corrélation et de leur rang [Gesbert, 00] afin de mettre en évidence les différents cas de 
figures se rapprochant de la réalité : 
 

- les canaux corrélés de rang 1 (canaux défavorables), 
- les canaux corrélés de rang maximal (canaux classiques), 
- les canaux décorrélés de rang maximal (canaux idéaux), 
- les canaux décorrélés de rang 1 (canaux dégénérés). 

 

4.4.1. Les canaux corrélés de rang 1 
A titre d’exemple, examinons le cas d’une corrélation parfaite des signaux reçus. Lorsque les 
différents signaux reçus sont proportionnels entre eux, la matrice du canal H possède un rang 
égal à un, le canal équivalent ne possède qu’une seule valeur singulière. 
 
D’une façon plus générale, ces canaux s’obtiennent lorsque les antennes ne sont pas 
suffisamment espacées ou lorsque l’étalement des angles d’arrivée ou de départ est faible. 
 
La matrice de canal  des canaux corrélés de rang 1 peut s’écrire : 
 

H = grx.gtx.urx.utx
H                  (2.79) 

 
où grx et gtx sont des variables indépendantes de distribution CN(0,1) et urx et utx sont des 
vecteurs fixes déterministes respectivement de dimension (NR×1) et (NT×1), de module égal à 
un. 
 
C’est le cas le plus défavorable pour la capacité qui, rappelons le, est maximale pour des 
valeurs singulières identiques et un rang maximal. Les relations (2.73), (2.75) et l’inégalité de 
Jensen donnent une borne supérieure de la capacité des canaux corrélés de rang 1. 
 

{ }NrC ρ+≤ 1log2                  (2.80) 
 

4.4.2. Les canaux corrélés de rang maximal 
Nous avons vu que la corrélation totale réduit le rang de la matrice de canal à un. 
Mathématiquement, toute perturbation sur l’un des coefficients d’une matrice singulière 
permet de la transformer en une matrice de rang maximal. En pratique, il est effectivement 
possible d’observer que le rang de la matrice de canal est souvent maximal. Cela est aussi 
vérifié pour des canaux fortement corrélés. Dans ces situations, l’environnement et 
l’espacement des antennes ne permettent pas d’avoir une décorrélation totale des signaux 
mais ne conduisent pas pour autant à une matrice de canal de rang 1. 
 
Suivant le degré de corrélation, la capacité s’échelonne entre le cas le plus défavorable des 
canaux décorrélés de rang 1 et le cas des canaux idéaux présenté ci-dessous.  
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4.4.3. Les canaux décorrélés de rang maximal 
Ces canaux idéaux ne présentent aucune corrélation entre les différents trajets de propagation. 
Ils sont de rang maximal. Les coefficients d’une telle matrice sont indépendants et 
identiquement distribués selon une distribution gaussienne complexe de moyenne nulle et de 
variance unité notée CN(0,1). Un canal idéal de ce type correspond notamment à un 
environnement modélisé par une matrice de Rayleigh, de rang statistiquement plein. Il traduit 
typiquement une configuration où l’émetteur et le récepteur communiquent sans visibilité 
directe, dans un milieu riche en diffuseurs et telle que la séparation physique entre les 
antennes des réseaux est suffisante [Guguen, 03]. 
 
La capacité de ces canaux est maximale et bornée par les expressions (2.77) et (2.78). 
 

4.4.4. Les canaux décorrélés de rang 1  
Ces canaux présentant un goulot d’étranglement sont qualifiés de « pin-hole » ou « key-
hole ». Ils se rencontrent lorsque la distance entre les émetteurs et les récepteurs est grande 
devant le rayon du cercle dans lequel s’inscrivent les réflecteurs côté émission ou réception 
[Gesbert, 02]. Ils concernent généralement une propagation en extérieur ou des signaux se 
propagant à travers un couloir [Guguen, 03] ou un tunnel pour une propagation en intérieur. 
 
Ces canaux dégénérés se caractérisent par une matrice de rang 1 malgré une décorrélation 
totale. Une matrice ayant de telles propriétés peut être générée par la relation (2.81) :  
 

H = grx.gtx
H                  (2.81) 

 
où grx et gtx sont des vecteurs dont les éléments sont indépendants et identiquement distribués 
et suivent une distribution CN(0,1). 
 
Dès l’instant où le rang du système est minimal, nous avons vu que la capacité n’est pas 
maximale et qu’elle est bornée par l’équation (2.80). 
 
La classification présentée met en évidence la forte influence de la corrélation du canal sur la 
capacité. Néanmoins, la totale décorrélation du canal ne suffit pas à obtenir une capacité 
maximale, il faut également tenir compte du rang de la matrice de canal. Cependant, une 
matrice de canal présentant un rang égal à 1 est un cas académique. Dans la majorité des 
configurations pratiques, le rang est maximal. Pour ces différentes raisons, certains auteurs 
ont défini l’ordre de diversité [Del Galdo, 03] qui permet d’analyser plus finement les 
performances du canal. 
 

5. Modèles de canal MIMO 
Les quatre canaux canoniques précédemment exposés permettent de distinguer les principaux 
cas de figures rencontrés. Néanmoins, il ne s’agit que d’une classification générique qui 
comprend une infinité de cas particuliers correspondant à des canaux réels. Pour cette raison, 
il est nécessaire de développer des modèles de canal MIMO reproduisant le plus fidèlement 
possible la réalité et notamment, les propriétés de corrélation du canal qui déterminent les 
performances d’un système MIMO. Ce thème suscite beaucoup de travaux dans la 
communauté scientifique internationale afin de trouver les paramètres qui décrivent le plus 
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précisément possible la capacité du canal. Il existe principalement deux familles de modèles 
[Schumacher, 02] :  
 

- les modèles déterministes, 
- les modèles statistiques. 

 

5.1. Présentation générale des différents types de modèles de canal 
MIMO 

5.1.1. Modèles déterministes 
Ces modèles reposent sur la description précise de l’environnement de propagation. Il est 
possible de distinguer deux approches [Schumacher, 02]. La première consiste à utiliser une 
base de données contenant des réponses impulsionnelles mesurées propres à un 
environnement. Les importantes ressources mémoires nécessaires limitent l’utilisation de 
cette méthode. La seconde approche considère une propagation spéculaire de l’onde et décrit 
la réponse du canal par une méthode géométrique de type « lancé de rayons » ou « tracé de 
rayons ». La description géométrique précise de l’environnement et la connaissance de ses 
propriétés électromagnétiques permettent de prédire la propagation des trajets multiples en se 
basant sur la Théorie Uniforme de la Diffraction. L’inconvénient majeur des modèles 
déterministes réside dans leur manque de flexibilité. En effet, il est nécessaire de décrire 
précisément la géométrie du système pour chaque environnement à modéliser. Ces approches 
de type « lancé de rayons » ont aujourd’hui encore peu d’applications en MIMO, 
comparativement aux modèles statistiques décrits ci-dessous. 
 

5.1.2. Modèles stochastiques 
5.1.2.1. Modèles stochastiques géométriques 

Ces modèles décrivent de façon statistique la position des diffuseurs. De nombreux modèles 
stochastiques géométriques sont décrits dans la littérature pour différentes configurations 
[Yu, 02]. La figure 2.16 illustre les modèles les plus courants [Guguen, 03]. 
 
Dans le modèle à un anneau [Shiu, 00][Jakes, 94], le récepteur capte, dans un cône angulaire 
étroit et sans visibilité directe, le signal provenant de l’émetteur se situant dans une zone riche 
en réflecteurs. Ce type de modèle est utilisé dans les réseaux cellulaires pour décrire la 
propagation entre le mobile entouré de réflecteurs et la station de base placée en hauteur et 
dégagée de tout réflecteur. Le modèle à deux anneaux [Shiu, 00bis] suppose que l’émetteur et 
le récepteur sont tous les deux entourés de diffuseurs locaux, ce qui correspond à un milieu 
confiné. 
 
Le modèle à diffuseurs distribués [Gesbert, 00] a été proposé afin de décrire les canaux 
MIMO en extérieur. Le modèle de Saleh-Valenzuela [Saleh, 87], étendu aux systèmes MIMO 
[Wallace, 01], a été initialement développé suite à des campagnes de mesures qui ont montré 
la tendance des échos à arriver par paquets, suggérant ainsi que les diffuseurs peuvent être 
regroupés par groupes ou « clusters ». Nous pouvons également citer le modèle standardisé 
par le 3GPP pour les canaux MIMO [3GPP, 25.996] qui décrit la communication entre un 
mobile et une station de base. Ce modèle prend en compte de nombreux paramètres 
caractéristiques du canal tels que l’amplitude et le retard des trajets, la vitesse du mobile, les 
distances entre les antennes, les angles d’arrivée, de départ, l’étalement des angles, la 
puissance du profil, etc. 
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Figure 2.16 : Modèles stochastiques géométriques d’un canal de propagation MIMO 

[Guguen, 03] 
 

5.1.2.2. Modèles stochastiques 
Les modèles déterministes et les modèles stochastiques géométriques requièrent la description 
géométrique de l’environnement. Les modèles stochastiques, quant à eux, reposent sur 
l’identification des paramètres caractéristiques de la matrice de transfert du canal. Ils 
attribuent à chaque paramètre une distribution statistique, ce qui confère au modèle une 
flexibilité maximale. Le choix des distributions statistiques et des statistiques du second ordre 
adéquates pour chaque paramètre se fait en pratique en effectuant des campagnes de mesures. 
 
Par ailleurs, les modèles MIMO doivent bien entendu décrire la corrélation spatiale. Cela 
repose généralement sur la corrélation des réponses impulsionnelles de chaque couple 
d’antennes élémentaires à partir de matrices de corrélation. Si son principe apparaît simple, la 
modélisation de la corrélation spatiale soulève de nombreuses questions. Faut-il prendre en 
compte la corrélation des puissances des signaux reçus par les antennes ou la corrélation des 
coefficients de transmission complexes ? La corrélation doit-elle être envisagée au niveau de 
l’émetteur, du récepteur ou alors du milieu de transmission ? La corrélation doit-elle être 
traduite par une matrice de corrélation ou par une matrice de covariance ? Ces problématiques 
concernent également l’élaboration de modèles stochastiques géométriques. 
 
Notre travail de thèse repose en grande partie sur l’étude de la corrélation dans les canaux 
MIMO. Nous exposons dans le prochain paragraphe un catalogue exhaustif des différentes 
méthodes de modélisation utilisées afin de traduire la corrélation spatiale. 
 

 68

http://bibliotheques.univ-lille1.fr/grisemine


5.2. Construction des modèles stochastiques à partir de la 
corrélation spatiale 

5.2.1. Définition des matrices de corrélation ou de covariance du 
canal  

En l’absence de sélectivité fréquentielle, la réponse impulsionnelle hij(τ) décrivant le canal 
entre deux antennes se réduit à un simple coefficient d’atténuation complexe hij. L’ensemble 
de ces coefficients hij reliant chaque antenne d’émission et de réception est regroupé dans une 
matrice de canal H. En supposant que les coefficients du canal MIMO suivent une distribution 
gaussienne complexe, les moments de premier et second ordre caractérisent complètement le 
comportement statistique du canal [Schumacher, 02]. 
 
En pratique, l’information sur le niveau de corrélation entre les coefficients de H s’obtient en 
calculant la matrice de corrélation ou de covariance du canal. 
 
Par convention, les matrices de corrélation ΓH et de covariance RH d’un canal MIMO, décrit 
par une matrice de canal H, ont la structure suivante : 
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                      (2.82) 
 
et 
 

cov([...])=HR                   (2.83) 
 
où cor(a,b) est le coefficient de corrélation entre deux variables aléatoires a et b tel que : 
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avec 
 

]E[].E[].E[),cov( ** bababa −=                 (2.85) 
 
le coefficient de covariance entre a et b, et 
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22
a aa ]E[]E[ −=σ                 (2.86) 

 
l’écart type de la variable aléatoire a. 
 
Les coefficients de covariance et de corrélation décrivent le degré de ressemblance entre deux 
variables aléatoires a et b qui, dans le cas du coefficient de corrélation, sont normalisées par 
rapport à leur écart-type. Les coefficients de corrélation ne diffèrent donc des coefficients de 
covariance que d’un facteur de normalisation égal au produit des écarts type des deux 
variables aléatoires. 
 
Dans l’hypothèse où la moyenne des coefficients du canal est nulle (2.87) et leur puissance 
égale à l’unité (2.88), les coefficients de corrélation et de covariance peuvent être confondus. 
 

[ ] 0hij =E                   (2.87) 
 

[ ] 1h
2

ij =E                   (2.88) 
 
Lorsque ces deux hypothèses sont vérifiées, la matrice de corrélation ΓH s’identifie à la 
matrice de covariance RH. Elles s’expriment à l’aide de l’expression synthétique: 
 

[ ]Hvecvec )().(E HHRΓ HH ==                (2.89) 
 
où vec(M) est un opérateur qui met en colonne une matrice M tel que : 
 

vec(M) = [M1 M2 … MN]T                 (2.90) 
 
où M1 M2...MN sont les N lignes de M. 
 
Les notions de corrélation et de covariance sont très proches, voire confondues. Aussi 
utiliserons-nous parfois dans la suite de ce mémoire le terme de corrélation pour tout modèle 
qui fait intervenir soit des matrices de corrélation, soit des matrices de covariance.  
 

5.2.2. Définition des matrices de corrélation à l’émission et à la 
réception 

Afin de distinguer l’influence de la corrélation entre les antennes d’émission, de la corrélation 
entre les antennes de réception, il est courant de modéliser la corrélation du canal par deux 
matrices : une matrice de corrélation (ou de covariance) à l’émission ΓTX (RTX) et une matrice 
de corrélation (ou de covariance) à la réception ΓRX (RRX).  
 
Par convention, les matrices de corrélation et de covariance regroupent les coefficients de 
corrélation et de covariance entre les antennes d’un même terminal (émetteur ou récepteur 
suivant le cas) : 
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corRXTXΓ             (2.91) 

 
cov(...)/ =RXTXR                   (2.92) 

 
où ΓTX (RTX) et ΓRX (RRX) sont respectivement les matrices de corrélation (covariance) à 
l’émission d’une part et à la réception d’autre part. 
 
Plus précisément, les coefficients de corrélation et de covariance des matrices de corrélation à 
l’émission (respectivement la réception) se définissent comme les coefficients de corrélation 
moyens sur les antennes de réception (respectivement d’émission) tels que : 
 

∑
=

=
RN

k
kjki

R

TX
ij hhcor

N 1
),(1γ           (2.93) ∑

=

=
TN

k
jkik

T

RX
ij hhcor

N 1
),(1γ           (2.94) 

∑
=

=
RN

k
kjki

R

TX
ij hh

N
r

1
),cov(1           (2.95) ∑

=

=
TN

k
jkik

T

RX
ij hh

N
r

1
),cov(1           (2.96) 

 
où γij est le coefficient de corrélation et rij le coefficient de covariance entre la iième et la jième 
antenne soit d’émission, soit de réception. 
 
Certains auteurs utilisent des modèles fondés sur la « corrélation en puissance ». Les 
coefficients sont alors calculés de manière similaire à celle que nous venons d’exposer. La 
fonction de transfert en puissance (|hij|2) est alors considérée au lieu et place des coefficients 
de transfert hij complexes.  
 
Les matrices de corrélation en puissance à l’émission ΨTX, à la réception ΨRX et la matrice de 
corrélation en puissance du canal Ψ sont définies respectivement selon les équations (2.97) et 
(2.98). 
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5.2.3. Modèles de canal MIMO fondés sur la corrélation en 
puissance 

Différentes variantes à ces modèles de canal MIMO existent dans la littérature. Dans 
[Perdersen, 00][Kermoal, 00], les auteurs définissent un modèle de canal MIMO à partir des 
matrices de corrélation en puissance à l’émission ΨTX, à la réception ΨRX. La matrice de 
corrélation en puissance du canal Ψ est estimée selon l’équation (2.99). 
 

Ψ = ΨRX ⊗ ΨTX                 (2.99) 
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En tenant compte du fait qu’il s’agit de coefficients de corrélation en puissance et non pas en 
amplitude complexe, la matrice de canal modélisée s’écrit selon l’équation (2.100) 
 

)(.)( 2/1 WΨH 0 vecvec P =               (2.100) 
 
où Ψ0 est une matrice dont les éléments sont les racines carrées des éléments de Ψ et W est un 
vecteur (NT.NR × 1) de distribution CN(0, 1). 
 
Ce modèle, fondé sur la corrélation en puissance, ne prend pas en compte la corrélation en 
phase des coefficients du canal hij. Cependant, l’influence de la corrélation des phases peut-
être introduite en considérant les angles moyens d’arrivée φRX et de départ φTX par le biais de 
matrices diagonales exprimées par les équations (2.101) et (2.102). 
 

))(),...,(),(()( TXNTX2TX1TX T
diag φδφδφδφ =TX∆            (2.101) 

))(),...,(),(()( RXNRX2RX1RX R
diag φδφδφδφ =RX∆            (2.102) 

 
où δn(φ) décrit le décalage de phase moyen par rapport à la première antenne [Saunder, 01]. 
Pour un réseau d’antennes linéaire uniforme, ce terme est donné par l’équation (2.103). 
 

)sin.../.exp()( φλπφδ dn2jn −=              (2.103) 
 
où λ  est la longueur d’onde, φ  l’angle d’arrivée ou de départ et d la distance entre deux 
antennes. 
 
La prise en compte des angles d’arrivée suppose que l’espacement entre les antennes de 
réception est suffisamment faible pour que l’angle d’incidence des rayons soit le même quelle 
que soit l’antenne de réception. La même hypothèse est faite pour la prise en compte des 
angles de départ. 
 
La matrice du canal ainsi modélisée s’écrit selon l’équation (2.104). 
 

)(.).( TXPRX φφ TXRX ∆H∆H =               (2.104) 
 

5.2.4. Modèles fondés sur les propriétés statistiques de la 
matrice H 

Lorsque les propriétés de corrélation (ΓH) ou de covariance (RH) de la matrice du canal sont 
connues, il est possible de modéliser une matrice H possédant les mêmes propriétés 
statistiques à partir des expressions (2.105) et (2.106). 
 

)(.)()( / WΓH H vecvec 21=               (2.105) 
)(.)()( / WRH H vecvec 21=               (2.106) 

 
où W est une matrice aléatoire de distribution CN(0,1) et de dimension (NR × NT).  
 
Dans [Kermoal, 02], la matrice de covariance RH utilisée pour le modèle de l’équation (2.106) 
est exprimée en fonction de la matrice de corrélation du canal ΓH et d’une matrice de 
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puissance (σ.σT) représentant la puissance moyenne des coefficients du canal hij comme le 
montre (2.107). 
 

HH ΓσσR ο).( T=                (2.107) 
 
avec       (2.108) T

NNNNNN TRRRTT
],...,,,...,,...,,,,...,,[ 212222111211 σσσσσσσσσ=σ

 
où  représente le produit terme à terme de deux matrices et σο ij l’écart-type du coefficient de 
canal hij tel que : 
 

2

ij

2

ijij hh ]E[]E[ −=σ               (2.109) 

 
Le modèle (2.106) devient alors :  
 

)(.)).(()( / WΓσσH H vecvec 21T ο=              (2.110) 
 
Ces modèles présentent l’inconvénient de nécessiter des matrices ΓH et RH de grandes 
dimensions (NT.NR × NT.NR). C’est la raison pour laquelle les auteurs ont tenté de simplifier 
les modèles en s’appuyant sur les matrices de corrélation de l’émetteur et du récepteur. Cette 
simplification permet également de distinguer la corrélation à l’émission de la corrélation à la 
réception. 
 

5.2.5. Modèles fondés sur la corrélation en émission et en 
réception 

La modélisation du canal à partir de la corrélation en émission et en réception repose sur 
l’approximation de la matrice ΓH comme un produit de Kronecker (⊗) des matrices de 
corrélation  ΓRX, ΓTX : 
 

TXRXH ΓΓΓ ⊗=                (2.111) 
 
Cette équation n’est pas vérifiée dans le cas général. Elle repose sur deux hypothèses 
[Wennström, 02] : 
 

- la corrélation entre les signaux transmis par les antennes p et q et reçus par 
l’antenne k est indépendante de k, 

- la corrélation entre les signaux reçus par les antennes j et k et transmis par 
l’antenne p est indépendante de p. 

 
La validation de ces hypothèses nécessite notamment que les espacements entre les NT 
antennes à l’émission et les NR antennes à la réception soient suffisamment faibles afin 
qu’elles illuminent les mêmes réflecteurs et que les angles d’arrivée soient les mêmes quelle 
que soit l’antenne de réception. 
 
La matrice du canal vérifiant les propriétés statistiques des matrices de corrélation en 
émission et en réception s’écrit alors : 
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2T21 // ).(.)( TXRX ΓWΓH =               (2.112) 
2T21 // ).(.)( TXRX RWRH =               (2.113) 

 
où W est une matrice aléatoire de distribution CN(0,1) et de dimension (NR × NT), M1/2 
désigne une matrice telle que M = M1/2.(M1/2)H et MT/2 = (M1/2)T. 
 
Les hypothèses utilisées dans ce paragraphe peuvent sembler réalistes tant que la corrélation 
des coefficients de la matrice H ne résulte pas du milieu de propagation lui-même. Ce n’est 
pas le cas pour les canaux dits à « goulot d’étranglement » pour lesquels un modèle plus 
évolué s’avère nécessaire. 
 

5.2.6. Modèles pour les environnements présentant un goulot 
d’étranglement 

Les modèles décrits au paragraphe précédant prennent en compte la corrélation dans une zone 
de l’espace mais ne permettent pas de faire de même pour deux régions dès lors qu’il n’est 
plus possible de traiter indépendamment les corrélations dans chaque région [Guguen, 03]. 
Afin de dépasser cette limitation, il est nécessaire d’augmenter le nombre de degrés de liberté 
en doublant au moins le nombre de paramètres indépendants disponibles. Une solution 
consiste à modifier la relation (2.112) en introduisant une relation entre émission et réception 
[Gesbert, 00] : 
 

2TT21 // ).(...)( TXTXCRXRX ΓWΓWΓH =             (2.114) 
 
où ΓC est une matrice complexe définie positive (s × s), WRX et WTX sont deux matrices 
aléatoires CN(0,1) respectivement de dimension (NR × s) et (NT × s). Ce modèle met en 
évidence, par l’intermédiaire de la matrice de corrélation ΓC, des phénomènes précédemment 
cachés comme notamment l’effet de goulot d’étranglement [Guguen, 03]. La difficulté de ce 
modèle (2.114) réside dans la nécessité de déterminer pour un canal donné les trois matrices 
ΓRX, ΓTX et ΓC. 
 

5.2.7. Désignation des modèles utilisés dans ce mémoire  
Parmi les nombreux modèles de canaux MIMO proposés dans la littérature, nous n’en 
comparerons que six dans ce mémoire. Les matrices de canal H générées avec ces différents 
modèles sont référencées avec l’indice cor ou cov suivant qu’elles sont construites à partir des 
matrices de corrélation ou de covariance. L’indice RXTX concerne les modèles prenant en 
compte la corrélation ou la covariance au niveau de l’émetteur et du récepteur. Il s’agit des 
modèles utilisant : 
 

- les matrices de corrélation complexe à l’émission et à la réception :  
2T21

TXRXCOR
//

.. ).(.)( TXRX ΓWΓH =              (2.115) 
- Les matrices de covariance complexe à l’émission et à la réception : 

2T21
TXRXCOV

//
.. ).(.)( TXRX RWRH =              (2.116) 

- La matrice de corrélation complexe du canal : 
)(.)()( /

. WΓH H vecvec 21
HCOR =              (2.117) 

- La matrice de covariance complexe du canal : 
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)(.)()( /
. WRH H vecvec 21
HCOV =             (2.118) 

- La matrice de corrélation en puissance du canal : 
)(.).(. TXRXPUISCOR φφ TXRX ∆H∆H =              (2.119) 

avec               (2.120) )(.)( / WΨH 0 vecvec 21=
- La matrice de corrélation complexe du canal et la matrice de puissance du canal : 

)(.)).(()( /
.. WΓσσH H vecvec 21T
2HCOV ο=             (2.121) 

 
Afin de pouvoir comparer de façon objective ces différents modèles, il convient de s’assurer 
que les matrices de canal modélisées ont toutes une puissance moyenne égale à un, comme 
nous l’impose la normalisation présentée dans l’Annexe 2: 
 

1h
NN

1E
R TN

i

N

j

2

ij
RT

=⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
∑∑

= =1 1.
              (2.122) 

 

5.3. Modélisation du canal MIMO sélectif en fréquence 
La modélisation du canal MIMO qui vient d’être proposée s’applique aux canaux non 
sélectifs en fréquence, c’est-à-dire aux canaux dont le lien entre un émetteur et un récepteur 
est caractérisé par un coefficient complexe hij, l’ensemble des coefficients hij formant la 
matrice de canal H. Un canal sélectif en fréquence est représenté par sa réponse 
impulsionnelle hij(τ) ou par quelques trajets principaux caractérisant la propagation. En 
notation matricielle, un canal MIMO s’écrit comme la somme de K (K tend vers l’infini si 
l’on considère les réponses impulsionnelles) matrices Hk décalées dans le temps tel que (cf le 
paragraphe 4.1.) : 
 

∑
=

−=
K

1k
kk )(.)( ττδτ HH               (2.123) 

 
où chaque matrice Hk est constituée des coefficients hij(τk) qui représentent le lien entre la jième 
antenne d’émission et la iième antenne de réception à l’instant τk. 
 
De la même manière que pour un canal non sélectif en fréquence, les matrices de canal Hk 
sont caractérisées par leur matrice de corrélation ou de covariance. En faisant l’hypothèse des 
diffuseurs non corrélés (canal « US »), c’est-à-dire en supposant que les matrices de canal Hk 
sont indépendantes (les coefficients hij de la matrice Hm pour un retard τm sont indépendants 
des coefficient hij de la matrice Hn pour un retard τn différent de τm), la modélisation du canal 
MIMO consiste à modéliser chaque matrice Hk indépendamment les unes des autres, à partir 
des matrices de corrélation ou de covariance [Pedersen, 00], selon les méthodes présentées 
précédemment. 
 
Dans le cas d’un canal non sélectif en fréquence, la puissance moyenne de la matrice de canal 
est fixée égale à un. Pour un canal sélectif en fréquence, la puissance moyenne de chaque 
matrice Hk doit être normalisée à une puissance Pk selon (2.124) afin de prendre en compte 
l’atténuation du canal en fonction du retard. 
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⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
= ∑∑

= =

R TN

i

N

j

2k
ij

RT
k h

NN
1P

1 1.
E               (2.124) 

 
où  est le coefficient hk

ijh ij de la matrice Hk 

 

6. Conclusion 
La première partie de ce chapitre a rappelé les caractéristiques principales du canal de 
propagation radio mobile. Deux échelles de variations de l’amplitude du signal reçu existent :  
 

- les variations rapides de l’amplitude du signal qui résultent des sommes 
constructrices et destructrices des trajets arrivant déphasés les uns par rapport aux 
autres sur le récepteur, 

- les variations lentes de l’amplitude du signal qui résultent des modifications de 
l’environnement de propagation. 

 
A ces variations s’ajoutent les retards entre les trajets de propagation. Ces retards induisent un 
étalement du signal reçu pénalisant lorsqu’il est du même ordre de grandeur ou supérieur au 
temps symbole considéré. Ces distorsions dans le domaine temporel se répercutent dans le 
domaine fréquentiel. La bande de cohérence traduit donc la zone de non-sélectivité en 
fréquence du canal. En outre, lorsque le récepteur est en mouvement ou lorsque 
l’environnement change rapidement, le canal de propagation varie en fonction du temps. Cette 
non-stationnarité du canal est définie par le temps de cohérence qui se traduit dans le domaine 
fréquentiel par l’étalement Doppler. Il y a non-stationnarité temporelle du canal lorsque le 
temps de cohérence est faible par rapport à la durée du symbole. 
 
Dans la deuxième partie de ce chapitre, une représentation mathématique du canal de 
propagation est donnée. Ce sont les quatre fonctions de Bello reliées entre elles par la 
transformée de Fourier : 
 

- la réponse impulsionnelle h(t,τ), 
- la fonction de transfert H(f,t), 
- la fonction de dispersion retard-étalement Doppler S(τ,fd), 
- la fonction d’étalement Doppler en sortie D(f, fd). 

 
Les caractéristiques du canal varient dans le temps et il est usuel de définir les fonctions de 
corrélation des fonctions de Bello. Ces fonctions de corrélation se simplifient en introduisant 
plusieurs hypothèses : la stationnarité dans le domaine temporel, la stationnarité dans le 
domaine fréquentiel, la stationnarité au sens large avec des diffuseurs non corrélés. A partir 
des fonctions de corrélation de Bello, cette simplification permet de déterminer l’étalement 
des retards et l’étalement Doppler. 
 
La corrélation spatiale est une notion importante pour les systèmes MIMO. Elle traduit le 
degré de corrélation existant entre deux antennes situées à proximité l’une de l’autre. Une 
rapide analyse des variations du coefficient de corrélation entre deux antennes a montré que la 
corrélation est d’autant plus faible que les antennes sont éloignées, que l’angle d’arrivée 
moyen est proche de zéro et que l’étalement angulaire est important. Pour un angle d’arrivée 
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moyen nul et un étalement angulaire d’au moins 60°, la corrélation est inférieure à 0,3 lorsque 
l’espacement entre les antennes est supérieur à la longueur d’onde. 
 
La troisième partie du deuxième chapitre est consacrée à la représentation mathématique du 
canal MIMO. Il peut être représenté par une matrice de canal H ou par sa décomposition en 
valeurs singulières. Les définitions de la capacité instantanée, de la capacité moyenne et de la 
capacité de coupure d’un canal MIMO sont données. Dans le chapitre 3, seule la capacité 
moyenne sera utilisée. Une comparaison des valeurs possibles pour différents systèmes 
MIMO a été proposée. La capacité moyenne varie de 2,9 bits/s/Hz pour un système SISO à 
16,4 bits/s/Hz pour un système (6,6). L’expression de la capacité en fonction des valeurs 
singulières montre l’influence de la corrélation du canal. Il apparaît que plus la corrélation est 
faible, plus la capacité est importante. La modélisation d’un canal MIMO doit donc traduire 
fidèlement cette notion de corrélation. 
 
Enfin, dans la dernière partie du chapitre nous avons proposé un panorama des différentes 
techniques de modélisation des canaux de propagation MIMO. Les modèles déterministes et 
les modèles stochastiques géométriques nécessitent de décrire avec précision la géométrie de 
l’environnement de propagation et sont donc difficiles à utiliser. Nous leur avons préféré les 
modèles purement stochastiques qui décrivent la corrélation du canal par l’intermédiaire de 
matrices de corrélation ou de covariance. La littérature fournit différents modèles de canal 
MIMO qui reposent sur les statistiques du second ordre et permettent de décrire la corrélation 
du canal. Six modèles sont fréquemment présentés. Il s’agit des modèles utilisant : 
 

- les matrices de corrélation complexe à l’émission et à la réception ( ), TXRXCOR ..H
- les matrices de covariance complexe à l’émission et à la réception ( ), TXRXCOV ..H
- la matrice de corrélation complexe du canal ( ), HCOR.H
- la matrice de covariance complexe du canal ( ), HCOV .H
- la matrice de corrélation en puissance du canal ( ), PUISCOR.H
- la matrice de corrélation complexe du canal et la matrice de puissance du canal 

( ). 2..HCOVH
 
Nous avons détaillé le principe de construction de ces modèles. Ces différents modèles sont 
étudiés de façon indépendante pour des environnements variables mais ils sont rarement 
comparés entre eux. Ainsi, dans le troisième chapitre de ce mémoire, ces six modèles sont 
comparés expérimentalement dans deux environnements de propagation distincts et pour 
différentes configurations d’antennes conduisant à des degrés de corrélation différents. Cette 
comparaison doit permettre d’identifier les modèles les plus pertinents à utiliser pour un 
environnement de propagation quelconque dans le but d’une implémentation dans une chaîne 
de simulation, comme nous le verrons dans le quatrième et dernier chapitre de ce mémoire. 
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CChhaappiittrree  33  ::  CCaarraaccttéérriissaattiioonn  dduu  ccaannaall  ddee  
pprrooppaaggaattiioonn  MMIIMMOO  

1. Introduction 
Le développement et l’analyse des performances d’un système de communication sans fil 
nécessitent de connaître le comportement du canal de propagation. Le chapitre 2 a proposé 
une représentation du canal à travers les quatre fonctions de Bello : la réponse impulsionnelle 
h(t,τ), la fonction de transfert H(f,t), la fonction de dispersion retard-étalement Doppler S(τ,fd) 
et la fonction d’étalement Doppler en sortie D(f,fd), où t représente le temps absolu, τ le retard 
par rapport à une référence de temps, f la fréquence et fd le décalage Doppler. A partir des 
fonctions de corrélation simplifiées des fonctions de Bello, il est possible de déterminer des 
paramètres qui caractérisent le canal de propagation : l’étalement des retards associé à la 
bande de cohérence dans le domaine fréquentiel et l’étalement Doppler associé au temps de 
cohérence dans le domaine temporel. 
 
Dans ce chapitre, le canal de propagation est représenté par sa réponse impulsionnelle 
déterminée grâce à des campagnes de mesures dans deux environnements distincts. Dans un 
premier temps, les deux techniques de mesure considérées sont présentées, à savoir la mesure 
des réponses impulsionnelles complexes avec un sondeur de canal développé par le 
laboratoire TELICE de l’IEMN et la mesure directe des fonctions de transfert complexes via 
un analyseur de réseaux. Dans un deuxième temps, nous présentons les environnements 
choisis ainsi que l’analyse des résultats de mesures. Une comparaison des différentes 
caractéristiques des canaux de propagation considérés est proposée. Enfin, différents modèles 
stochastiques de canal sont générés à partir des définitions données dans le chapitre 2 et 
comparés aux résultats expérimentaux dans les deux environnements de propagation choisis. 
 

2. Les techniques de mesure 
Il existe principalement deux techniques permettant de mesurer la réponse impulsionnelle 
complexe du canal de propagation : la technique dite de « corrélation », qui met en œuvre un 
sondeur de canal et la technique utilisant un analyseur de réseau, qui mesure directement la 
fonction de transfert complexe du canal de propagation sur une bande de fréquence donnée. 
 

2.1. Le sondeur de canal 
Le principe de fonctionnement d’un sondeur de canal s’appuie sur la théorie des systèmes 
linéaires [Papoulis, 65]. Lorsqu’un bruit blanc n(t) est appliqué à l’entrée d’un système 
linéaire et que la corrélation entre le signal de sortie s(t) et une réplique retardée de τ du signal 
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d’entrée n(t-τ) est calculée, le résultat obtenu est un coefficient d’intercorrélation 
proportionnel à la réponse impulsionnelle du système h(τ) pour ce retard τ. En effet, le signal 
reçu s(t) s’écrit comme le produit de convolution entre la réponse impulsionnelle h(t) et le 
signal émis n(t), tel que : 
 

)()()( tnthts ∗=                    (3.1) 
 
La corrélation entre n(t) et s(t) s’écrit selon l’équation (3.2). 
 

)]()([)()()()( tntnthtntsCsn −∗∗=−∗= ∗∗τ                 (3.2) 
 
L’autocorrélation d’un bruit blanc est proportionnelle à une impulsion de Dirac telle que : 
 

)(.)()()( τδτ 0nn NtntnC =−∗= ∗                  (3.3) 
 
où N0 est la densité spectrale de puissance du bruit. 
 
L’intercorrélation entre le signal reçu et le signal émis est égale à la réponse impulsionnelle, à 
une constante N0 près : 
 

)(.)](.[)()( τδτ hNtNthC 00sn =∗=                  (3.4) 
 
En pratique, il n’est pas possible de générer un bruit blanc. Le bruit blanc est remplacé par un 
signal ayant des propriétés similaires. Il s’agit des séquences binaires pseudo-aléatoires, 
parfois appelées « bruit rose ». Elles sont souvent utilisées dans les systèmes de 
communication et de navigation [Simon, 85] pour leurs propriétés d’autocorrélation. Elles 
sont générées simplement grâce à des registres à décalage. 
 
Un sondeur de canal est un dispositif permettant de mesurer la réponse impulsionnelle d’un 
canal de propagation en émettant une séquence binaire pseudo-aléatoire (SBPA) et en 
calculant la fonction de corrélation entre le signal reçu et la séquence émise connue du 
récepteur selon le schéma de principe suivant : 
 

Séquence    
pseudo- aléatoire S0

Intercorrélation Réponse 
impulsionnelle

Séquence    
pseudo- aléatoire S0

Y Y
Emetteur Récepteur

Séquence    
pseudo- aléatoire S0

Intercorrélation

Séquence    
pseudo- aléatoire S0

YY Y
Emetteur Récepteur

Réponse 
impulsionnelle

 
Figure 3.1 : Schéma de principe du sondeur de canal 

 
La détermination de la réponse impulsionnelle nécessite le calcul du coefficient 
d’intercorrélation pour des valeurs de τ allant de 0 jusqu’à τmax, où τmax dépend de la durée de 
la SBPA choisie. 
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Le calcul de la réponse impulsionnelle peut s’effectuer selon deux méthodes [Baudet, 98]. La 
première consiste à numériser les signaux reçus ramenés en bande de base et à calculer les 
coefficients d’intercorrélation en post-traitement. La principale difficulté de cette méthode 
réside dans la numérisation à des fréquences élevées au moins égales à deux fois la fréquence 
de génération de la SBPA (théorème de Shannon). Une autre solution consiste à travailler en 
fréquence intermédiaire et à calculer de façon analogique une corrélation dite glissante. La 
corrélation s’effectue dans ce cas en mélangeant le signal reçu avec la séquence binaire 
pseudo-aléatoire modulée et en effectuant une intégration analogique (le mélange correspond 
à l’opération de produit et l’intégration à l’opération de moyenne du calcul de la corrélation). 
Cette corrélation glissante calcule le coefficient d’intercorrélation entre la séquence reçue et la 
séquence émise décalée dans le temps de façon continue afin d’obtenir un décalage ∆τ à la fin 
du calcul du coefficient d’intercorrélation. Ce calcul s’effectue sur les composantes en phase 
(I) et en quadrature (Q) du signal reçu afin de conserver l’information de phase. Le glissement 
temporel, par rapport à la séquence reçue, de la séquence binaire pseudo-aléatoire, générée 
par le récepteur, utilise une fréquence d’horloge légèrement plus faible à la réception qu’à 
l’émission. L’opération d’intégration est continue sur la période d’intégration. La valeur du 
coefficient d’intercorrélation pour un retard donné s’obtient à la fin de l’intégration. La 
numérisation est réalisée à une vitesse plus faible et le résultat de l’intercorrélation peut être 
visualisé en temps réel sur un oscilloscope. Cette méthode de mesure de la réponse 
impulsionnelle a été développée par Cox [Cox, 72] et son principe est schématisé sur la 
figure 3.2. 
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Figure 3.2 : Récepteur du sondeur de canal [Baudet, 98] 

 
Un sondeur de canal fonctionnant selon la méthode qui vient d’être décrite est caractérisé par 
les paramètres suivants : 
 

- la longueur de la séquence binaire pseudo-aléatoire : L, 
- la fréquence d’horloge à l’émission : FH, 
- la durée d’un bit de la séquence binaire pseudo-aléatoire : TH = 1/FH, 
- la durée de la séquence pseudo-aléatoire : TP = L.TH, 
- la fréquence d’horloge à la réception : FH’ = FH.(1-α), 
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- le coefficient de glissement : α, 
- la durée de l’intégration : TP, 
- le temps de cycle (durée de l’intégration + durée de la phase de remise à zéro de 

l’intégrateur = durée pour obtenir un point de la fonction d’intercorrélation) :  
TC = 2.TP. 

 
Le temps de cycle produit par la fréquence FH’ = 1/TH’ s’écrit [Baudet, 98]: 
 

'..' HC TL2T =          (3.5) 
 
et le décalage ∆τ à la fin du temps de cycle TC est donné par : 
 

HCC TL2TT ...' ατ∆ =−=        (3.6) 
 
L’intérêt de ce système est de pouvoir choisir le décalage ∆τ en fonction du coefficient de 
glissement α afin d’obtenir une réponse impulsionnelle de résolution temporelle très fine. La 
contrepartie de cette technique est un nombre de points NA (3.7) constituant la réponse 
impulsionnelle et un temps d’analyse TA (3.8) d’autant plus important que la résolution 
choisie ∆τ est faible. 
 

ατ∆ .2
1TN P

A ==         (3.7) 

 

α
H

AHA
TL2NTL2T ..... ==        (3.8) 

 
Durant ce temps d’analyse, le canal doit être stationnaire. 
 
La connaissance de la séquence binaire pseudo-aléatoire à la réception permet la 
synchronisation entre l’émetteur et le récepteur. Néanmoins, un écart même faible entre les 
horloges utilisées à l’émission et à la réception crée une lente dérive entre l’émetteur et le 
récepteur. Cela provoque un décalage en phase des séquences binaires pseudo-aléatoires 
générées. Ce problème requiert de disposer d’horloges extrêmement stables dans le temps et 
en température. De plus, il est nécessaire de resynchroniser périodiquement l’émetteur et le 
récepteur afin que le décalage en temps ne soit jamais supérieur à la résolution du sondeur de 
canal. 
 

2.2. L’analyseur de réseau 
Un analyseur de réseau est un appareil destiné à mesurer les paramètres S d’un système placé 
entre ses deux ports et considéré comme un quadripôle. Les paramètres S définissent le 
rapport entre les ondes incidentes et réfléchies à l’entrée et à la sortie du quadripôle, comme le 
montre la figure 3.3. 
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Figure 3.3 : Schéma définissant les paramètres S d’un quadripôle DUT (Device Under 
Test) en fonction des ondes incidentes et réfléchies à l’entrée et à la sortie [Ghys, 03] 

 
Le paramètre S11 (S22) est un coefficient de réflexion vu du port 1 (port 2) du quadripôle. Il 
représente l’énergie réfléchie sur ce port lorsqu’une onde est injectée. Le paramètre S21 (S12) 
est un coefficient de transmission qui représente le rapport entre l’onde en sortie du port 2 
(port 1) et l’onde injectée par le port 1 (port 2). 
 
Le principe de fonctionnement de l’analyseur de réseau consiste à émettre un signal sinusoïdal 
à différentes fréquences et à mesurer les amplitudes des ondes incidentes et réfléchies. Après 
calibrage, l’analyseur détermine, pour chaque pas en fréquence, les coefficients de transfert 
S12 et S21 et les coefficients de réflexions S11 et S22 du système connecté entre les ports. 
 
Dans le cas du canal de propagation à caractériser, l’information pertinente est le coefficient 
de transfert S21 qui correspond à la fonction de transfert du canal H(f). La réponse 
impulsionnelle du canal s’obtient ensuite en calculant la transformée de Fourier inverse de la 
fonction de transfert. Le pas en fréquence ∆f et le nombre maximal N de points en fréquence 
définissent la résolution temporelle ∆τ (3.9) et la durée de la fenêtre d’observation T0 (3.10) 
de la réponse impulsionnelle, comme l’indiquent les équations suivantes : 
 

BP
1

f1N
1

=
−

=
∆

τ∆
).(

       (3.9) 

 

f
1T0 ∆

=                   (3.10) 

 
avec BP la bande de fréquence observée. 
 
Cette méthode a l’avantage d’être relativement simple à mettre en œuvre. Néanmoins, elle 
demande une phase de calibrage de l’analyseur de réseau qui permet de compenser les effets 
des éléments se trouvant entre les ports et les antennes. L’inconvénient majeur de cette 
méthode réside dans l’existence des câbles entre l’émetteur et le récepteur qui limitent les 
distances de mesure. En outre, il est important que le canal reste stationnaire pendant un 
balayage en fréquence. La vitesse de balayage peut être augmentée au détriment de la 
résolution en fréquence ou de la largeur de bande analysée. La figure 3.4 donne un schéma 
synoptique du principe de mesure avec un analyseur de réseau. 
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Figure 3.4 : Schéma de principe de la mesure de réponse impulsionnelle à partir de 
l’analyseur de réseau 

 

3. Les configurations des mesures 
Le degré de corrélation entre les différents trajets de propagation conditionne l’apparition des 
modes de propagation propres d’un canal MIMO. Comme nous l’avons vu dans le chapitre 2, 
il dépend de paramètres tels que la distance entre les antennes et l’étalement angulaire dans le 
canal. Deux environnements de propagation différents et plusieurs configurations d’antennes 
sont considérés dans ce chapitre afin d’évaluer leurs influences sur le degré de corrélation du 
canal et la pertinence des différents modèles de canal présentés dans le chapitre 2. Les deux 
environnements sont respectivement : un tunnel de métro de la RATP et l’intérieur d’un 
bâtiment de bureaux. 
 

3.1. L’environnement « tunnel » 
Des mesures de caractérisation du canal de propagation en tunnel ont été réalisées par le 
laboratoire TELICE de l’IEMN dans un tunnel de métro de la RATP dans le cadre du projet 
ESCORT du 5ème PCRD dont l’INRETS-LEOST était partenaire [ESCORT, 02]. Le tunnel 
considéré ici est un tunnel de métro mono-voie. Il se caractérise par une longueur de plusieurs 
centaines de mètres et une section non uniforme en moyenne égale à 6 m de large et 5 m de 
haut, comme illustré par la figure 3.5. Une analyse complète de cet environnement est donnée 
dans [Liénard, 03]. 
 

 
Figure 3.5 : Equipement de mesure sur la ligne HAXO 
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Le système de mesure est constitué d’un sondeur de canal fonctionnant dans la bande des 
900 MHz, de quatre émetteurs et de quatre récepteurs. Les antennes utilisées sont des dipôles 
à l’émission et des antennes patchs à la réception. 
 
Dans le but d’étudier l’influence de la position des antennes sur la corrélation, plusieurs 
configurations d’antennes ont été considérées lors des mesures. Nous ne retenons ici que les 
deux configurations les plus marquantes (configurations référencées F1 et A2) au regard de la 
corrélation dans le canal. Comme l’illustre la figure 3.6, dans la première configuration F1, 
les antennes d’émission sont placées sur le quai diagonalement à la voie et espacées de 2,1 m, 
soit 6,3λ (λ représente la longueur d’ondes). Les antennes de réception sont positionnées aux 
quatre coins du pare-brise de la rame de métro et espacées de 1,3 m (4λ) horizontalement et 
0,6 m (1,8λ) verticalement. Dans la deuxième configuration A2, les antennes d’émission et de 
réception sont alignées respectivement le long du quai (espacées de 2,1 m, soit 6,3λ) et 
horizontalement sur le pare-brise du métro (espacées de 0,45 m, soit 1,4λ). 
 
Comme nous l’avons vu dans le deuxième chapitre, l’espacement important entre les antennes 
dans les deux configurations doit normalement conduire à des degrés de corrélation faibles. 
Cependant, la géométrie longitudinale du « tunnel » conduit à un faible étalement angulaire à 
l’origine de l’augmentation de la corrélation. Elle est d’autant plus élevée que l’angle 
d’incidence sur les antennes sur le quai est grand. La corrélation est maximale pour la 
configuration A2 où le réseau d’antennes est parallèle à la voie. Cela sera vérifié 
expérimentalement dans la suite de l’exposé. 
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Figure 3.6 : Les deux configurations de mesure en tunnel 
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3.2. L’environnement « indoor » 
Deux configurations « indoor » sont analysées dans ce chapitre : un hall du bâtiment INRETS 
de Villeneuve d’Ascq et un couloir de ce même bâtiment. Nous avons effectué les mesures de 
cet environnement « indoor » dans la bande des 5 GHz. 
 
Le hall est une grande salle de 10 m × 12 m et de 6 m de haut, au centre de laquelle se trouve 
un escalier métallique, comme illustré sur les figures 3.7 et 3.8. Les émetteurs et récepteurs du 
système sont placés de part et d’autre de cet escalier. Ce type d’environnement présente a 
priori de nombreux trajets multiples et un étalement angulaire important conduisant à une 
forte décorrélation entre les trajets de propagation. Un premier calcul géométrique estime les 
différences de marche entre les trajets, dans cet environnement, à environ 8 m, ce qui 
correspond à un étalement des retards égal à 25 ns. 
 

9.62

11.75

Récepteurs

Emetteurs

Escalier

9.62

11.75

Récepteurs

Emetteurs

Escalier
Emetteurs

Récepteurs

Emetteurs

Récepteurs

Figure 3.7 : Vue schématique de la 
configuration « hall » 

Figure 3.8 : Position des émetteurs et des 
récepteurs dans le hall 

 
Le couloir est étroit, de section transversale 1,40 m × 2,70 m et de longueur égale à 20 m. Les 
antennes d’émission et de réception sont placées en ligne de vue. Les récepteurs se situe à 
l’extérieur du couloir, dans un élargissement du bâtiment, comme l’illustrent les figures 3.9 à 
3.11. Une première analyse des différences de marche entre les trajets, dans cet 
environnement, indique des valeurs inférieures au mètre qui correspondent à un étalement 
temporel de l’ordre de 3 ns. L’étalement angulaire est faible, les rayons sont « guidés » par la 
structure. La corrélation entre les trajets de propagation est a priori plus importante dans cet 
environnement que dans le précédent. 
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Figure 3.9 : Vue schématique de la configuration « couloir » 
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Figure 3.10 : Position des récepteurs à 

l’entrée du couloir 
Figure 3.11 : Position des émetteurs à 

l’extrémité du couloir 
 
De même que pour la configuration en tunnel, deux configurations d’antennes ont été 
envisagées : « en ligne » et « en rectangle », ainsi que le résume le tableau 3.1. 
 

Nom de la 
configuration Lieu Position des émetteurs 

(monopôles) 
Position des récepteurs 

(patchs) 
Config. 1 Hall en ligne en ligne 
Config. C Hall en rectangle en ligne 
Config. D Couloir en rectangle en ligne 
Config. E Couloir en ligne en ligne 

Tableau 3.1: Résumé des configurations d’antennes pour les environnements « indoor » 
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Les antennes « en ligne » sont disposées horizontalement et espacées de 8 cm, soit 1,3λ. 
 
Les antennes « en rectangle » sont positionnées selon deux rangées horizontales de 3 
antennes, espacées de 19 cm (3,2λ) horizontalement et de 38 cm (6,3λ) verticalement, comme 
l’illustrent les figures 3.12, 3.13 et 3.14. 
 
Les deux configurations choisies permettent d’obtenir des degrés de corrélation différents. En 
effet, dans la configuration « en ligne », l’espacement entre les antennes est minimal afin 
d’obtenir une corrélation maximale. A contrario, dans la configuration « en rectangle », 
l’espacement est maximal afin d’obtenir une corrélation minimale. Néanmoins, d’après les 
figures 2.10 et 2.11 présentant la corrélation spatiale en fonction de l’espacement entre les 
antennes, dans le deuxième chapitre, l’espacement minimal de 1,3λ laisse envisager une 
corrélation relativement faible entre les antennes pour les deux configurations d’antennes. 
 

8cm / 1,3λ8cm / 1,3λ

 

19cm / 3,2λ

38cm / 6,3 λ

19cm / 3,2λ
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Figure 3.12 : Position «en ligne » des 

récepteurs 
Figure 3.13 : Position « en rectangle » des 

récepteurs 

8cm / 1,3λ8cm / 1,3λ

 
Figure 3.14 : Position « en ligne » des émetteurs 
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4. Description des mesures 
4.1 Les mesures en « tunnel » 
Les mesures de canal MIMO en tunnel ont été conduites par le laboratoire TELICE. Elles 
utilisent le sondeur de canal développé par Jacques Baudet et Daniel Degardin [Baudet, 98], 
ingénieurs au sein de ce laboratoire. Les caractéristiques du sondeur sont résumées dans le 
tableau 3.2 suivant : 
 

Fréquence de la porteuse 900 MHz 
Longueur de la séquence pseudo-aléatoire L = 127 bits 

Fréquence d’horloge à l’émission  FH = 17.5 MHz 
Durée d’un bit de la séquence pseudo-aléatoire  TH ≈ 57 ns 

Durée de la séquence pseudo-aléatoire (τmax) TP ≈ 7.2 µs 
Coefficient de glissement  α = 1/2048 

Fréquence d’horloge à la réception  FH’ ≈ 17.4915 MHz 
Résolution ∆τ = 7 ns 

Nombre de points constituant la réponse impulsionnelle mesurée NA = 1024 
Temps d’analyse TA = 14,86 ms 

Tableau 3.2 : Caractéristiques du sondeur de canal réalisé par le laboratoire TELICE 
 
La commutation entre les antennes d’émission est manuelle alors que celle entre les antennes 
de réception est automatique toutes les 20 ms. Pour chaque position de mesure, le résultat du 
calcul de corrélation, autrement dit la réponse impulsionnelle hij, pour tous les couples 
émetteurs-récepteurs, est enregistrée et post-traitée. Le canal est supposé stationnaire durant le 
temps de mesure des NR.NT réponses impulsionnelles pour une position donnée. Une matrice 
de canal H est déduite des mesures tous les 2 mètres, sur une distance de plusieurs centaines 
de mètres. Une description détaillée des mesures est donnée dans [Liénard, 02]. 
 

4.2. Les mesures « indoor » 
La bande de fréquences sondée avec l’analyseur de réseau est égale à 500 MHz, entre 5 et 
5,5 GHz. Les fonctions de transfert sont mesurées sur 801 points en fréquence, ce qui conduit 
à une précision temporelle de 2 ns. La puissance d’émission en sortie de l’analyseur de réseau 
est de 10 dBm. Le système MIMO considéré est constitué de six antennes d’émission de type 
quart d’onde et de six antennes de réception de type « patch ». Des câbles de 30 m de 
longueur présentant une atténuation de 40 dB/100 m relient les antennes à l’analyseur de 
réseau piloté par un ordinateur. Un amplificateur de 30 dB de gain sur la totalité de la bande 
analysée est placé en réception. 
 
La caractérisation du canal MIMO est réalisée en mesurant la fonction de transfert entre 
chaque paire d’émetteurs et de récepteurs correspondant à des canaux SISO élémentaires. 
Ainsi NT.NR fonctions de transfert sont mesurées pour une position donnée des antennes de 
réception. Des commutateurs électromagnétiques reliés aux antennes permettent la mesure 
séquentielle de ces fonctions de transfert. Le schéma synoptique du banc de mesure est 
représenté figure 3.15. Le système de mesure complet est donné sur les photographies de la 
figure 3.16. 
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Figure 3.15 : Schéma synoptique du banc de mesure d’un canal MIMO utilisant un 

analyseur de réseau 
 

 
Figure 3.16 : Système de mesure des NT.NR fonctions de transfert (émetteur à gauche et 

récepteur à droite) 
 
Les commutateurs sont commandés par ordinateur, par l’intermédiaire d’une carte 
d’entrée/sortie au format PCMCIA de chez National Instrument et d’une carte d’adaptation de 
tension. Les commutateurs et l’acquisition des données de l’analyseur de réseaux, via le port 
GPIB, sont gérés par une application Labview développée au LEOST. 
 
Les NT.NR fonctions de transfert sont mesurées tous les 5 ou 6 cm selon les configurations, 
stockées en mémoire, puis post-traitées afin de déterminer les caractéristiques du canal de 
propagation MIMO ainsi caractérisé. Les trente-six fonctions de transfert sont mesurées en 36 
secondes. Durant cet intervalle de temps, nous nous assurons de la stationnarité du canal en 
veillant à ce qu’aucun objet mobile ne soit présent entre l’émission et la réception. 
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5. Analyse statistique des paramètres 
caractéristiques du canal 
Comme nous l’avons vu dans le deuxième chapitre de ce mémoire, il n’existe pas de 
formulation générale des paramètres caractéristiques du canal que sont l’étalement des 
retards, l’étalement du spectre Doppler, la bande de cohérence et le temps de cohérence. Leur 
détermination s’effectue statistiquement à partir des mesures de canal et des fonctions 
simplifiées des fonctions de corrélation de Bello en se plaçant dans l’hypothèse d’un canal 
stationnaire dans le domaine du temps et des fréquences (canal WSSUS). 
 
Les mesures réalisées n’ont pas été affectées par l’effet Doppler puisqu’elles ont toutes été 
réalisées pour une vitesse de déplacement nulle. L’étalement du spectre Doppler et le temps 
de cohérence ne sont pas calculés. 
 

5.1. Détermination de l’étalement des retards 
La fonction de corrélation de la réponse impulsionnelle Ph(∆t,τ), aussi appelée densité 
spectrale de puissance, a été présentée au chapitre 2. La valeur ∆t représente l’intervalle de 
temps entre deux mesures. Afin de décrire le comportement moyen du canal en puissance, il 
est usuel de définir la densité moyenne de puissance, notée Ph(τ). Elle correspond à la 
fonction de corrélation Ph(∆t,τ) évaluée lorsque ∆t = 0 et s’écrit : 
 

]),(E[)],().,(E[),()( * 2
hh ththth0PP τττττ ===              (3.11) 

 
Ph(τ), plus communément appelée profil moyen des retards, se calcule en pratique en 
moyennant les profils individuels des retards Phn(τ) définis comme la puissance de la réponse 
impulsionnelle à un instant tn telle que : 
 

2
nhn thP ),()( ττ =                  (3.12) 

 
et 

∑
=

=
N

1n
hnh P

N
1P )()( ττ                  (3.13) 

 
L’étalement des retards induit par le canal de propagation est caractérisé par les grandeurs 
statistiques suivantes :  

- le moment centré d’ordre 1 du profil moyen des retards Ph(τ), 
- la racine carré du moment centré d’ordre 2 du profil moyen des retards Ph(τ). 

 
Le moment centré d’ordre 1 correspond à l’étalement des retards moyen τm et la racine carrée 
du moment centré d’ordre 2 correspond à l’écart-type de l’étalement des retards στ. Ces 
grandeurs s’écrivent de façon générale selon les équations suivantes [Parsons, 01] : 
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Lorsque les signaux mesurés sont discrétisés, les expressions précédentes deviennent 
[Saunder, 01] : 
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où PT représente la puissance totale dans le canal et N le nombre d’échantillons constituant le 
profil moyen des retards. PT  s’exprime selon 3.18. 
 

∑
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N

i
ihT PP

1
)(τ                  (3.18) 

 
La dispersion de la distribution des étalements des retards est mesurée par l’étendue de la 
distribution. Ces grandeurs sont calculées pour différentes valeurs de seuil de Ph(τ) en dessous 
desquels les valeurs de Ph(τ) sont considérées comme nulles et correspondent au bruit dû au 
système de mesure et d’acquisition. Le choix des valeurs du seuil influence les résultats des 
statistiques d’étalement des retards. 
 

5.2. Bande de cohérence 
La bande de cohérence est définie à partir de la fonction de corrélation de la fonction de 
transfert [Saunder, 01] qui s’exprime selon (3.19). 
 

)],().,(E[),( * ttffHtfHtfRH ∆∆∆∆ ++=               (3.19) 
 
La bande de cohérence du canal Bc est la bande de fréquence ∆f pour laquelle le coefficient de 
corrélation normalisé ρ pour ∆t = 0 (3.20) est égal à une valeur c inférieure à 1 (3.21). 
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c0Bc =),(ρ                   (3.21) 

 
Pour une faible valeur de c, la bande de cohérence Bc correspond à un écart fréquentiel pour 
lequel l’amplitude de deux composantes espacées de Bc hertz est décorrélée. Pour une valeur 
de c proche de 1, la bande de cohérence Bc est la bande de fréquence pour laquelle la fonction 
de transfert  peut être considérée comme constante puisque les composantes fréquentielles qui 
la constituent sont fortement corrélées. 
 
Le coefficient c traduit la valeur de la bande de cohérence Bc pour laquelle les performances 
du système, occupant une bande de fréquence B, sont fortement affectées par la déformation 
fréquentielle du signal lorsque B est supérieure à Bc. La sensibilité du système à cette 
distorsion dépend, entre autres, des techniques de modulation et de démodulation utilisées. 
Généralement, le coefficient c prend des valeurs égales à 0,9, 0,75, 0,5 voire même 0,4 selon 
la capacité du système à égaliser le canal [Bétrencourt, 01]. 
 
La bande de cohérence peut aussi se calculer de façon empirique en fonction de l’écart type 
des retards et pour une valeur c égale à 0,5 selon (3.22) : 
 

τσ.5
1Bc =                   (3.22) 

 
C’est la formulation que nous avons adoptée. 
 

5.3. Paramètres mesurés 
Les caractéristiques de dispersion des étalements des retards et les bandes de cohérence, 
obtenues à partir des mesures réalisées à l’INRETS en fonction des valeurs de seuil choisies, 
sont résumées dans le tableau 3.3. En ce qui concerne les statistiques des étalements des 
retards en « tunnel », les calculs ont été réalisés par le laboratoire TELICE. Nous ne donnons 
que la valeur de l’écart-type de l’étalement des retards et de la bande de cohérence 
correspondante [Liénard, 02]. 
 

Valeurs du seuil choisies (dB) Caractéristiques statistiques de l’étalement des retards 
-10 -20 -30 -40 -50 

Etendue (ns) 36 84 116 150 190 
Ecart-type (ns) 12 20 26 30 32 
Moyenne (ns) 40 48 54 56 58 

Dans le « hall », 
(CONFIG. 1 et C) 

Bande de cohérence (MHz) (c = 0,5) 16,7 10 7,7 6,7 6,2 
Etendue (ns) 4 6 14 36 54 

Ecart-type (ns) 2 2 2 4 6 
Moyenne (ns) 22 22 22 24 24 

Dans le « couloir », 
(CONFIG. D et E) 

Bande de cohérence (MHz) (c = 0,5) 100 100 100 50 33,3 
Ecart-type (ns) 10 Dans le « tunnel », 

(CONFIG. F1 et A2) Bande de cohérence (MHz) (c = 0,5) 20 

Tableau 3.3 : Caractéristiques statistiques de l’étalement des retards pour les 
configurations mesurées à l’INRETS et par le laboratoire TELICE 

 

 96

http://bibliotheques.univ-lille1.fr/grisemine


L’étalement des retards le plus faible est observé dans l’environnement « couloir ». En effet, 
la géométrie des lieux engendre des différences de marche entre les trajets relativement 
faibles qui correspondent à des étalements des retards inférieurs à 10 ns. Les différences de 
marche dans l’environnement « hall » conduisent à des étalements des retards compris entre 
10 et 30 ns en fonction de la valeur du seuil considérée. Les valeurs mesurées sont cohérentes 
avec l’estimation géométrique égale à 25 ns dans le « hall » et égale à 3 ns dans le « couloir ». 
Les différences de marche de ces deux environnements déterminent également la bande de 
cohérence du canal. Celle-ci est plus grande dans le « couloir » étant donné un étalement des 
retards plus faible. La bande de fréquence pouvant être utilisée par un système, sans que le 
signal soit affecté par des phénomènes d’interférences entre symboles, est donc plus 
importante dans l’environnement « couloir » que dans l’environnement « hall ». Comme pour 
l’environnement « couloir », la géométrie de l’environnement « tunnel » conduit à un faible 
étalement des retards. Il est légèrement plus faible pour le « couloir » dans la mesure où les 
dimensions sont plus réduites que celles du « tunnel ». L’influence de la fréquence n’a pas été 
étudiée ici. L’augmentation de la fréquence (900 MHz pour le « tunnel » et 5 GHz pour le 
« couloir ») entraîne une diminution de l’étalement des retards, conséquence de l’atténuation 
plus importante des fréquences les plus élevées [Talbi, 00]. 
 

6. Analyse des paramètres caractéristiques du canal 
MIMO 
Les différents paramètres généralement considérés afin de caractériser le comportement du 
canal de propagation MIMO sont : 
 

- la distribution des coefficients de la matrice de canal, 
- la corrélation entre les trajets de propagation, 
- les valeurs singulières de la matrice de canal, 
- la capacité du canal. 

 
Le calcul de ces différents paramètres s’effectue à partir des matrices de canal mesurées 
obtenues à partir des réponses impulsionnelles mesurées hij(t,τ). Pour ce faire, il convient au 
préalable de modéliser ces réponses avec des trajets principaux. La détermination des trajets 
principaux de propagation dans la réponse impulsionnelle consiste à assimiler chaque réponse 
hij(t,τ) d’un canal SISO (constituée d’un grand nombre d’échantillons, 801 points dans notre 
cas) à une somme finie de K fonctions de Dirac, caractérisées par un coefficient complexe. Le 
nombre et le choix de ces K coefficients permettent de décrire le plus précisément possible le 
comportement du canal de propagation. Nous allons décrire le principe de cette modélisation. 
 

6.1. Détermination des trajets de propagation principaux 
Il existe deux approches de modélisation : une approche orientée système et une approche 
orientée canal. Quelle que soit la méthode choisie, l’atténuation longitudinale du signal est 
extraite au préalable des réponses impulsionnelles afin de ne conserver que l’influence des 
variations rapides du canal. 
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Dans l’approche orientée système, les trajets principaux sont choisis équidistants et espacés 
d’un retard ∆τ égal à l’inverse de la bande de fréquence du système de communication utilisé 
[Clavier, 03]. 
 
Dans l’approche orientée canal, chaque trajet principal est calculé afin qu’il ait la même 
contribution en puissance qu’un groupe d’échantillons d’une réponse impulsionnelle 
[Mohr, 95]. 
 
Nous avons choisi de suivre la deuxième approche qui se décompose en plusieurs étapes : 
 

- un nombre K de trajets principaux à déterminer est fixé. 
- Le retard associé à chaque trajet principal est calculé à partir du profil moyen des 

retards. Pour ce faire, le profil est divisé en autant de groupes d’échantillons qu’il y 
a de trajets principaux (K), le retard moyen des échantillons contenus dans chaque 
groupe est alors calculé. 

- Les valeurs des coefficients complexes des K trajets sont calculées. Chaque 
réponse impulsionnelle est divisée selon les mêmes groupes que dans l’étape 
précédente et la valeur moyenne de chaque groupe est alors calculée. 

 
Le choix du nombre K de trajets est empirique et se fonde sur un critère qualitatif ou 
quantitatif. La valeur optimale est celle pour laquelle le modèle de réponse impulsionnelle 
approxime le mieux les réponses impulsionnelles mesurées. Les figures 3.17 et 3.18 
présentent deux exemples de modèles à 5 et 15 trajets principaux pour un seuil fixé à 25 dB. 
 

0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4
0

0.1

0.2

0.3

0.4

0.5

0.6

0.7

0.8

0.9

1

Retard (µs)

A
m

pl
itu

de
s

0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4
0

0.1

0.2

0.3

0.4

0.5

0.6

0.7

0.8

0.9

1

Retard (µs)

A
m

pl
itu

de
s

Figure 3.17 : Réponse impulsionnelle (en 
bleu) et son modèle à 5 trajets (en rouge) 

Figure 3.18 : Réponse impulsionnelle (en 
bleu) et son modèle à 15 trajets (en rouge) 

 
Le tableau 3.4 résume les caractéristiques de dispersion des retards dans le cas des modèles à 
5 et 15 trajets, pour un seuil de 25 dB. Plus le nombre K de trajets principaux augmente, plus 
le modèle fournit des résultats proches des mesures. Cependant, le nombre de trajets doit 
rester raisonnable afin de conserver un modèle simple d’utilisation. 
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Retards moyen (ns) Etalement des retards (ns) Etendu des retards (ns) Nombre de 

trajets 
principaux 

Canal 
mesuré 

Canal 
modélisé 

Ecart 
relatif

Canal 
mesuré 

Canal 
modélisé 

Ecart 
relatif

Canal 
mesuré 

Canal 
modélisé 

Ecart 
relatif

5 52 54 4% 24 22 8% 104 74 29% 
15 52 54 4% 24 24 0% 104 86 17% 

Tableau 3.4 : Statistiques des retards pour les modèles à 5 et 15 trajets 
 
Le détail de la normalisation des réponses impulsionnelles et de la modélisation des trajets 
principaux est donné en annexe 3. Cette méthode de modélisation des trajets principaux a été 
implémentée sous MATLAB pour l’analyse des mesures réalisées. Une interface utilisateur 
nommée « ARI » (Analyse des Réponses Impulsionnelles), facilitant son utilisation, a été 
développée. 
 

6.2. Détermination de la matrice de canal 
Après avoir modélisé les trajets principaux des NT.NR canaux SISO constituant le canal 
MIMO, nous disposons pour chaque trajet principal élémentaire k d’une matrice Hk(d) 
(NR×NT) qui évolue en fonction de la distance d, telle que le canal MIMO soit régi par 
l’équation : 
 

∑
=

−=
K

1k
kk dd )().(),( ττδτ HH                (3.23) 

 
où H(d,τ) est la matrice de canal (NR×NT) modélisant le canal caractérisé par K trajets 
principaux et Hk(d) la matrice (NR×NT) des coefficients complexes du kième trajet principal 
arrivant à l’instant τk pour une distance d, telle que :  
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A partir des K matrices, il est alors possible de calculer, pour chaque trajet principal, la 
corrélation entre les différents coefficients hk

ij. 
 
Comme nous l’avons déjà évoqué dans le deuxième chapitre, ce type de modélisation est dit 
« large bande » dans la mesure où la réponse impulsionnelle est modélisée par plusieurs 
trajets (K > 1) ou coefficients complexes. Lorsque le temps symbole du système de 
télécommunication considéré est beaucoup plus grand que l’étalement des retards, il n’est pas 
nécessaire de disposer d’un modèle « large bande ». La réponse impulsionnelle est alors 
modélisée par un seul trajet (K = 1) représenté par un coefficient complexe égal, pour une 
distance d donnée, à la somme des N échantillons constituant une réponse impulsionnelle 
hij(d,τ), telle que définit dans [Hashemi, 93] par la relation (3.25) suivante : 
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Ce modèle est dit « bande étroite ». La matrice de canal modélisant le canal MIMO en 
« bande étroite » s’écrit alors selon (3.26) : 
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Les différents environnements de propagation considérés dans ce travail présentent des 
étalements des retards inférieurs à 50 ns. Ces valeurs sont inférieures aux temps symbole des 
principaux standards de communication sans fil envisagés pour l’application transport 
(cf tableau 2.2 chapitre 2). Nous avons donc choisi pour la suite de l’exposé une modélisation 
bande étroite du canal de propagation MIMO représenté par une matrice de canal complexe H 
de dimension (NR × NT). 
 

6.3. Paramètres caractéristiques du canal de propagation MIMO 
Les paramètres caractéristiques du canal MIMO, qui décrivent son comportement, sont 
calculés à partir de ces matrices de canal complexe H. Les paramètres considérés sont : 
 

- la nature des distributions statistiques que suivent les enveloppes et les phases des 
coefficients de la matrice de canal qui caractérisent l’existence ou non d’un trajet 
principal. 

- Le degré de corrélation entre les trajets de propagation qui apporte une information 
sur l’existence ou non de modes de propagation propres. 

- La distribution des valeurs propres de la matrice de canal H qui conditionnent la 
qualité de la transmission sur les canaux propres. 

- La capacité du canal MIMO qui dépend des valeurs propres et de la corrélation du 
canal et qui définit le débit maximal pouvant être atteint. 

 

6.3.1. Distribution des coefficients des matrices de canal 
Les figures 3.19 et 3.20 se rapportent aux coefficients de canal hij mesurés dans le tunnel de la 
RATP à 900 MHz pour les configurations F1 et A2. Elles présentent les fonctions 
cumulatives de densité de probabilité (Cumulative Density Function), respectivement de 
l’enveloppe des coefficients de canal hij et de leur phase. 
 
Les résultats, se rapportant aux mesures effectuées à 5 GHz à l’INRETS (configuration 1 et 
E), sont tracés sur les figures 3.21 et 3.22. Les courbes sont comparées à la fonction 
cumulative de densité de probabilité d’une distribution de Rayleigh et d’une distribution de 
Rice. 
 
La distribution de Rayleigh caractérise les canaux dits de Rayleigh dont les coefficients de 
canal suivent une distribution complexe normale CN(0,1). Le bon accord entre les courbes 
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permet de dire que les coefficients du canal, pour les configurations F1, A2 en « tunnel » et 1 
dans le « hall », suivent une distribution de Rayleigh caractéristique d’une propagation sans 
trajet direct. 
 
Les distributions de l’enveloppe et de la phase des coefficients de canal hij, pour la 
configuration E « dans le couloir », sont comparées à une distribution de Rice pour un facteur 
de Rice K égal à 8. Le facteur de Rice K définit le rapport de puissance entre le trajet principal 
et les trajets secondaires. Les similitudes entre les courbes montrent que la configuration E est 
un canal de Rice caractérisé par la présence d’un trajet principal. 
 
Les distributions pour les configurations C et D, respectivement dans le « hall » et le 
« couloir », pour lesquelles les antennes d’émission sont « en rectangle », donnent les mêmes 
résultats que pour les configurations 1 et E, respectivement dans le « hall » et le « couloir » 
avec les émetteurs disposés « en ligne ». Elles n’ont pas été représentées. 
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Figure 3.19 : CDF de l’enveloppe des 
coefficients de canal pour les configurations 

F1 et A2 en « tunnel » 

Figure 3.20 : CDF de la phase des 
coefficients de canal pour les configurations 

F1 et A2 en « tunnel » 
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Figure 3.21 : CDF de l’enveloppe des 
coefficients de canal pour la configuration 1 
dans le « hall » et la configuration E dans le 

« couloir » (antennes en ligne) 

Figure 3.22 : CDF de la phase des 
coefficients de canal pour la configuration 1 
dans le « hall » et la configuration E dans le 

« couloir » (antennes en ligne) 
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6.3.2. Matrices de corrélation 
Les matrices de corrélation du canal ΓH, ainsi que les matrices de corrélation à l’émission ΓTX 
et à la réception ΓRX, définies au chapitre 2, ont été calculées pour les différentes 
configurations mesurées. La corrélation à l’émission est supposée indépendante des antennes 
de réception et inversement. La validité de cette hypothèse est analysée à la fin de ce 
paragraphe. Les figures 3.23 à 3.25 illustrent, pour la configuration E (dans le couloir, 
antennes en ligne), une représentation graphique du module des coefficients de corrélation 
complexes, respectivement à l’émission, à la réception et de la matrice de corrélation du 
canal. 
 

 
Figure 3.23 : Evolution des modules des coefficients de corrélation complexes à 

l’émission pour la configuration E dans le « couloir » (antennes en lignes) 
 

 
Figure 3.24 : Evolution des modules des coefficients de corrélation complexes à la 

réception pour la configuration E dans le « couloir » (antennes en lignes) 
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Figure 3.25 : Evolution des modules des coefficients de corrélation complexes du canal 

pour la configuration E dans le « couloir » (antennes en lignes) 
 
Afin de faciliter l’interprétation de ces résultats, les tableaux 3.5, 3.6 et 3.7 résument les 
propriétés de corrélation des différentes configurations. Ils indiquent les valeurs minimales, 
maximales et moyennes du module des coefficients de corrélation complexes, respectivement 
des matrices de corrélation de canal, à l’émission et à la réception. 
 

Environnement « tunnel » 
Configuration F1 

(émetteurs en rectangle, 
récepteurs en diagonale) 

Configuration A2 
(émetteurs en ligne, 
récepteurs en ligne) 

Minimum 0,04 0,35 
Maximum 0,92 0,99 Module des coefficients de 

corrélation du canal Moyen 0,42 0,76 
Minimum 0,24 0,47 
Maximum 0,76 0,96 Module des coefficients de 

corrélation à l’émission Moyen 0,45 0,72 
Minimum 0,23 0,97 
Maximum 0,77 0,99 Module des coefficients de 

corrélation à la réception Moyen 0,44 0,98 

Tableau 3.5 : Valeurs minimales, maximales et moyennes du module des coefficients de 
corrélation du canal, à l’émission et à la réception pour l’environnement « tunnel » 

 

Environnement « hall » 
Configuration C 

(émetteurs en rectangle, 
récepteurs en ligne) 

Configuration 1 
(émetteurs en ligne, 
récepteurs en ligne) 

Minimum 0,01 0,00 
Maximum 0,52 0,46 Module des coefficients de 

corrélation du canal Moyen 0,14 0,14 
Minimum 0,04 0,08 
Maximum 0,33 0,29 Module des coefficients de 

corrélation à l’émission Moyen 0,16 0,17 
Minimum 0,01 0,04 
Maximum 0,29 0,16 Module des coefficients de 

corrélation à la réception Moyen 0,10 0,11 

Tableau 3.6 : Valeurs minimales, maximales et moyennes du module des coefficients de 
corrélation du canal, à l’émission et à la réception pour l’environnement « hall » 

 103

http://bibliotheques.univ-lille1.fr/grisemine


 

Environnement « couloir » 
Configuration D 

(émetteurs en rectangle, 
récepteurs en ligne) 

Configuration E 
(émetteurs en ligne, 
récepteurs en ligne) 

Minimum 0,04 0,03 
Maximum 0,94 0,90 Module des coefficients de 

corrélation du canal Moyen 0,42 0,51 
Minimum 0,09 0,06 
Maximum 0,57 0,66 Module des coefficients de 

corrélation à l’émission Moyen 0,32 0,29 
Minimum 0,03 0,04 
Maximum 0,65 0,50 Module des coefficients de 

corrélation à la réception Moyen 0,20 0,30 

Tableau 3.7 : Valeurs minimales, maximales et moyennes du module des coefficients de 
corrélation du canal, à l’émission et à la réception pour l’environnement « couloir » 

 
L’environnement « tunnel » présente un degré de corrélation relativement élevé, dû à la 
géométrie des lieux qui limite l’étalement angulaire et donne un angle de départ des ondes 
important (la définition des angles de départ et d’arrivée est donnée dans le chapitre 2, 
figure 2.11). Les configurations F1 (émetteurs en diagonale par rapport à la voie et récepteurs 
en rectangle) et A2 (émetteurs parallèles à la voie et récepteurs alignés) mettent en évidence 
que la corrélation peut être diminuée de façon significative en positionnant les antennes de 
façon judicieuse. Cette amélioration est obtenue d’une part en espaçant au maximum les 
antennes de réception et d’autre part en diminuant l’angle de départ des ondes. 
 
La corrélation moyenne de l’environnement « couloir » s’explique d’une part par la géométrie 
des lieux qui restreint l’étalement angulaire et d’autre part par la présence d’un trajet direct. 
En ce qui concerne l’environnement « hall », l’étalement angulaire important est propice à 
une faible corrélation. 
 
Dans les environnements « hall » et « couloir », la position des antennes « en ligne » ou « en 
rectangle » n’a que peu d’influence sur le degré de corrélation du canal. Cela s’explique par le 
fait que la configuration « en ligne » donne des niveaux de corrélation faibles entre les 
antennes, bien qu’elle corresponde théoriquement au cas le plus défavorable puisque 
l’espacement entre les antennes est minimal. Les tableaux 3.6 et 3.7 montrent que les deux 
positions d’antennes considérées (« en ligne » et « en rectangle ») donnent des valeurs de 
corrélation similaires. Dans la suite de l’exposé, seules sont considérées les configurations 1 
et E pour lesquelles les antennes d’émission et de réception sont « en ligne ». 
 
Afin de calculer les matrices de corrélation à l’émission ΓTX et à la réception ΓRX, nous avons 
fait l’hypothèse de l’indépendance entre la corrélation à l’émission (respectivement à la 
réception) et les antennes de réception (respectivement à l’émission). La validité de cette 
hypothèse permet d’exprimer la matrice de corrélation du canal ΓH en fonction des matrices 
de corrélation à l’émission et à la réception, selon l’équation suivante donnée dans le 
chapitre 2 : 
 

ΓH = ΓRX ⊗ ΓTX                 (3.27) 
 
Cette hypothèse est vérifiée si l’égalité précédente est vraie. Pour cela, chaque membre de 
l’égalité est calculé séparément, soit directement à partir de la définition des coefficients de 
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corrélation, soit en effectuant le produit de Kroneker ΓRX ⊗ ΓTX. La validité de l’hypothèse 
est alors fonction de la valeur du terme d’erreur ψ défini tel que [Yu, 01] : 
 

F

F

A
BA

BA
−

=),(Ψ                  (3.28) 

 
où ||.||F est la norme de Frobenius. 
 
Le tableau 3.8 donne, dans les trois environnements choisis, la valeur du terme d’erreur 
ψ(ΓH , ΓRX ⊗ ΓTX) qui caractérise l’erreur entre la matrice de corrélation du canal ΓH et le 
produit de Kroneker des matrices de corrélation à la réception ΓRX et à l’émission ΓTX. 
 

 Tunnel Hall Couloir 
 Config. F1 Config. A2 Config. 1 Config. E 

ψ(ΓH, ΓRX ⊗ ΓRX) 49 % 7 % 58 % 85 % 

Tableau 3.8 : Erreur relative entre la matrice de corrélation du canal ΓH et le produit de 
Kroneker des matrices de corrélation à la réception ΓRX et à l’émission ΓTX

 
Cette hypothèse d’indépendance des corrélations à l’émission et à la réception correspond 
[Kermoal, 02] au cas où les émetteurs et les récepteurs voient des environnements différents, 
ce qui peut se traduire par des degrés de corrélation différents à l’émission et à la réception. 
Cela est le cas pour la configuration A2 (cf tableau 3.8) où l’écart relatif est faible. L’égalité 
n’est pas du tout vérifiée pour les autres configurations dont les corrélations à l’émission et à 
la réception sont très proches. Néanmoins, même si cette hypothèse n’est pas vérifiée, le 
calcul pratique des matrices de corrélation à l’émission et à la réception, par une opération de 
moyenne, (cf équations 2.93 à 2.98 du chapitre 2) donne une image relativement réaliste du 
degré de corrélation entre les antennes. La validité de cette hypothèse sera analysée dans les 
modèles de canal utilisant les matrices de corrélation (ou de covariance) à l’émission et à la 
réception. 
 

6.3.3. Distribution des valeurs singulières des matrices de canal 
Afin de pouvoir comparer les mesures réalisées par le laboratoire TELICE sur un système 
(4,4) et celles réalisées à l’INRETS sur un système (6,6), les matrices de canal sont réduites à 
des matrices (4×4) en ne considérant que les 4 premières lignes et colonnes des matrices 
(6×6). Les figures 3.26 à 3.33 représentent la distribution des 4 valeurs singulières des 
matrices de canal, d’une part pour les configurations F1, A2 correspondant aux mesures en 
tunnel à 900 MHz, et d’autre part pour les configurations 1 et E correspondant aux mesures 
réalisées à l’INRETS à 5 GHz. 
 
Les valeurs singulières sont d’autant plus faibles que le degré de corrélation du canal est 
important. Néanmoins, la configuration E donne de meilleurs résultats que la configuration F1 
alors que la corrélation du canal est légèrement plus importante (en moyenne : 0,51 et 0,42 
respectivement). L’explication vient du fait que la corrélation à l’émission et à la réception est 
plus faible pour la configuration E (en moyenne : 0,29 et 0,30) que pour la configuration F1 
(en moyenne : 0,45 et 0,44), bien que la corrélation du canal soit plus importante. 
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Les courbes montrent que les valeurs singulières dépendent de la corrélation du canal mais 
également de la corrélation à l’émission et à la réception. 
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Figure 3.26 : CDF de la 1ère valeur 
singulière des matrices de canal pour les 

configurations F1 et A2 en « tunnel » 
(900 MHz) 

Figure 3.27 : CDF de la 1ère valeur 
singulière des matrices de canal pour la 

configuration 1 dans le « hall » et la 
configuration E dans le « couloir » (5 GHz) 

 

-60 -50 -40 -30 -20 -10 0 10 20
0

0.1

0.2

0.3

0.4

0.5

0.6

0.7

0.8

0.9

1
Valeur singulière n°2 - 900 MHz

C
D

F

valeur singulière (en dB)

Configuration F1
Configuration A2

-60 -50 -40 -30 -20 -10 0 10 20
0

0.1

0.2

0.3

0.4

0.5

0.6

0.7

0.8

0.9

1
Valeur singulière n°2 - 5 GHz

C
D

F

valeur singulière (en dB)

Configuration 1
Configuration E

Figure 3.28 : CDF de la 2ème valeur 
singulière des matrices de canal pour les 

configurations F1 et A2 en « tunnel » 
(900 MHz) 

Figure 3.29 : CDF de la 2ème valeur 
singulière des matrices de canal pour la 

configuration 1 dans le « hall » et la 
configuration E dans le « couloir » (5 GHz) 
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Figure 3.30 : CDF de la 3ème valeur 
singulière des matrices de canal pour les 

configurations F1 et A2 en « tunnel » 
(900 MHz) 

Figure 3.31 : CDF de la 3ème valeur 
singulière des matrices de canal pour la 

configuration 1 dans le « hall » et la 
configuration E dans le « couloir » (5 GHz) 
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Figure 3.32 : CDF de la 4ème valeur 
singulière des matrices de canal pour les 

configurations F1 et A2 en « tunnel » 
(900 MHz) 

Figure 3.33 : CDF de la 4ème valeur 
singulière des matrices de canal pour la 

configuration 1 dans le « hall » et la 
configuration E dans le « couloir » (5 GHz) 

 

6.3.4. Capacité 
La capacité est un paramètre caractéristique du canal de propagation qui conditionne le débit 
maximal admissible dans le canal. Les figures 3.34 et 3.35 présentent la distribution de la 
capacité instantanée pour un rapport signal sur bruit de 10 dB. Les figures 3.36 et 3.37 
donnent l’évolution de la capacité moyenne en fonction du rapport signal sur bruit. Le gain 
apporté par un canal (6×6), par rapport à un canal (4×4) en terme de capacité, est mis en 
évidence en traçant également la capacité pour les matrices de canal (6×6) mesurées. De façon 
générale, nous confirmons que la capacité est d’autant plus importante que le degré de 
corrélation est faible. Les conclusions obtenues sont les mêmes que pour les valeurs 
singulières. Cela est cohérent puisque la capacité dépend de ces valeurs singulières, comme 
nous l’avons vu au chapitre 2. Le passage d’un canal (4,4) à un canal (6,6) permet 
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d’augmenter la capacité du canal dans de fortes proportions. Pour un rapport signal sur bruit 
de 25 dB, le gain est supérieur à 10 bits/s/Hz. 
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Figure 3.34 : CDF de la capacité 
instantanée pour un SNR de 10 dB pour les 

configurations F1 et A2 en « tunnel » 
(900 MHz) 

Figure 3.35 : CDF de la capacité 
instantanée pour un SNR de 10 dB pour la 

configuration 1 dans le « hall » et la 
configuration E dans le « couloir » (5 GHz)
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Figure 3.36 : Capacité moyenne en fonction 
du SNR pour les configurations F1 et A2 en 

« tunnel » (900 MHz) 

Figure 3.37 : Capacité moyenne en fonction 
du SNR pour la configuration 1 dans le 

« hall » et la configuration E dans le 
« couloir » (5 GHz) 

 

7. Modélisation des canaux MIMO 
Le deuxième chapitre de ce mémoire a présenté six méthodes différentes permettant de 
modéliser un canal de propagation de type MIMO à partir des statistiques du second ordre 
caractérisant le degré de corrélation entre les trajets de propagation. Dans ce paragraphe, les 
canaux de propagation MIMO mesurés précédemment sont modélisés par ces différents 
modèles. Les matrices de corrélation et de covariance nécessaires à la modélisation sont 
calculées à partir des matrices de canal mesurées, notées Hmesure. Les matrices considérées 
sont les suivantes :  
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- la matrice de corrélation du canal : ΓH, 
- la matrice de corrélation à l’émission : ΓTX, 
- la matrice de corrélation à la réception : ΓRX, 
- la matrice de covariance du canal : RH, 
- la matrice de covariance à l’émission : RTX, 
- la matrice de covariance à la réception : RRX. 

 
Les matrices de canal générées, selon les différents modèles MIMO, sont comparées aux 
matrices de canal mesurées. Cela a pour but de déterminer le ou les modèles qui décrivent le 
plus fidèlement le canal réel dans les environnements considérés et pour les différentes 
configurations des émetteurs et des récepteurs. 
 
Les six modèles utilisés sont les suivants : 
 

2T21
TXRXCOR

//
.. ).(.)( TXRX ΓWΓH =    (3.29) 

 
2T21

TXRXCOV
//

.. ).(.)( TXRX RWRH =    (3.30) 
 

)(.)()( /
. WΓH H vecvec 21
HCOR =    (3.31) 

 
)(.)()( /

. WRH H vecvec 21
HCOV =    (3.32) 

   
)(.).(. TXRXPUISCOR φφ TXRX ∆H∆H =    (3.33) 

avec        (3.34) )(.)( / WΨH 0 vecvec 21=
 

)(.)).(()( /
.. WΓσσH H vecvec 21T
2HCOV ο=   (3.35) 

 
Afin de mettre en évidence les conséquences de la corrélation du canal, un canal totalement 
corrélé et un canal totalement décorrélé ont été générés à l’aide du modèle utilisant la matrice 
de corrélation du canal ΓH (modèle HCOR. H). Le canal totalement corrélé Hcorrélé correspond au 
cas le plus défavorable où tous les coefficients hij sont corrélés. La matrice de corrélation du 
canal ΓH. ne contient que des 1. Le canal totalement décorrélé Hdécorrélé est le cas idéal où il 
n’existe aucune corrélation entre les coefficients du canal hij, ce qui permet la création 
optimale des modes propres. La matrice de corrélation du canal ΓH est la matrice unité. 
 

7.1. Comparaison des distributions des coefficients hij des matrices 
de canal  
Dans les trois environnements considérés (« tunnel », « hall », « couloir »), les figures 3.38 à 
3.45 présentent pour chaque configuration d’antennes, les distributions de l’enveloppe des 
coefficients du canal hij et de leur phase, pour 1000 réalisations des matrices des différents 
modèles. Ces courbes sont comparées à celles obtenues pour le canal mesuré (en rouge). 
 
Les figures montrent un bon accord entre les mesures et les modèles, sauf dans le cas de la 
configuration E (dans le couloir de l’INRETS en visibilité directe), comme le montre la figure 
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3.44. Cela s’explique par le fait que les modèles sont tous générés à partir d’une matrice 
aléatoire W de distribution CN(0,1), ce qui donne des modèles ayant également une 
distribution CN(0,1), c’est-à-dire une distribution de Rayleigh. Dans la configuration E, 
l’enveloppe des coefficients du canal mesuré suit une distribution de Rice du fait de 
l’existence d’un trajet principal. Afin de corriger les modèles dans une telle configuration, une 
solution serait d’identifier, comme nous l’avons fait pour obtenir les figures 3.21 et 3.22, le 
facteur de Rice K et d’ajouter aux modèles une composante correspondant au trajet principal 
dont la phase serait aléatoire et la puissance proportionnelle au facteur de Rice. 
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Figure 3.39 : CDF de la phase des 
coefficients hij pour la configuration F1 
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Figure 3.40 : CDF de l’enveloppe des 
coefficients hij pour la configuration A2 

Figure 3.41 : CDF de la phase des 
coefficients hij pour la configuration A2 
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Figure 3.42 : CDF de l’enveloppe des 
coefficients hij pour la configuration 1 

Figure 3.43 : CDF de la phase des 
coefficients hij pour la configuration 1 
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Figure 3.44 : CDF de l’enveloppe des 
coefficients hij pour la configuration E 

Figure 3.45 : CDF de la phase des 
coefficients hij pour la configuration E 

 

7.2. Comparaison des capacités 
 
Dans les trois environnements de propagation considérés et pour les différentes configurations 
d’antennes, la capacité moyenne du canal a été calculée et tracée sur les figure 3.46 à 3.49 
pour les différentes matrices de canal générées, à l’aide des modèles et pour les matrices de 
canal mesurées (en rouge). Quel que soit l’environnement (tunnel, hall, couloir), les modèles 
de canal donnent tous de bons résultats lorsque le canal est peu corrélé. Des différences 
apparaissent lorsque la corrélation devient plus importante.  
 
Le modèle HCOR PUIS (en jaune), reposant sur la matrice de corrélation en puissance du canal, 
ne traduit pas la corrélation des phases des coefficients du canal, ce qui explique les écarts 
importants avec les mesures observés sur les figures 3.46 et 3.47 relatives aux configurations 
F1 et A2 en tunnel. 
 
Le modèle HCOR H (en vert), utilisant la corrélation complexe, s’écarte parfois des mesures (cf 
figure 3.46 configuration F1). En effet, les coefficients de la matrice de corrélation du canal 
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sont normalisés par les écarts-type des coefficients du canal. La perte d’information sur la 
puissance des coefficients hij peut être pénalisante dans le cas où ils n’ont pas tous une 
puissance moyenne égale à un. Dans le cas où la puissance moyenne de tous les hij est égale à 
un, les modèles HCOR H et HCOV H sont équivalents   
 
Il en est de même pour les modèles HCOR RX TX (en bleu) et HCOV RX TX (en rose) utilisant les 
matrices, respectivement, de corrélation et de covariance à l’émission et à la réception. Les 
écarts observés avec les mesures s’expliquent également par le fait que l’hypothèse supposant 
que l’égalité ΓH = ΓRX ⊗ ΓTX (ou RH = RRX ⊗ RTX) est vraie n’est pas vérifiée comme nous 
l’avons démontré au paragraphe 5.2.1. En tunnel, la configuration A2 ne conduit pas à de 
meilleurs résultats, même si l’écart entre ΓH et ΓRX ⊗ ΓTX est relativement faible. 
 
Les modèles HCOV H (en noir) et HCOV H 2 (en bleu ciel) sont équivalents puisqu’ils ne différent 
que par la méthode de calcul de la matrice de covariance du canal. L’expression de la matrice 
de covariance pour le modèle HCOV H 2 permet de séparer l’influence de la corrélation et celle 
de la puissance des coefficients hij. Dans toutes les configurations mesurées, l’ensemble des 
courbes montre une bonne adéquation de ces deux modèles avec les mesures. Ces modèles 
prennent en compte la puissance et la phase des coefficients hij de la matrice de canal. Ils 
possèdent l’avantage de ne faire aucune hypothèse sur l’indépendance entre la corrélation à 
l’émission et à la réception. 
 
Les courbes des figures 3.48 et 3.49 montrent que les canaux considérés (configurations 1 
dans le « hall » et configuration E dans le « couloir ») sont très proches du canal idéal 
totalement décorrélé. Bien que la configuration E présente un étalement angulaire faible et 
qu’un trajet principal existe, la fréquence d’émission (5 GHz) permet d’avoir des antennes 
fortement décorrélées pour un espacement relativement faible entre les antennes. La non prise 
en compte du trajet principal dans les modèles ne semble pas être pénalisante pour le calcul de 
la capacité. 
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Figure 3.46 : Evolution de la capacité 
moyenne du canal en fonction du SNR pour 

la configuration F1 

Figure 3.47 : Evolution de la capacité 
moyenne du canal en fonction du SNR pour 

la configuration A2 
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Figure 3.48 : Evolution de la capacité 
moyenne du canal en fonction du SNR pour 

la configuration 1 

Figure 3.49 : Evolution de la capacité 
moyenne du canal en fonction du SNR pour 

la configuration E 
 

7.3. Synthèse 
L’analyse qui précède a montré que les modèles proposés donnent de bons résultats en terme 
de distribution d’enveloppe et de phase dans les environnements de propagation « tunnel » et 
« hall ». Des écarts entre les mesures et les modèles sont observés dans l’environnement 
« couloir » (configuration E), caractérisé par la présence d’un trajet principal. En effet, les 
modèles, de part leur structure, ne permettent pas de générer des matrices de canal dont 
l’enveloppe des coefficients suit une distribution de Rice. 
 
Cette limite des modèles n’est pas pénalisante si l’on compare les capacités obtenues avec les 
modèles et celles mesurées. Les modèles fondés sur la covariance du canal HCOV H et HCOV H 2 
traduisent correctement le comportement de tous les environnements de propagation choisis. 
Les autres modèles sont moins performants dans certains environnements dans la mesure où 
ils ne prennent pas en compte les déphasages ou la puissance des coefficients hij ou que la 
structure de ces modèles repose sur l’hypothèse d’indépendance des corrélations à l’émission 
et à la réception qui peut être fausse dans certaines configurations, comme nous avons pu 
l’observer. 
 

8. Conclusion 
Ce chapitre a décrit les différentes étapes de la caractérisation de plusieurs canaux MIMO 
dans trois environnements : « tunnel », « hall » et « couloir » ainsi que la modélisation des 
matrices de canal de ces environnements fondée sur six modèles stochastiques définis dans le 
chapitre 2. Cette étude repose sur les expérimentations menées par le laboratoire TELICE de 
l’IEMN et par l’INRETS. Deux techniques de mesure sont considérées. L’utilisation d’un 
sondeur de canal permet de réaliser des mesures sur de longues distances (plusieurs centaines 
de mètres) mais cet équipement est complexe à réaliser. La mise en oeuvre d’un analyseur de 
réseau a l’avantage d’être relativement simple mais les distances entre les émetteurs et les 
récepteurs sont limitées à quelques dizaines de mètres puisqu’ils doivent être reliés à 
l’analyseur de réseau. 
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Les environnements choisis sont représentatifs des environnements que l’on peut rencontrer 
dans le domaine des transports : tunnel de métro, hall de gare, couloir d’accès aux voies… 
Ces environnements présentent des caractéristiques géométriques qui sont plus ou moins 
favorables à la formation des canaux propres. De nombreuses réflexions et un étalement 
angulaire important existent dans une grande salle comme le « hall ». Dans des 
environnements assimilables à des guides d’ondes comme le « tunnel » ou le « couloir », les 
ondes électromagnétiques parviennent au récepteur en suivant des trajets peu différents les 
uns des autres. Cela conduit à des étalements angulaires faibles. De plus, la disposition des 
émetteurs dans l’environnement « tunnel » conduit à un angle de départ des ondes important, 
ce qui augmente le degré de corrélation. 
 
Les environnements étudiés présentent tous des étalements des retards inférieurs à 50 ns. 
L’application transport visée s’appuiera vraisemblablement sur des standards de 
communication existants qui présentent des temps symbole inférieurs à cette valeur. La 
représentation bande étroite du canal choisie est ainsi justifiée. 
 
Une analyse préliminaire des statistiques des étalements des retards et des bandes de 
cohérence observés dans les différents environnement a été présentée. Dans un deuxième 
temps, nous avons procédé à la comparaison des distributions des enveloppes et des phases 
des coefficients du canal, du degré de corrélation entre les trajets de propagation, des valeurs 
singulières et de la capacité. 
 
Contrairement aux autres environnements, le calcul de la distribution des coefficients du canal 
dans l’environnement « couloir » a confirmé la présence d’un trajet principal. Le calcul des 
paramètres spécifiques aux canaux MIMO a montré que la capacité est plus élevée dans le 
« hall » où la corrélation est la plus faible. Bien que la corrélation soit un peu plus importante 
dans le « couloir », elle reste suffisamment faible pour que la capacité y soit tout aussi élevée 
que dans le « hall ». La capacité plus faible observée en « tunnel » est la conséquence de la 
forte corrélation des trajets de propagation. 
 
La décorrélation des trajets de propagation est liée à l’étalement angulaire, à l’espacement 
entre les antennes d’émission et entre les antennes de réception et à l’angle formé entre le 
réseau d’antennes et les trajets de propagation. Cela explique la décorrélation importante de 
l’environnement « hall » par rapport aux environnements « tunnel » et « couloir ». 
 
Le comportement du canal pour les différents environnements mesurés a été modélisé à l’aide 
des modèles utilisant les statistiques du second ordre présentés dans le deuxième chapitre qui 
peuvent être regroupés en quatre catégories : 
 

- modèles utilisant la corrélation en puissance du canal : HCOR PUIS, 
- modèles utilisant la corrélation complexe du canal : HCOR H, 
- modèles utilisant la covariance complexe du canal : HCOV H, HCOV H 2, 
- modèles utilisant la corrélation ou la covariance à l’émission et à la réception : 

HCOR RX TX, HCOV RX TX. 
 
Les distributions des enveloppes et des phases des coefficients du canal et les capacités 
obtenues avec ces différents modèles ont été comparées. Les modèles utilisant les matrices de 
covariance du canal, HCOV H et HCOV H 2, présentent une très bonne adéquation avec les 
mesures. 
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Les autres modèles fonctionnent correctement mais ne prennent pas en compte certaines 
caractéristiques du canal, ce qui peut être pénalisant dans certains environnements. 
Notamment, la corrélation des phases n’est pas prise en compte dans le modèle HCOR PUIS, la 
puissance des coefficients du canal dans les modèles HCOR H et HCOR RX TX, la dépendance de la 
corrélation à l’émission et à la réception dans les modèles HCOR RX TX, HCOV RX TX. 
 
Dans le dernier chapitre de ce mémoire, nous allons maintenant présenter l’impact des 
techniques MIMO sur les performances d’une application transport : la télé-
audio/vidéosurveillance des autobus urbains via un lien de transmission haut débit 
bidirectionnel vers des stations de contrôle distantes. Un environnement de propagation 
« outdoor » est maintenant considéré et modélisé à partir des mesures par les modèles HCOV H 
et HCOV H 2. Ces derniers sont implémentés dans une chaîne de transmission MIMO utilisant 
des solutions algorithmiques simples dans le but de démontrer les gains potentiels de cette 
technique afin de transmettre un flux audio et vidéo. 
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CChhaappiittrree  44  ::  LLiieenn  ddee  ccoommmmuunniiccaattiioonn  hhaauutt  
ddéébbiitt  eennttrree  uunn  aauuttoobbuuss  eett  uunnee  ssttaattiioonn  ddee  

ccoonnttrrôôllee  ddiissttaannttee  

1. Introduction 
L’application envisagée dans le dernier chapitre de ce mémoire concerne une transmission 
haut débit entre une flotte d’autobus urbains et des stations de contrôle distantes. Comme 
nous l’avons vu dans le premier chapitre, les besoins de transmission haut débit sont 
aujourd’hui une réalité dans le domaine des transports, notamment parce qu’ils contribuent à 
améliorer le sentiment de sécurité des clients et des agents mais aussi la qualité des transports 
publics en offrant de nouveaux services à valeur ajoutée. 
 
De nombreuses flottes d’autobus sont équipées de systèmes d’audio et vidéosurveillance 
embarqués associés à des moyens de communication simples, de phonie et de données, afin 
de transmettre ces informations vers des postes de contrôle. Des analyses menées dans le 
cadre du projet TESS [TESS, 03] ont montré que les débits offerts dans le sens mobile vers 
fixe des systèmes satellitaires, tels que GLOBALSTAR, ou terrestres, de type GSM/GPRS 
puis le futur UMTS, sont insuffisants. En effet, la mise en place de points d’accès à Internet 
dans le bus requiert des potentialités de trafic importantes si l’on veut pouvoir offrir ce service 
à plus d’un abonné en même temps. En outre, le déploiement expérimental de systèmes de 
vidéosurveillance embarqués montre qu’il est nécessaire de pouvoir disposer, en situation de 
crise, de débits d’information importants afin de retransmettre simultanément plusieurs voies 
vidéo et audio compressées. A titre d’exemple, une première analyse du suivi d’alarmes, 
notamment sur la flotte d’autobus de Transpole à Lille, montre que le système de 
communication doit être capable de gérer en situation de crise la transmission des 
informations simultanément depuis au plus cinq autobus et transmettre simultanément vers le 
poste de commande le flux d’information de quatre caméras et de quatre micros embarqués 
dans chacun des bus. Cette transmission doit garantir une image et un son de qualité 
indispensable au traitement pertinent de l’information. 
 
Sur la base des flux d’informations identifiés dans le cadre du projet TESS, pour des 
applications d’audio, vidéosurveillance, mais aussi d’informations aux passagers, nous 
mettons en évidence dans ce chapitre, grâce à des simulations sous MATLAB, les gains que 
peuvent apporter des techniques MIMO simples à implémenter. Pour ce faire, une chaîne de 
transmission mettant en œuvre différentes techniques MIMO a été développée. Le modèle de 
canal considéré est le modèle stochastique HCOV H 2 qui est apparu le plus performant dans le 
troisième chapitre. Deux types de canal sont utilisés dans ce chapitre :  
 

 118

http://bibliotheques.univ-lille1.fr/grisemine


- un canal idéal caractérisé par une matrice de covariance du canal égale à une 
matrice identité, 

- un canal réel caractérisé par une matrice de covariance du canal calculée à 
partir de mesures réalisées dans un environnement semi-urbain « outdoor ». 

 
Les matrices de canal sont générées à partir du modèle HCOV H 2 en utilisant la matrice de 
covariance du canal correspondant à l’environnement choisi.  
 

2. Architecture de transmission choisie 
Dans l’application visée, nous proposons ici de démontrer l’intérêt des techniques MIMO qui 
permettent soit d’augmenter les débits utiles, soit d’accroître la robustesse du lien en réception 
à niveau de puissance d’émission égale. L’architecture de transmission schématisée figure 4.1 
est celle retenue dans le projet TESS ou dans la proposition EVAS déposée au PREDIT 3 
[EVAS, 03]. Les capteurs (audio/vidéo) embarqués dans l’autobus communiquent directement 
vers un émetteur/récepteur embarqué ou « super mobile » en utilisant à l’intérieur du bus un 
protocole de communication simple de type TCP-IP s’appuyant sur un réseau IEEE 802.11b 
(WiFi). Les capteurs sont munis d’une carte de communication sans fil. Du point de vue 
logiciel, le système est basé sur un middleware CORBA (ORBacus) développé au LEOST par 
C. Gransart [Gransart, 03] et en cours d’expérimentation dans le projet TESS. Ce flux 
d’information est ensuite transmis via le « super mobile » vers la station d’émission/réception 
fixe, selon le protocole de communication choisi GSM/GPRS ou GLOBALSTAR ou un 
système utilisant les techniques MIMO. Les simulations proposées dans ce chapitre 
s’intéressent au lien entre le « super mobile » et les stations d’émission/réception. 
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Figure 4.1 : Architecture de transmission pour l’autobus communicant 
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3. Chaîne de transmission MIMO 
Nous avons développé, sous le logiciel MATLAB, une chaîne de simulation MIMO à la fois 
simple et modulable représentée par la figure 4.2. 
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Figure 4.2 : Chaîne de simulation MIMO 

 
Dans l’application qui nous intéresse, l’information à transmettre est un signal vidéo ou le 
multiplexage d’un signal audio et vidéo provenant des capteurs installés dans un bus. 
 
Comme nous l’avons vu dans le premier chapitre (tableau 1.3), il existe différentes techniques 
MIMO plus ou moins adaptées en fonction de la connaissance, a priori ou non, des propriétés 
du canal et de sa sélectivité en temps et en fréquence. Nous nous sommes placés ici dans le 
cas simple d’un canal non sélectif en fréquence, quasi-stationnaire (le canal est stationnaire 
durant l’émission de N symboles) et parfaitement connu par le récepteur. De plus, nous 
supposons que les puissances d’émission sont équiréparties sur l’ensemble des émetteurs. 
 
Les algorithmes utilisés dans la chaîne de transmission sont simples et largement documentés. 
Par la suite, une implémentation réelle est réalisable en laboratoire. 
 

3.1 Bloc d’émission: 
Le bloc d’émission comprend le codage source de l’information à transmettre, le codage 
canal, la modulation en bande de base et le traitement MIMO à l’émission. 
 

3.1.1. Codage 
Les données à transmettre peuvent, dans un premier temps, subir deux types de codage. Le 
codage source a pour but de supprimer la redondance pouvant exister dans le signal afin de 
diminuer au maximum le nombre de bits à transmettre. Nous avons implémenté un codage 
vidéo de type H263 [Moniak, 03]. Le codage canal permet, quant à lui, de protéger les 
données contre les effets du canal en introduisant de la redondance dans le signal. Un codage 
convolutif de type C(23 33 5) (le même que pour le GSM) et de rendement 1/2 est utilisé en 
association à un entrelacement pseudo aléatoire sur 500 bits. 
 

3.1.2. Modulation 
La modulation est effectuée en bande de base. Les bits sont transformés en symboles. La 
chaîne de simulation développée utilise des modulations M-PSK et M-QAM. 
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3.1.3. Traitement MIMO à l’émission 
En émission, deux algorithmes ont été implémentés : un multiplexage spatial qui multiplie le 
débit utile par un facteur NT et un codage spatio-temporel en bloc de rendement R qui 
améliore la robustesse au détriment du débit utile qui est multiplié par R (R ≤ 1). 
 

3.1.3.1. Multiplexage spatial 
Le multiplexage spatial (MS) est l’une des premières techniques MIMO mise en œuvre qui a 
fait découvrir les systèmes MIMO avec les publications des Bell Labs [Foschini, 96]. Les 
principaux travaux sont ceux de G.J Foschini [Foschini, 96] [Foschini, 98] et de G.D Golden 
[Golden, 99] sur l’algorithme de multiplexage VBLAST. Des variantes et améliorations ont 
aussi été proposées par O. Damen [Damen, 00] et par B. Hassibi [Hassibi, 00]. 
 
Le multiplexage spatial consiste à séparer le flux de données en autant de sous flux qu’il y a 
d’antennes d’émission. Le flux de données en entrée du multiplexeur est traité selon la 
figure 4.3 dans le cas de deux antennes d’émission. Le premier bit est transmis sur la première 
antenne, le deuxième sur la seconde et ainsi de suite. 
 

Symb. 1Symb. 2Symb. 3Symb. 4Symb. 5 Symb. 1Symb. 2Symb. 3Symb. 4Symb. 5

Symb. 1Symb. 3 Symb. 1Symb. 3

Symb. 2Symb. 4 Symb. 2Symb. 4

Antenne 1

Antenne 2  
Figure 4.3 Multiplexage spatial sur deux antennes 

 
3.1.3.2. Codage spatio-temporel 

Le codage spatio-temporel (CST) introduit simultanément de la redondance spatiale et 
temporelle dans les données. Cette technique exploite la diversité à l’émission et augmente la 
robustesse du lien. Le CST conduit à des débits inférieurs à ceux qui peuvent être atteints avec 
le MS. Deux familles principales de codes sont étudiées aujourd’hui : les codes en treillis 
(STTC : Space Time Treillis Code) et les codes en blocs (STBC : Space Time Block Code). 
Bien que les STTC [Tarokh, 98] soient performants, leur complexité les rende difficilement 
implémentables. C’est pour cette raison que nous avons choisi les codes en blocs spatio-
temporels qui, bien qu’ils soient moins performants, sont beaucoup moins complexes. Les 
premiers travaux sur ces codes ont été menés par S. Alamouti [Alamouti, 98] et ont été 
généralisés principalement par V. Tarokh [Tarokh, 99] [Tarokh, 99bis] et M.O. Damen 
[Damen, 02]. 
 
Le code STBC utilisé dans ce travail est un code de rendement 1/2 avec quatre antennes 
d’émission [Tarokh, 99]. Le rendement R d’un codage spatio-temporel en bloc est le rapport 
entre le nombre de symboles utiles et le nombre de temps symbole nécessaire pour les 
transmettre. 
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3.2. Canal de propagation 
Le signal mis en forme soit par un multiplexage spatial, soit par un codage spatio-temporel en 
bloc est perturbé par le canal de propagation. Le modèle de canal de propagation MIMO 
considéré utilise la matrice de covariance complexe du canal HCOV H 2. Deux types de canaux 
ont été générés : 
 

- un canal idéal dont la matrice de covariance complexe est la matrice identité, 
- un canal réel « outdoor » dont la matrice de covariance complexe est obtenue à 

partir des matrices de canal mesurées. 
 
Le modèle bande étroite du canal « outdoor » est déterminé selon le même principe que celui 
présenté dans le chapitre 3. Les mesures ont été réalisées avec un système MIMO à six 
antennes d’émission et six antennes de réception disposées « en ligne ». Cet environnement 
« outdoor » est décrit plus précisément dans l’annexe 4. Il s’agit d’un environnement de type 
« semi-urbain » présentant un étalement des retards égal à 0.4 µs et des corrélations moyennes 
respectivement à l’émission, à la réception et du canal, égales à 0,14, 0,12 et 0,21. Un bruit 
blanc additif gaussien, tel que défini dans le chapitre 2, est considéré. L’influence de la vitesse 
sur la transmission haut débit n’a pas été étudiée dans le cadre de ce travail. 
 

3.3. Bloc de réception 
Le bloc de réception comprend le traitement MIMO à la réception, la démodulation en bande 
de base et le décodage canal et source de l’information reçue. 
 

3.3.1. Traitement MIMO à la réception 
Pour la réalisation des simulations, le canal de propagation est considéré comme connu. 
Aucun module d’estimation du canal n’a été implémenté.  
 
Dans le cas d’un multiplexage spatial, deux stratégies sont utilisées pour le traitement des 
signaux reçus : 
 

- la somme de tous les signaux émis est considérée de façon globale. Le signal est 
alors traité par des méthodes d’égalisation classiques reposant sur l’annulation des 
interférences (ZF, Zéro Forcing), la minimisation de l’erreur quadratique moyenne 
(MMSE, Minimum Mean Square  Error) ou maximum de vraisemblance (ML, 
Maximum, Likelihood). 

- Les signaux élémentaires en provenance de chaque émetteur sont identifiés 
séparément. Ces techniques sont proches des techniques de détection multi-
utilisateurs. Nous considérons ici l’algorithme VBLAST. 

 
3.3.1.1. Méthodes d’égalisation classiques 

Dans le cas où la somme de tous les signaux émis est considérée de façon globale, un 
traitement de type Zero Forcing est simple à implémenter puisqu’il ne s’agit que d’une 
inversion de matrice. Cependant, les performances se dégradent rapidement lorsque le rapport 
signal sur bruit diminue. Un traitement dit par maximum de vraisemblance (ML) offre de 
bonnes performances dans la mesure où il s’agit du récepteur « optimal » mais au prix d’une 
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complexité importante. Un traitement fondé sur la minimisation de l’erreur quadratique 
moyenne permet un bon compromis entre performances et complexité d’implémentation. 
 

3.3.1.2. Algorithme VBLAST 
L’algorithme VBLAST (Vertical Bell Labs Layered Space-Time) [Foschini, 96] repose sur le 
principe d’un traitement ZF, mais l’égalisation est réalisée de manière itérative antenne 
d’émission par antenne d’émission, selon la figure 4.4. 
 

Sélection du signal émis ayant la 
plus grande contribution

Application du ZF pour l’antenne 
d’émission correspondante

Annulation du signal estimé dans 
l’ensemble des signaux reçus

Sélection du signal émis ayant la 
plus grande contribution

Application du ZF pour l’antenne 
d’émission correspondante

Annulation du signal estimé dans 
l’ensemble des signaux reçus

 
Figure 4.4 : Principe du VBLAST 

 
Dans un premier temps, l’algorithme détermine l’antenne d’émission fournissant la plus 
grande contribution dans le signal reçu. L’algorithme réalise ensuite une égalisation de type 
Zero Forcing afin d’estimer le signal sélectionné. Ce signal est alors considéré comme une 
interférence et il est soustrait du signal reçu. L’algorithme recommence ensuite à rechercher la 
seconde antenne ayant la plus forte contribution. D’autres techniques ont également été 
développées sur la base de l’algorithme VBLAST, ce sont les algorithmes DBLAST 
(Diagonal Bell Labs Layered Space-Time) et HBLAST (Horizontal Bell Labs Layered Space-
Time) [Guguen, 03]. 
 

3.3.1.3. Décodage spatio-temporel 
Lorsqu’un codage spatio-temporel en bloc est utilisé à l’émission, le décodage s’effectue à 
l’aide d’un critère de maximum de vraisemblance qui est grandement simplifié grâce aux 
propriétés d’orthogonalité de ces codes qui permettent de discriminer les symboles émis par 
les NT antennes d’émission [Tarokh, 99].  
 

3.3.2. Démodulation et décodage 
La démodulation et le décodage consistent à réaliser l’opération inverse de celle appliquée à 
l’émission. La démodulation convertit les symboles reçus en bits, selon la modulation utilisée 
(M-PSK ou M-QAM). Le décodage permet d’une part, d’utiliser la redondance introduite par 
le codage canal afin de supprimer les erreurs engendrées par le canal et non corrigées par le 
traitement MIMO à la réception et d’autre part, de reconstituer le signal tel qu’il était avant le 
codage source. Les données reçues et émises sont comparées afin de déterminer le taux 
d’erreurs du système MIMO considéré. 
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4. Comparaison des algorithmes  
Afin de pouvoir effectuer une comparaison entre des systèmes MIMO utilisant des 
algorithmes ou un nombre d’émetteurs différents, il est possible de travailler à efficacité 
spectrale constante. L’efficacité spectrale ES se définit comme le nombre de bits effectivement 
transmis par unité de temps et par unité de fréquence. Son expression est donnée en bit/s/Hz 
par la relation (4.1) dans un canal SISO :  
 

)(log. 2 M
BP
DES =         (4.1) 

 
où D est la vitesse de modulation en bauds, BP la bande passante et M le nombre d’état de la 
modulation. 
 
Les techniques MIMO ne visent pas toutes les mêmes objectifs. L’utilisation d’un 
multiplexage spatial permet de multiplier le débit utile par un facteur NT alors qu’un codage 
spatio-temporel réduit le débit utile d’un facteur R. En effet, en supposant un débit de 
transmission par émetteur constant quel que soit l’algorithme utilisé ou le nombre 
d’émetteurs, un multiplexage spatial permet de transmettre NT symboles durant un temps 
symbole alors qu’un codage spatio-temporel émet R symboles par temps symbole. Pour un 
système MIMO, l’efficacité spectrale est donc multipliée par NT dans le cas d’un multiplexage 
spatial et par R dans le cas d’un codage spatio-temporel. 
 
Cette comparaison à efficacité spectrale constante demande de faire varier M, le nombre 
d’état de la modulation afin d’obtenir la même efficacité spectrale pour tous les systèmes 
étudiés. A titre d’exemple, le tableau 4.1 regroupe les efficacités spectrales de quelques 
systèmes MIMO en fonction de la modulation. Elles sont calculées faisant l’hypothèse de 
Nyquist à savoir : D = BP. 
 

Efficacité spectrale en 
bits/s/Hz pour une 
modulation et un 
algorithme donné 

SISO 
Nt = 1 

 

Multiplexage 
spatial 
Nt = 2 

Multiplexage 
spatial 
Nt = 4 

STBC 
Nt = 4 
R = 0.5 

2-PSK 1 2 4 0.5 
4-QAM 2 4 8 1 
8-QAM 3 6 12 1.5 

16-QAM 4 8 16 2 
32-QAM 5 10 20 2.5 
64-QAM 6 12 24 3 
128-QAM 7 14 28 3.5 

M
od

ul
at

io
n 

256-QAM 8 16 32 4 

Tableau 4.1 : Efficacité spectrale pour différents systèmes MIMO et pour plusieurs 
modulations 

 
Si nous voulons comparer les performances d’un multiplexage spatial et d’un code spatio-
temporel de rapport 1/2 dans le cas d’un système MIMO à quatre antennes d’émission, le 
tableau 4.1 montre qu’il convient de considérer une efficacité spectrale de 4 bits/s/Hz. Dans le 
cas du multiplexage spatial, une modulation 2-PSK doit être considérée alors qu’une 
modulation 256-QAM doit être envisagée pour le codage spatio-temporel de rapport 1/2. La 
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comparaison de ces deux systèmes est peu réaliste dans la mesure où les modulations ayant un 
si grand nombre d’états de modulation sont encore peu utilisées dans les communications sans 
fil. De plus, bien que ce type de comparaison soit correct d’un point de vue théorique, elle ne 
nous paraît pas convenir dans une étude de faisabilité d’une transmission MIMO sur un 
standard existant puisque le schéma de modulation du standard est déjà déterminé. 
 
Les simulations qui sont présentées dans ce chapitre ont été réalisées pour une modulation 
donnée de type 4-QAM. Il convient donc de garder à l’esprit que les systèmes MIMO étudiés 
n’ont pas tous la même efficacité spectrale. 
 

4.1. Résultats de simulations  
Dans ce paragraphe, nous comparons les performances des algorithmes qui viennent d’être 
présentés pour un système (4,6), à savoir : 
 

- le multiplexage spatial associé à une égalisation de type Zero Forcing (MS ZF) ou 
Maximum de Vraisemblance (MS ML), 

- l’algorithme VBLAST, 
- le codage et le décodage spatio-temporel avec un critère de convergence, selon le 

maximum de vraisemblance (STBC ML).  
 
Cela a pour but d’une part, de rappeler les performances des algorithmes choisis et d’autre 
part, de justifier le choix de l’algorithme qui sera utilisé afin de réaliser la transmission d’une 
séquence vidéo dans le canal « outdoor ». 
 
Pour cette simulation, le canal de propagation est un canal idéal pour lequel les éléments de la 
matrice de canal sont indépendants et suivent une distribution CN(0,1). La figure 4.5 compare 
le taux d’erreurs binaire (TEB) en fonction du rapport signal sur bruit (SNR) pour les systèmes 
MIMO et pour un système SISO. Le SNR a été défini dans le deuxième chapitre. Il permet de 
comparer tous les systèmes dans les mêmes conditions, c’est-à-dire pour un même canal, pour 
une même puissance d’émission, pour une même puissance de bruit et pour une même bande 
passante. 
 
Les données transmises sont des données générées aléatoirement. Elles ne subissent pas de 
codage source ou canal pour les systèmes MIMO. Pour le système SISO, les données sont au 
préalable protégées par un code convolutif de rendement 1/2 et un entrelacement pseudo-
aléatoire sur 500 bits. L’algorithme d’égalisation est le ZF. 
 
Ces courbes montrent que les meilleurs résultats sont obtenus pour le codage spatio-temporel 
STBC ML qui introduit de la redondance dans le signal émis. Les systèmes MIMO reposant 
sur un multiplexage spatial à l’émission (MS ML, VBLAST et MS ZF) donnent également 
des résultats meilleurs que pour un système SISO. Le système MS ML est le plus performant 
des trois dans la mesure où cet algorithme correspond au récepteur « optimal ». L’algorithme 
VBLAST permet d’obtenir des taux d’erreurs meilleurs que pour le MS ZF et proche du MS 
ML et Cela pour une complexité et un temps de calcul moindre. Ces trois algorithmes offrent 
un gain significatif par rapport à un système SISO en exploitant la diversité en émission et en 
réception permise par l’emploi de plusieurs émetteurs et de plusieurs récepteurs. 
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Néanmoins, il convient de rappeler que les débits utiles ne sont pas les mêmes pour un 
système SISO, un système MIMO utilisant un multiplexage spatial et un système MIMO 
utilisant un codage spatio-temporel. 
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Figure 4.5 : Taux d’erreurs en fonction du rapport signal sur bruit moyen par antenne 

de réception pour une modulation 4-QAM 
 

4.2. Bilan sur les systèmes MIMO 
Nous sommes conscients que ces résultats sont obtenus à l’aide d’une chaîne de simulation 
relativement simple. Néanmoins, ils permettent d’avoir un ordre de grandeur des gains 
attendus en utilisant un système MIMO. Dans la pratique, deux critères peuvent orienter le 
choix d’un système de communication : 
 

- le débit utile requis par l’application, 
- la robustesse du lien pour une puissance émise donnée qui peut se traduire en terme de 

qualité de service (TEB) ou de portée du système. 
 

4.2.1. Débit utile 
Le rendement du code convolutif conduit à un débit utile du système SISO, noté DSISO, deux 
fois plus faible que le débit brut dans le canal. Pour le codage spatio-temporel STBC ML, le 
code choisi de rendement 1/2 conduit également à un débit utile de DSISO dans la mesure où 4 
symboles utiles sont émis en 8 temps symbole. En ce qui concerne les systèmes utilisant un 
multiplexage spatial, aucune redondance n’est introduite dans le signal à émettre. Le débit 
utile est dans ce cas simplement multiplié par un facteur NT, soit par 4 dans nos simulations. Il 
est alors égal à 8.DSISO. Le multiplexage spatial dans les systèmes MIMO autorise une 
augmentation importante du débit utile. Le codage spatio-temporel en bloc (STBC ML) 
n’apporte pas de gain sur le débit utile. Son intérêt réside surtout dans l’amélioration de la 
robustesse du lien de transmission. 
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4.2.2. Qualité de service ou TEB 
Le tableau suivant résume le gain pour un TEB fixé à 10-3 apporté par un système MIMO 
(4,6) utilisant respectivement les algorithmes STBC ML, MS ML, VBLAST ou MS ZF en 
comparaison avec un système SISO (tableau 4.2). 
 

Système Débit utile Gain de codage pour un TEB = 10-3 
(dB) 

SISO, codage convolutif 1/2, 
entrelacement sur 500 bits, ZF DSISO + 0 

MIMO (4,6) STBC ML DSISO + 22,4 
MIMO (4,6) MS ML 8.DSISO + 12,8 

MIMO (4,6) VBLAST 8.DSISO + 11,2 
MIMO (4,6) MS ZF 8.DSISO + 8,0 

Tableau 4.2 : Gain de codage apporté par les systèmes MIMO par rapport au système 
SISO pour un taux d’erreurs binaires de 10-3 

 
D’après la figure 4.5 et le tableau 4.2, nous constatons que les systèmes MIMO permettent 
d’obtenir le même taux d’erreurs qu’un système SISO avec un rapport signal sur bruit plus 
faible. Le gain en SNR est égal à 8 dB pour un algorithme simple et sans redondance, tel que 
le MS ZF. Il est supérieur à 20 dB dans le cas du codage spatio-temporel en bloc. Un tel gain 
se traduit en pratique, soit par la possibilité de diminuer la puissance d’émission permettant 
d’allonger l’autonomie des batteries des émetteurs/récepteurs mobiles, soit encore d’autoriser 
une augmentation de la portée du système à puissance d’émission constante. 
 

4.2.3. Augmentation de la couverture radioélectrique 
Afin d’évaluer le gain apporté par l’utilisation des techniques MIMO sur la couverture 
radioélectrique d’un système de façon qualitative, nous considérons un modèle d’atténuation 
simple donnant la puissance du signal reçu Pr sur une antenne en fonction de la distance d : 
 

n
r dP −~          (4.2) 

 
où n est un indice caractéristique du milieu de propagation (n = 2 en espace libre et 3 ≤ n ≤ 4 
pour des environnements allant du milieu dégagé au milieu urbain) [Talbi, 03]. 
 
En supposant que la puissance du bruit est la même quelle que soit la position du récepteur et 
que la puissance d’émission reste constante, le SNR obtenu à une distance d de l’émetteur 
s’exprime en dB par l’équation (4.3). 
 

)log(. dn10kSNR −=        (4.3) 
 
où k est une constante. 
 
Un gain sur le SNR de GSNR dB multiplie la portée du système par un facteur Aportée, selon 
l’équation (4.4). 
 

n10
G

portée

SNR

10A =         (4.4) 
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La figure 4.6 donne l’augmentation de la portée en fonction du gain sur le SNR pour 
différentes valeurs de n correspondants à différents environnements. Cette figure montre que 
l’utilisation d’un système MIMO permet d’augmenter de façon significative la couverture du 
système de communication. Pour un milieu de type urbain (n = 4), l’algorithme VBLAST 
apporte un gain de 11,2 dB sur le SNR pour un TEB de 10-3, ce qui en première approximation 
permet de doubler la portée du système. 
 
Pour les opérateurs de transport désireux de déployer un système de transmission sans fil 
entre des autobus urbains et des stations de contrôle distantes, l’augmentation de la couverture 
radioélectrique se traduit directement par une diminution du nombre de stations de contrôle 
distantes à déployer. En supposant que la zone de couverture est un cercle, la surface couverte 
par une station de contrôle est alors multipliée par un facteur Aportée

2 et le nombre de stations 
est ainsi divisé par ce facteur. Dans l’exemple considéré, (système (4,6) VBLAST pour un 
TEB de 10-3), le nombre de stations de contrôle distantes est divisé par un facteur 4 par 
rapport à un système classique SISO. 
 

0 5 10 15 20 25
0

2

4

6

8

10

12

14

16

18

Gain sur le rapport signal sur bruit (dB)

Fa
ct

eu
r m

ul
tip

lic
at

if 
su

r l
a 

po
rté

e

n=2 (espace libre)
n=3 (semi-urbain)
n=4 (urbain)

M
IM

O
(4

,6
) S

TB
C 

M
L 

M
IM

O
 (4

,6
) M

S 
M

L 

M
IM

O
 (4

,6
) V

BL
AS

T 

M
IM

O
(4

,6
) M

S 
ZF

 

 
Figure 4.6 : Facteur multiplicatif sur la portée en fonction du gain sur le rapport signal 

sur bruit 
 

4.3. Influence du canal réel 
Tous les résultats qui viennent d’être présentés ont été obtenus pour un canal idéal, c’est-à-
dire ne présentant aucune corrélation entre les trajets. 
 
Afin d’observer l’influence d’un canal réel sur les performances d’un système MIMO, nous 
avons repris les simulations en considérant un canal réel « outdoor » de type semi-urbain 
décrit dans l’annexe 4. Le modèle de canal MIMO est obtenu à partir des mesures en 
appliquant la méthode décrite dans le troisième chapitre. 
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Les figures 4.7 à 4.10 comparent les résultats obtenus pour les différents algorithmes en 
considérant les deux canaux (idéal et réel). Elles montrent la diminution des performances 
pouvant atteindre 6 dB pour un TEB de 10-3

, selon les algorithmes implémentés dans le 
système MIMO, lorsqu’ils sont utilisés dans un canal réel. Cette constatation met en évidence 
l’intérêt de développer des modèles de canal correspondant à des environnements réels afin 
d’estimer avec précision les performances d’un système MIMO dans son environnement 
d’utilisation. 
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Figure 4.7 : TEB pour MS ZF Figure 4.8 : TEB pour VBLAST 
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Figure 4.9 : TEB pour MS ML Figure 4.10 : TEB pour SBTC 
 

5. Application à la transmission d’une séquence 
vidéo 
Les données transmises dans les simulations précédentes sont des données aléatoires non 
codées. Nous considérons maintenant un flux vidéo codé H263. Ces données sont protégées 
par un codage convolutif de type C(23 33 5) (le même que pour le GSM) et de rendement 1/2 
et un entrelacement pseudo-aléatoire sur 500 bits. L’influence du codage canal et du nombre 
d’antennes à l’émission est étudiée sur l’algorithme VBLAST qui présente un bon compromis 
entre performances et complexité. En outre, les applications de transmission de séquences 
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vidéo sont de façon générale gourmandes en débit, c’est pourquoi l’algorithme VBLAST nous 
paraît d’autant plus adapté qu’il permet d’augmenter les débits utiles. Dans le cas d’un 
système à quatre émetteurs, le débit utile est de 4.DSISO puisque le multiplexage spatial 
multiplie le débit utile par NT. 
 
La figure 4.11 montre le gain apporté par l’utilisation du codage canal et par l’augmentation 
du nombre d’émetteurs dans un canal « outdoor ». 
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Figure 4.11 : Taux d’erreurs en fonction du rapport signal sur bruit pour plusieurs 

nombres d’émetteurs, avec et sans codage dans un environnement « outdoor » 
 
L’utilisation du codage canal et l’augmentation du nombre de récepteurs contribuent à 
améliorer la robustesse du système. Le codage introduit de la redondance dans le signal, ce 
qui a pour conséquence de diminuer le débit utile. Néanmoins, le débit utile reste 4 fois plus 
important que celui du système SISO. Le nombre de récepteurs utilisé dépend des exigences 
relatives aux taux d’erreurs acceptables pour l’application considérée. Plus le nombre de 
récepteurs (NT < NR) est élevé, plus la robustesse du système est importante. En effet, un gain 
de 2 ou 8 dB pour un TEB de 10-2 est obtenu par rapport à un système (4,4) lorsque l’on 
utilise respectivement 5 ou 6 récepteurs. 
 
D’après les travaux menés dans [Moniak, 03], le taux d’erreurs requis, afin d’obtenir une 
image de qualité satisfaisante, doit être au moins égal à 10-3. Cette valeur nous conduit à 
choisir un système MIMO (4,6) qui offre un taux d’erreurs inférieur à 10-3 lorsque le SNR est 
supérieur à 10 dB. La figure 4.12 donne une représentation qualitative de la réception d’un 
flux vidéo dans le cas d’un système MIMO et d’un système SISO. Ces photogrammes 
illustrent la transmission d’une séquence vidéo obtenue à partir d’une webcam installée sur un 
PC portable. La séquence filmée représente l’intérieur d’une voiture, mais l’application visée 
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consisterait à filmer de façon similaire l’intérieur d’un bus. Ces résultats correspondent à la 
simulation de la figure 4.11 pour un rapport signal sur bruit de 11, 14 et 22 dB. Le 
photogramme obtenu pour le système MIMO à 22 dB correspond à l’image de référence (TEB 
nul). 
 

Système SISO Système MIMO (4,6) 
 

 

 

 
SNR = 11 dB 

TEB = 3.05.10-2
SNR = 11 dB 

TEB = 3,63.10-4

 

  
SNR = 14 dB 

TEB = 1,37.10-2
SNR = 14 dB 

TEB = 2.4.10-5

 

  
SNR = 22 dB 

TEB = 2,33.10-2
SNR = 22 dB 

TEB = 0 

Figure 4.12 : Photogrammes correspondant à la transmission d’un flux vidéo codé H263 
associé à un codage canal de rendement 1/2 et un entrelacement pseudo-aléatoire sur 

500 bits pour un système SISO et un système MIMO (4,6) 
 

 131

http://bibliotheques.univ-lille1.fr/grisemine


Ces résultats montrent que l’utilisation d’un système MIMO (4,6) associé à un algorithme 
simple de type VBLAST permet d’obtenir une image exploitable à partir d’un SNR de 11 dB 
alors que la qualité de l’image transmise par le système SISO reste mauvaise même pour un 
rapport signal sur bruit de 22 dB. 
 

6. Conclusion et perspectives 
Dans ce quatrième et dernier chapitre, nous avons démontré l’intérêt des systèmes MIMO 
dans le cas d’une transmission haut-débit entre un autobus et une station de contrôle distante. 
Pour cela, nous avons testé différentes techniques MIMO en utilisant une chaîne de 
transmission développée sous MATLAB. Cette chaîne de simulation, modulable, a permis de 
simuler aussi bien le codage source, le codage canal, la modulation, les traitements MIMO à 
l’émission ou à la réception que différents types de canal de propagation. 
 
Dans un premier temps, nous avons décrit les éléments constituants la chaîne de transmission 
et les algorithmes implémentés. Les signaux à transmettre sont soit des signaux aléatoires, soit 
un signal vidéo codé H263 ayant subi un codage convolutif et un entrelacement. Ces signaux 
ont été mis en forme afin d’être transmis par NT antennes d’émission, soit avec un simple 
multiplexage spatial (MS), soit avec un codage spatio-temporel en bloc (STBC). Les 
perturbations introduites par le canal sur le signal émis ont été simulées en utilisant le modèle 
de canal HCOV H 2 décrit dans le chapitre 2 et utilisé dans le chapitre 3. Ce modèle de canal a 
permis de simuler le comportement d’un canal idéal ou d’un canal réel. Les caractéristiques 
du canal réel nécessaires à la modélisation ont été déterminées à partir de mesures effectuées 
dans un environnement « outdoor » de type semi-urbain. A la réception, différents 
algorithmes simples ont été implémentés afin d’estimer les données transmises. Lorsque le 
multiplexage spatial est utilisé à l’émission, les signaux sont traités : 
 

- soit globalement, en appliquant des techniques d’égalisation classiques utilisant des 
critères de convergence comme l’annulation des interférences (ZF) ou le maximum de 
vraisemblance (ML), 

- soit de façon itérative, en estimant séquentiellement le signal émis par une antenne et 
en annulant son interférence dans l’ensemble des signaux reçus (VBLAST). 

 
Lorsque le codage spatio-temporel en bloc (STBC) est employé, l’estimation est réalisée en 
discriminant les signaux émis grâce aux propriétés d’orthogonalité des STBC et en appliquant 
un critère de convergence de type maximum de vraisemblance (ML). 
 
La comparaison des algorithmes MIMO a mis en évidence le gain apporté sur le débit utile ou 
sur la robustesse. Ce gain a été chiffré pour des systèmes (4,6) en comparaison avec un 
système SISO dont le signal à transmettre a subi un codage convolutif de rendement 1/2. Quel 
que soit l’algorithme MIMO utilisé, le gain en robustesse est au minimum égal à 8 dB pour un 
TEB de 10-3. Lorsque le multiplexage spatial est utilisé à l’émission, le débit utile est multiplié 
par un facteur 8. Le gain en robustesse est amélioré en utilisant à la réception des algorithmes 
plus complexe (11,2 dB pour le VBLAST, 12,8 dB pour le MS ML). Il a pu être fortement 
augmenté en introduisant de la redondance dans le signal émis grâce à un codage STBC. Dans 
ce cas, le gain en robustesse est égal à 22,4 dB pour un TEB de 10-3 mais le débit utile n’est 
pas augmenté. Un tel gain en robustesse permet d’augmenter la portée des stations de contrôle 
distantes. Il est alors possible de diminuer leur nombre. Nous avons montré que pour un TEB 
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de 10-3, un système MIMO (4,6) utilisant un algorithme VBLAST permet, en première 
approximation, de doubler la couverture radioélectrique d’une station fixe dans un milieu 
urbain ou semi-urbain, ce qui revient, in fine, à diviser par 4 le nombre de stations de contrôle 
distantes nécessaires. 
 
Ces résultats ont été obtenus dans un canal idéal, c’est-à-dire un canal dont les trajets sont 
totalement décorrélés. Afin d’observer l’influence du canal, nous avons comparé les 
performances des différents algorithmes dans un canal idéal et dans un canal réel de type 
« outdoor » semi-urbain. Cet environnement est caractérisé par un étalement des retards de 
0,4 µs, une corrélation moyenne à l’émission égale à 0,14, une corrélation moyenne à la 
réception égale à 0,12 et une corrélation moyenne dans le canal égale à 0,21. La connaissance 
du canal réel a été obtenue expérimentalement selon les techniques de caractérisation et de 
modélisation développées dans le troisième chapitre. Les résultats confirment la dégradation 
des performances des systèmes MIMO (jusque 6 dB pour un TEB de 10-3) lorsque la 
corrélation dans le canal augmente. Ce résultat souligne l’intérêt de disposer d’un modèle de 
canal représentant fidèlement le canal de propagation dans lequel le système MIMO sera 
utilisé. 
 
Afin de se rapprocher de l’application de transmission de flux vidéo visée, nous avons simulé 
la transmission d’un flux vidéo codé H263 ayant subi un codage convolutif de rendement 1/2 
et un entrelacement dans un canal réel de type « outdoor ». La transmission utilise un système 
MIMO à quatre émetteurs reposant sur un algorithme VBLAST choisi pour son bon 
compromis entre complexité et performances. Le débit utile est ainsi multiplié par un facteur 
quatre. Les résultats des simulations montrent que l’utilisation du codage canal permet de 
compenser la diminution des performances dans le canal réel, bien qu’il diminue le débit utile 
qui peut alors être à nouveau augmenté en ajoutant des antennes d’émission. L’augmentation 
du nombre de récepteurs permet d’améliorer la robustesse du système MIMO (gain de 2 et 
8 dB lorsque l’on passe de 4 à 5 et de 4 à 6 récepteurs). L’intérêt des systèmes MIMO a 
également été illustré de façon qualitative en présentant les résultats de simulation sous la 
forme de photogrammes. 
 
Les résultats présentés dans ce chapitre reposent sur une chaîne de simulation simple qui offre 
l’avantage d’être modulable. Néanmoins, nous avons tout à fait conscience de l’écart 
important qui existe entre la simulation d’une transmission d’un signal vidéo et la réalisation 
d’une véritable transmission vidéo par un système MIMO. Les problèmes liés, notamment à 
l’apprentissage du canal de propagation par le récepteur, n’ont pas été abordés. Il serait 
intéressant d’étudier les techniques d’estimation aveugles ou par séquences d’apprentissage 
du canal. 
 
De plus, il est vrai que les algorithmes implémentés dans la chaîne de simulation ne sont pas 
forcément les plus performants, mais ils permettent cependant de comprendre les fondements 
des traitements MIMO et d’estimer les gains relativement importants que l’on peut espérer 
obtenir. D’autres travaux ont été menés sur ce thème dans le cadre du projet ESCORT 
[ESCORT, 02] déjà cité. Dans ce projet, l’intérêt des système MIMO a été démontré sur une 
liaison GSM-R. Des débits de 450 kbits/s ont été atteints. Plusieurs types de récepteurs 
MIMO ont été analysés. Nous pouvons citer notamment trois techniques d’égalisation, dites 
spatio-temporelles, inspirées de trois techniques d’égalisation dans les systèmes SISO : 
 

 133

http://bibliotheques.univ-lille1.fr/grisemine


- l’égalisation simultanée de toutes les séquences émises à l’aide d’un algorithme de 
Viterbi. 

- La séparation des signaux émis à l’aide de filtres linéaires et l’utilisation de 
l’algorithme de Viterbi afin d’estimer chaque signal séparément. 

- L’estimation du signal émis par une antenne (filtre linéaire et algorithme de Viterbi) et 
l’annulation de son interférence dans l’ensemble des signaux reçus. Ce processus 
itératif est reproduit pour toutes les antennes d’émission. 

 
L’utilisation de filtres non linéaires permet également d’améliorer les performances. 
 
Dans la littérature, nous voyons apparaître de plus en plus de résultats relatifs à la 
modélisation des canaux MIMO. Il s’agit surtout d’environnements « indoor » mais rarement 
d’environnements caractéristiques du monde des transports tels que les gares, les tunnels, les 
tranchées ferroviaires et les milieux urbains denses. Une première orientation pour des 
travaux futurs concerne la caractérisation et la modélisation de ces environnements 
spécifiques, notamment en utilisant un sondeur de canal tel que celui développé par le 
laboratoire TELICE. Ce travail nous permettrait de valider et d’approfondir nos résultats en 
étudiant notamment l’influence de la vitesse des mobiles sur la corrélation du canal. En effet, 
les résultats présentés dans ce mémoire ont été obtenus pour quelques environnements 
caractéristiques des transports terrestres mais le problème de la mobilité n’est pas pris en 
compte, dans la mesure où la caractérisation du canal a été réalisée pour une vitesse nulle. Les 
problèmes liés à la mobilité, d’autant plus pénalisants que la vitesse est importante, doivent 
donc être étudiés de façon rigoureuse afin de comprendre l’influence de la vitesse sur une 
communication sans fil et de quantifier le gain apporté par un système MIMO dans ce 
contexte de mobilité. Une piste complémentaire d’analyse des résultats de caractérisation des 
canaux pourrait être l’élaboration d’une « base de données » d’environnement transport 
contenant uniquement les paramètres nécessaires à la modélisation du canal (matrices de 
corrélation ou de covariance). Cet outil pourrait favoriser le partage des connaissances entre 
laboratoires de recherche.  
 
Une deuxième orientation de recherche concerne l’évolution de la chaîne de transmission 
selon trois axes. Le premier axe consiste à étudier les techniques classiques de traitement du 
signal utilisées en SISO et transposées au cas MIMO. Nous pouvons citer l’utilisation des 
turbo-codes ou plus généralement des traitements itératifs qui semble prometteuse. Le second 
axe concerne l’analyse des solutions de traitements de signal préconisées dans les standards 
émergeants de communication haut débit tels que IEEE802.16 et IEEE802.20 afin d’évaluer 
comment les techniques MIMO peuvent simplement s’intégrer à ces standards. Le troisième 
axe vise la réalisation pratique des solutions préconisées dans ce mémoire ou dans d’autres 
travaux cités. Cet axe est d’ores et déjà en cours à l’INRETS-LEOST en collaboration avec 
l’IEMN-DOAE et THALES Communications. Pour ce faire, il convient d’aborder les 
problèmes liés à la génération des signaux, à leur mise en forme, au filtrage et à la 
synchronisation qui s’avèrent délicats à traiter. 
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CCoonncclluussiioonn  ggéénnéérraallee  

Les besoins de transmission sans fil haut débit et robustes contribuent fortement à l’évolution 
des technologies de l’information et de la communication. Le monde des transports constitue 
de plus en plus un acteur majeur de ce développement. Bien que le déploiement de solutions 
génériques permette de limiter les coûts, le monde des transports fait encore très souvent 
appel à des solutions spécifiques dédiées qui mettent en œuvre des technologies innovantes. 
L’utilisation conjointe d’un réseau d’antennes à l’émission et à la réception fait partie de ces 
solutions innovantes très prometteuses. Le travail de thèse présenté dans ce mémoire s’inscrit 
dans le cadre des travaux de recherches menés au sein de l’INRETS-LEOST et portant sur les 
techniques de transmission haut débit et plus particulièrement les techniques multi-émetteurs, 
multi-récepteurs (MIMO). Il a contribué en particulier à la connaissance, l’étude, la 
caractérisation expérimentale et la modélisation des canaux de propagation MIMO, étape 
indispensable de la conception de tout système de communication. En outre, une chaîne de 
transmission MIMO modulaire a été développée. 
 
Dans le premier chapitre, nous avons montré que les besoins de transmission d’information 
des opérateurs sont importants aussi bien pour améliorer la sécurité des transports que pour 
fournir de nouveaux services aux usagers. Des systèmes de télécommunication dédiés ou 
fondés sur des standards grand public existent déjà mais ils n’offrent pas des débits suffisants 
quand il s’agit d’applications de type multimédia à la place ou audio et vidéosurveillance des 
autobus ou des rames de métros. Afin d’augmenter les débits de transmission, différentes 
pistes de recherche existent. Nous trouvons entre autres les nouvelles techniques ultra large 
bande, les modulations multi-porteuses, les techniques de codage-décodage itératives et les 
techniques MIMO. L’intérêt principal des systèmes MIMO est qu’ils peuvent améliorer le 
débit ou la robustesse de la liaison avec la même puissance d’émission et la même occupation 
spectrale sans modification profonde des standards de télécommunication existants. 
 
Dans le deuxième chapitre, nous avons rappelé les caractéristiques physiques générales du 
canal de propagation SISO et les perturbations induites sur le signal. Les fonctions de Bello et 
leurs fonctions de corrélation simplifiées offrent une représentation mathématique 
multidimensionnelle élégante du comportement temporel et fréquentiel du canal. A partir de 
ces fonctions de corrélation, nous avons introduit la notion de corrélation spatiale qui définit 
le degré de corrélation entre les antennes d’un réseau. Elle dépend de l’espacement entre les 
antennes du réseau, de l’étalement angulaire et de l’angle d’incidence moyen des rayons sur le 
réseau. Cette notion est importante dans l’étude du canal de propagation MIMO. La deuxième 
partie du deuxième chapitre aborde plus précisément les canaux de propagation MIMO. Nous 
donnons deux représentations équivalentes. La première, plus physique, se fonde sur 
l’utilisation d’une matrice, dite de canal, qui définit le canal MIMO comme NT.NR canaux 
SISO plus ou moins corrélés. La seconde, plus mathématique, repose sur une décomposition 
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du canal MIMO en canaux propres indépendants, ce qui revient à diagonaliser la matrice de 
canal. Dans le cas où le système est dissymétrique (NT ≠ NR), il convient de réaliser une 
décomposition en valeurs singulières. Cette représentation mathématique du canal a permis de 
mettre en évidence l’influence de la corrélation du canal : plus la corrélation dans le canal est 
importante plus le conditionnement de la matrice de canal est mauvais. Nous avons alors 
défini la qualité d’un canal MIMO grâce à la notion de capacité qui correspond au débit 
maximal qu’il est possible d’atteindre dans ce canal. Après avoir rappelé les trois définitions 
de la capacité du canal (capacité instantanée, capacité moyenne et capacité de coupure), nous 
avons montré que lorsque la corrélation est maximale la capacité est minimale. La notion de 
corrélation du canal est alors apparue comme la grandeur caractéristique d’un canal de 
propagation MIMO. La modélisation d’un canal MIMO doit alors être capable de décrire cette 
corrélation. Parmi les différents types de modèles existants (modèles déterministes, modèles 
stochastiques et modèles stochastiques géométriques), nous avons choisi d’orienter nos 
travaux vers les modèles stochastiques qui reposent sur le calcul des statistiques du second 
ordre des paramètres du canal. Ils n’exigent pas de connaissance fine de la géométrie de 
l’environnement de propagation. Nous avons vu que la corrélation du canal peut être décrite 
de quatre manières différentes grâce : 
 

- aux matrices de corrélation du canal (ΓH), 
- aux matrices de covariance du canal (RH), 
- aux matrices de corrélation à l’émission et à la réception (ΓTX, ΓRX), 
- aux matrices de covariance à l’émission et à la réception (RTX, RRX). 

 
Ces descriptions de la corrélation du canal autorisent la génération de six modèles différents 
de canal de propagation MIMO. Il s’agit des modèles utilisant : 
 

- les matrices de corrélation complexe à l’émission et à la réception (HCOR RX TX), 
- les matrices de covariance complexe à l’émission et à la réception (HCOV RX TX), 
- la matrice de corrélation complexe du canal (HCOR H), 
- la matrice de covariance complexe du canal (HCOV H), 
- la matrice de corrélation en puissance du canal (HCOR PUIS), 
- la matrice de corrélation complexe du canal et la matrice de puissance du canal 

(HCOV H 2). 
 
Ces modèles permettent de générer des matrices de canal H caractéristiques d’un milieu de 
propagation. 
 
Les modèles de canal MIMO présentés dans le deuxième chapitre sont des modèles 
fréquemment utilisés dans la littérature. A notre connaissance, leurs performances n’ont 
jamais été comparées dans un environnement commun, ce qui rend difficile un choix éventuel 
entre les modèles. Partant de ce constat, nous avons proposé dans le troisième chapitre une 
comparaison de ces différents modèles de canal MIMO fondée sur la caractérisation 
expérimentale de quelques canaux MIMO réels : un tunnel de métro de la RATP et deux 
environnements « indoor » à l’intérieur du bâtiment INRETS à Villeneuve d’Ascq. 
 
Nous avons au préalable décrit la technique de mesures utilisant un sondeur de canal et celle 
utilisant un analyseur de réseau. Les résultats expérimentaux sont analysés afin de calculer les 
paramètres caractéristiques du canal tels que l’étalement des retards. Dans les différents 
environnements, l’étalement des retards est inférieur à 50 ns, autorisant ainsi une 

 138

http://bibliotheques.univ-lille1.fr/grisemine


représentation bande étroite du canal. Les coefficients de la matrice de canal se réduisent à un 
seul coefficient complexe par couple d’émetteur-récepteur. Dans chacun des environnements, 
nous avons présenté les matrices de corrélation, de covariance, les valeurs singulières de la 
matrice de canal et la capacité. Ces calculs montrent que les environnements de type 
« indoor », pour lesquels le coefficient de corrélation reste inférieur à 0,5, sont plus favorables 
à l’utilisation des systèmes MIMO que l’environnement de type « tunnel » qui présente un 
degré de corrélation plus important pouvant atteindre 0,7. Dans une troisième et dernière 
partie du chapitre 3, nous avons généré des matrices de canal à l’aide des modèles présentés 
dans le deuxième chapitre en utilisant les matrices de corrélation ou de covariance calculées à 
partir des matrices de canal mesurées. La comparaison des distributions de l’enveloppe des 
coefficients du canal et des capacités pour les différents modèles a mis en évidence que 
certaines caractéristiques du canal ne sont pas correctement prises en compte par certains 
modèles. Il s’agit de la corrélation des phases dans le modèle HCOR PUIS, de la puissance des 
coefficients du canal dans les modèles HCOR H et HCOR RX TX, de la dépendance de la corrélation 
à l’émission et à la réception dans les modèles HCOR RX TX et HCOV RX TX. Il ressort de cette 
comparaison que les modèles qui décrivent le mieux le comportement du canal MIMO, quel 
que soit l’environnement, sont ceux qui reposent sur la matrice de covariance du canal. Ces 
modèles ont été notés HCOV H et HCOV H 2. En effet, le calcul de la covariance complexe permet 
de prendre en compte de manière intrinsèque à la fois la puissance et la phase des coefficients 
du canal. 
 
Le but du quatrième chapitre de ce mémoire consistait à montrer le gain apporté par un 
système MIMO par rapport à un système SISO et à mettre en évidence l’intérêt de la 
modélisation du canal MIMO. Pour cela, nous avons présenté un cas concret d’utilisation des 
systèmes MIMO en simulant un lien de communication haut débit entre un autobus et le sol. 
Ce lien permet de réaliser une application de télé audio/vidéosurveillance dans des autobus 
urbains par des stations de contrôle distantes. Nous avons tout d’abord décrit la chaîne de 
transmission développée sous le logiciel MATLAB. Cette chaîne de transmission modulaire 
permet d’étudier l’influence sur les performances du système MIMO, du codage source, du 
codage canal, de la modulation, du canal et des algorithmes de traitement MIMO à l’émission 
et à la réception. Après avoir montré que la comparaison de plusieurs systèmes MIMO à 
efficacité spectrale constante n’était pas réaliste, nous avons comparé quelques algorithmes 
MIMO pour une modulation 4-QAM. Les algorithmes MIMO implémentés ont été choisis en 
fonction de leur simplicité. Ces algorithmes reposent à l’émission, sur un multiplexage spatial 
(MS) ou un codage spatio-temporel en bloc de rendement 1/2 (STBC). A la réception, nous 
avons considéré des techniques d’égalisation classiques (ZF ou ML), l’algorithme VBLAST 
ou un décodage spatio-temporel en bloc. 
 
Les résultats de simulation ont montré que les techniques MIMO peuvent soit augmenter le 
débit, soit améliorer la robustesse. Nous avons comparé des systèmes MIMO (4,6) à un 
système SISO dont les données à transmettre étaient protégées par un codage convolutif de 
rendement 1/2 et un entrelacement. Les systèmes MIMO utilisant un multiplexage spatial à 
l’émission permettent de multiplier le débit utile par 8. Les systèmes utilisant un code spatio-
temporel en bloc (STBC) à l’émission n’augmentent pas les débits utiles mais améliorent 
fortement la robustesse. Un gain de 22,4 dB a été obtenu par simulation dans un canal idéal 
non corrélé. Les systèmes utilisant un multiplexage spatial améliorent également la robustesse 
mais dans des proportions moindres. En fonction de la complexité de l’algorithme 
d’estimation utilisé en réception (maximum de vraisemblance, VBLAST ou Zero Forcing), 
nous avons obtenu un gain de 12,8 dB pour le MS ML, un gain de 11,2 dB pour le VBLAST 
et un gain égal à 8 dB pour le MS ZF. Par un raisonnement simple, nous avons montré que le 
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gain apporté par un système MIMO (4,6) utilisant un algorithme VBLAST permet de doubler 
la couverture radioélectrique d’une station fixe ou de doubler la portée du signal transmis 
depuis l’autobus (pour un TEB de 10-3). Cela se traduit concrètement par une diminution d’un 
facteur 4 du nombre de stations fixes qu’il serait nécessaire de déployer. Ces résultats sont 
obtenus pour un canal idéal non corrélé. 
 
L’influence du canal de propagation a également été étudiée en comparant une transmission 
dans un canal idéal non corrélé et dans un canal réel. Les paramètres du modèle ont été 
calculés à partir de mesures réalisées dans un environnement « outdoor » de type semi-urbain. 
En fonction des résultats obtenus dans le troisième chapitre, nous avons choisi d’utiliser le 
modèle HCOV H 2 en raison de ces performances. Pour un taux d’erreurs de 10-3

, ce canal réel 
provoque une dégradation des performances qui peut atteindre 6 dB en fonction des 
algorithmes implémentés dans le système MIMO. Ce résultat témoigne de l’intérêt de 
disposer d’un modèle précis du canal de propagation MIMO afin de pouvoir dimensionner le 
plus précisément possible le système MIMO. Dans le but de compléter les résultats 
précédents, nous avons ensuite simulé la transmission d’une séquence vidéo dans le canal de 
propagation « outdoor ». Cette séquence vidéo est codée avec un codage source de type H263 
et protégée avec un codage canal convolutif de rendement 1/2 associé à un entrelacement 
aléatoire sur 500 bits. Nous avons considéré un système MIMO à quatre émetteurs et 
l’algorithme VBLAST. L’augmentation du nombre de récepteurs améliore la robustesse du 
système. En effet, cinq antennes à la réception permettent d’obtenir un gain de 2 dB par 
rapport à un système (4,4) pour un taux d’erreurs de 10-2. Un gain égal à 8 dB est atteint avec 
six antennes de réception. L’utilisation du codage canal pénalise le débit utile qui reste 
toutefois quatre fois plus élevé que dans le cas d’un système SISO. 
 
Afin de montrer visuellement le gain apporté par un système MIMO (4,6) par comparaison à 
un système SISO, nous avons présenté des photogrammes. La séquence vidéo utilisée a été 
enregistrée par une webcam installée dans une voiture. Dans l’application visée de 
vidéosurveillance d’un autobus, la séquence vidéo proviendrait d’une caméra installée dans 
un bus. Ces photogrammes permettent d’obtenir une qualité visuelle compatible avec 
l’application visée à partir d’un rapport signal sur bruit supérieur à 11 dB. L’image reste très 
dégradée avec le système SISO, même avec un rapport signal sur bruit égal à 22 dB. 
 
Deux perspectives de recherche se dégagent de ce travail de thèse. Le premier prolongement 
de ce travail consiste à valider et à approfondir nos résultats en étudiant, notamment 
l’influence de la vitesse sur la corrélation. Pour ce faire, il convient de poursuivre les 
expérimentations sur sites réels en mettant en oeuvre cette fois un sondeur de canal tel que 
celui développé par le laboratoire TELICE qui permet de s’affranchir du lien entre l’émission 
et la réception. Des évolutions technologiques de ce matériel doivent être envisagées si l’on 
souhaite réaliser des mesures avec des vitesses de déplacement non négligeables. Ce travail 
pourrait faire l’objet d’une collaboration avec le laboratoire TELICE et l’IETR. En outre, les 
résultats obtenus lors de ces futurs essais permettraient l’élaboration d’une « base de 
données » d’environnements transport contenant uniquement les paramètres nécessaires à la 
modélisation du canal (matrices de corrélation ou de covariance) dans le but de faciliter le 
partage des connaissances entre laboratoires de recherche. 
 
La deuxième perspective de recherche concerne l’évolution de la chaîne de transmission 
développée durant ce travail de thèse. Nous proposons ici trois orientations déjà abordées 
dans ce mémoire et qui permettraient le développement d’une plate-forme de transmission 
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MIMO réalisant dans des conditions réelles une communication très haut débit. Ces trois 
orientations sont les suivantes : 
 

- l’étude des techniques classiques de traitement du signal utilisées en SISO et 
transposées au cas MIMO. Nous pouvons citer notamment les turbo-codes, ou plus 
généralement, les traitements itératifs qui semblent prometteurs. 

- L’implémentation des techniques MIMO sur des standards émergeants, tels que 
IEEE802.16 et IEEE802.20. 

- La réalisation d’un système de transmission réel qui demande d’aborder les 
problèmes de mise en forme des signaux, de filtrage et de synchronisation qui 
s’avèrent délicat à traiter. Cet axe de travail est d’ores et déjà initié dans le cadre 
d’une collaboration avec l’IEMN-DOAE et THALES Communications et fait 
l’objet de la proposition PREDIT EVAS [EVAS, 03]. 
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AAnnnneexxee  11  ::  DDiissttrriibbuuttiioonnss  ddee  GGaauussss,,  ddee  RRiiccee  
eett  ddee  RRaayylleeiigghh  

Cette annexe a pour but de présenter d’une part, les fonctions de densité de probabilité les 
plus connues caractérisant la distribution des variations rapides d’un canal de propagation et 
d’autre part, de montrer comment générer des variables aléatoires suivant ces distributions 
sous MATLAB. Il s’agit des distributions de Gauss, de Rice et de Rayleigh. 
 

1. Distribution 
1.1. Gauss 
La distribution d’une variable aléatoire r, suivant une loi gaussienne, est régie par l’équation 
(A1.1). 
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=                (A1.1) 

 
avecµ la valeur moyenne, σ2 la variance et σ l’écart type de la distribution 
 
La figure A1.1 représente la distribution gaussienne d’une variable de moyenne nulle et de 
variance unité. 
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Figure A1.1: Densité de probabilité d’une loi Gaussienne de moyenne nulle et de 

variance unité 
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Une distribution gaussienne est souvent noté N(m,v) où m est la valeur moyenne et v la 
variance. 
 

1.2. Rice 
La fonction de densité de probabilité de Rice s’écrit : 
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avec 

- A l’amplitude du trajet direct, 
- σ2 la variance, 
- σ l’écart type, 
- I0 la fonction de Bessel modifiée de première espèce et d’ordre 0. 

 
Dans la loi de Rice un paramètre important est le paramètre K, ou paramètre de Rice, qui 
représente le rapport entre la puissance du trajet principal et la puissance des trajets multiples 
(qui sont aléatoires) [Parsons, 01][Saunder, 01] : 
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La distribution de Rice peut donc s’écrire en fonction du facteur de Rice K : 
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1.3. Rayleigh 
En l’absence de trajet direct, ce qui correspond au cas où K = 0, la distribution de Rice devient 
une distribution de Rayleigh : 
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La figure A1.2 présente les distributions de Rice pour différentes valeurs de K (K = 0 pour 
une distribution de Rayleigh et K → ∞  pour une distribution de Gauss). 
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Figure A1.2 : Loi de Rayleigh (K=0) – Loi de Rice (K≠0) - Loi de Gauss (K>10) 

 
La distribution de Rice devient une distribution de Gauss (canal à bruit blanc additif gaussien 
AWGN) lorsque K > 10. 
 

2. Génération des distributions sous MATLAB 
Le logiciel MATLAB permet de générer une variable aléatoire ayant une distribution 
uniforme ou gaussienne (aussi appelé distribution normale). 
 
Les instructions pour générer une variable aléatoire a constitué de n échantillons sont les 
suivantes : 

- pour une distribution uniforme entre 0 et 1 :  
),( n1randa =                 (A1.6) 

- pour une distribution gaussienne de moyenne nulle et de variance unité : 
),( n1randna =                 (A1.7) 

 
La génération d’une variable complexe aléatoire z, dont l’enveloppe suit une distribution de 
Rayleigh ou de Rice, utilise ces deux instructions. 
 
Une variable complexe aléatoire, dont l’enveloppe suit une distribution de Rayleigh, s’obtient 
en faisant la somme de deux variables a et b aléatoires gaussiennes N(0,0,5) en quadrature, 
telle que : 
 

bjaz .+=                  (A1.8) 
soit 

),(.),( n1randnjn1randnz +=               (A1.9) 
 
où 1j −=  
 
La distribution de z est dite gaussienne complexe. Elle se note CN(0,1). 
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Une variable z, dont l’enveloppe suit une distribution de Rice, est constituée de la somme de 
deux termes :  
 

- un terme z1, représentant le trajet principal, dont l’amplitude est constante mais 
dont la phase évolue aléatoirement avec une distribution uniforme, 

- un terme z2, représentant les trajets secondaires, qui suit une distribution 
gaussienne complexe. 

 
En tenant compte de la puissance du trajet principal par rapport aux trajets secondaires 
caractérisée par le facteur de Rice K, la variable z s’exprime selon : 
 
                  (A1.10) 21 zzz +=
 
avec 

   )),(..exp( n1rand2j
K1

Kz1 π
+

=             (A1.11) 
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[Parsons, 01] J.D. Parsons, “The Mobile radio Propagation Channel”, Second Edition, Wiley, 

2001 
 
[Saunder, 01] S.R. Saunders, “Antennas and Propagation for Wireless Communication 

Systems”, Wiley, 2001 
 
 

 145

http://bibliotheques.univ-lille1.fr/grisemine


AAnnnneexxee  22  ::  NNoorrmmaalliissaattiioonn  dd’’uunn  ssyyssttèèmmee  
MMIIMMOO  

Cette annexe explique de quelle manière nous avons normalisé les systèmes MIMO. Cette 
normalisation permet de comparer de façon équivalente différents systèmes MIMO. Les 
termes x~  désignent les variables avant normalisation et x après normalisation.  
 
Rappelons qu’un système MIMO est régi par l’équation (A2.1). 
 

BEHR ~~~~ +=                  (A2.1) 
 
où R~  est la matrice de réception, H~  la matrice de canal, E~  la matrice d’émission et B~  la 
matrice de bruit. 
 

1. Normalisation du bruit 
La matrice de covariance  du bruit BBR ~~ B~  est définie par l’expression suivante : 
 

]~~[~~
HE BBR BB =                 (A2.2) 

 
Chaque élément de la diagonale correspond à la moyenne temporelle de la puissance reçue 
par une antenne. Cette moyenne peut en toute rigueur différer selon les antennes. Aussi, 
définit-on la puissance moyenne du bruit  reçue par les récepteurs en effectuant une 
moyenne spatio-temporelle : 
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Nous normalisons le bruit du récepteur par rapport à la puissance moyenne du bruit reçue par 
une antenne  tel que : B~P
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En pratique, les puissances reçues par les différentes antennes sont bien souvent identiques. Si 
cela est le cas, chaque antenne dans la représentation équivalente capte une puissance de bruit 
de 1 W. Dans le cas général, les puissances de bruit peuvent varier d’une antenne à l’autre. 
Nous remarquerons que notre normalisation n’impose aucune contrainte sur la structure de la 
matrice de covariance du bruit. On pourra donc traduire, si nécessaire, des sources de bruit 
présentant une corrélation, voire des interférences.  
 

2. Normalisation du signal émis 
Le signal émis a pour matrice de covariance . EER ~~

 
]~~[~~

HE EER EE =                 (A2.6) 
 
Dans la plupart des systèmes, les normes de transmission limitent la puissance isotrope 
rayonnée. Cela revient à contraindre la puissance totale moyenne émise par l’émetteur . E~P
 

{ }EEE R ~~~ TraceP =                 (A2.7) 
 
Nous normalisons la puissance totale émise selon l’expression (A.2.8). 
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3. Normalisation de la matrice de canal 
Nous adoptons la normalisation des NT.NR coefficients de la matrice de canal la plus usuelle. 
Les auteurs considèrent souvent une fonction de transfert H de puissance moyenne unité, telle 
que : 
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La puissance de la matrice de canal ainsi normalisée s’écrit : 
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4. Définition du rapport signal à bruit moyen 
Afin de définir un rapport signal à bruit moyen, prenons en compte les normalisations 
proposées. L’expression générale du signal reçu BEHR ~~~~ +=  est définie à une constante 
multiplicative près, ce qui permet de normaliser le bruit selon (A.2.13). 
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avec    
B

BB
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~

P
=                (A2.14) 

 
En prenant en compte la normalisation du canal et du signal d’entrée, nous obtenons 
finalement l’expression (A2.15). 
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avec   
B

HE
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~~
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=ρ                (A2.16) 

 
Afin d’expliciter la grandeur scalaire ρ, rappelons les définitions suivantes : 
 

- puissance totale émise par la source : , EP
- puissance moyenne du canal : , HP
- puissance moyenne de bruit captée par une antenne : . BP

 
Pour un canal SISO, le scalaire ρ s’identifie aisément au rapport signal à bruit en réception. 
Le principal intérêt de cette définition du rapport signal à bruit réside dans l’invariance des 
grandeurs ,  et  en fonction du nombre d’antennes. En effet, dans un environnement 
donné, l’augmentation du nombre d’antenne ne modifie ni la fonction de transfert en 
puissance  du canal ni la puissance de bruit  captée par une antenne. De même, l’ajout 
d’antennes à l’émission doit correspondre à un changement de la répartition de la puissance 
émise tout en conservant la puissance totale rayonnée. Il en résulte que le facteur ρ apparaît 
pertinent pour la comparaison des systèmes SISO et MIMO. 

EP HP BP

HP BP

 
Pour un système MIMO, le terme ρ est souvent qualifié de rapport signal à bruit moyen. Cette 
interprétation n’est pas toujours valide, comme nous l’explicitons ci-dessous.  
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Soit un système MIMO pour lequel la puissance émise est répartie de façon identique entre les 
antennes. Chaque antenne émet un signal d’amplitude efficace TNPE . Chaque antenne de 
réception reçoit une combinaison linéaire des NT signaux émis. En absence de corrélation 
entre les signaux reçus (ce qui impose bien entendu la décorrélation des signaux émis par les 
différentes antennes) la puissance reçue par une antenne est alors la somme des puissances 
émises par les NT antennes affaiblies par le canal soit : 
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On démontre aisément qu’il en est de même si la répartition en puissance sur les antennes 
d’émission n’est plus homogène. Ainsi, ρ représente le rapport signal à bruit moyen en 
réception MIMO si et seulement si la source d’émission est spatialement décorrélée. 
 
Considérons le cas extrême d’antennes émettant des formes d’ondes identiques, d’amplitudes 
identiques. Suivant que la combinaison des signaux est destructive ou constructive, la 
puissance reçue par une antenne varie dans l’intervalle : 
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De même, le rapport signal à bruit moyen pour ce canal MIMO avec une source d’émission 
corrélée prend sa valeur dans l’intervalle : 
 

ρρ .., TcorréléesourceMIMO N0 ≤≤              (A2.19) 
 
 
 

 149

http://bibliotheques.univ-lille1.fr/grisemine


AAnnnneexxee  33  ::  NNoorrmmaalliissaattiioonn  ddeess  rrééppoonnsseess  
iimmppuullssiioonnnneelllleess  eett  mmooddéélliissaattiioonn  ddeess  ttrraajjeettss  

pprriinncciippaauuxx  

Cette annexe présente d’une part, la normalisation des réponses impulsionnelles mesurées et 
d’autre part, la méthode utilisée pour modéliser les trajets principaux. La normalisation 
permet de ne conserver que l’influence des variations rapides du canal. 
 

1. Expression de la réponse impulsionnelle mesurée 
Une réponse impulsionnelle est mesurée tous les ∆d mètres ou tous les ∆t secondes si la 
vitesse de déplacement de l’instrument de mesure est constante. Les réponses impulsionnelles 
échantillonnées à un rythme ∆τ s’écrivent sous la forme mathématique suivante : 
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avec 

- h(τ,t) la réponse impulsionnelle fonction du retard τ et mesurée à l’instant t, 
- h(n.∆τ,t) le nième échantillon de la réponse impulsionnelle à l’instant t, 
- Néch le nombre total d’échantillons constituant la réponse impulsionnelle. 

 
L’ensemble des réponses impulsionnelles mesurées le long d’un trajet est illustré figure A3.1. 
 
Selon le théorème d’échantillonnage temporel, le pas ∆τ entre deux échantillons est défini de 
la manière suivante : 
 

BPa
1

.
=τ∆                  (A3.2) 

 
avec BP la bande passante de la mesure et a le facteur de sur-échantillonnage. 
 
Selon le théorème d’échantillonnage spatial, si le mobile se déplace à vitesse constante, le pas 
entre deux mesures de réponses impulsionnelles ∆t est choisi tel que :  
 

max. dF2
1t =∆                  (A3.3) 
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avec Fdmax la fréquence Doppler maximale définit par Fdmax = (v/C).f, où v est la vitesse de 
déplacement du mobile, C la vitesse de la lumière et f la fréquence de travail. Le pas de 
mesure en distance est donc au maximum égal à ∆d = λ/2. 
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Figure A3.1 : Ensemble des réponses impulsionnelles échantillonnées mesurées  
 

2. Normalisation de la réponse impulsionnelle 
La première étape de la normalisation consiste à aligner les retards des différentes réponses 
mesurées sur le retard minimal observé. 
 
L’atténuation subit par les réponses impulsionnelles, notée l(t).d(t).s(t), ne dépend a priori que 
du temps t (à ne pas confondre avec le retard τ) ou que de la distance r entre l’émetteur et le 
récepteur, si celui-ci se déplace à une vitesse constante v (r = v.t). La deuxième étape consiste 
à s’affranchir de l’atténuation longitudinale du signal l(t).d(t). Pour cela, les réponses 
impulsionnelles h(τ,t) sont normalisées par rapport à l’atténuation spatiale d(t) et aux 
variations à long-terme l(t), ce qui permet de ne conserver que les évanouissements à court 
terme s(t) résultant des trajets multiples : 
 
Cette atténuation l(t).d(t).s(t) s’obtient en calculant la valeur moyenne de chaque réponse 
impulsionnelle (A3.4), comme l’illustre la figure A3.2.  
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Figure A3.2 : Calcul de la valeur moyenne de chaque réponse impulsionnelle 

 
Le calcul de la valeur moyenne de chaque réponse impulsionnelle donne la courbe de la 
figure A3.2 à droite ou, en représentation 2D, celle de la figure A3.3 Cette dernière 
correspond à l’évolution de la puissance du signal en fonction de la distance (ou du temps). 
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Figure A3.3 : Evolution de la puissance du signal en fonction du temps ou de la distance 
 
Une moyenne glissante, de largeur de fenêtre W, permet de supprimer l’atténuation à court 
terme s(r) dans l’ensemble des perturbations l(r).d(r).s(r). La largeur W de cette fenêtre qui 
dépend de l’environnement de propagation sera typiquement de plusieurs longueurs d’onde. 
Le résultat de cette moyenne glissante est donné par la figure A3.4. 
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Figure A3.4 : Suppression de l’atténuation à court terme par calcul de la moyenne 

glissante 
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Mathématiquement, la suppression de l’atténuation à court terme s(r) pour une position i se 
note : 

∫
+

−

=
2/

2/

).().().(.1)().(
Wr

Wr
ii

i

i

drrsrdrl
W

rdrl               (A3.5) 

 
Etant donné la largeur W de la fenêtre, les réponses impulsionnelles mesurées entre [0, W/2] et 
[rmax-W/2, rmax] ne sont pas utilisées. En ces points, les valeurs de la moyenne sont affectées à 
0 (figure A3.5). 
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Figure A3.5 : Evolution de l’atténuation l(r).d(r) en fonction de la distance 

 
Les réponses impulsionnelles sont donc normalisées en divisant la réponse pulsionnelle 
mesurée à la position ri par le terme l(ri).d(ri), ce qui s’écrit : 
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ou de façon équivalente en fonction du temps : 
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Nous disposons à présent d’un ensemble de réponses impulsionnelles normalisées hnor(τ,t) 
prenant uniquement en compte les effets des trajets multiples et caractérisant le canal de 
propagation (figure A3.6). 
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Figure A3.6 : Ensemble des réponses impulsionnelles normalisées 

 

3. Retard associé aux trajets principaux 
Dans un modèle de type lignes à retard, les réponses impulsionnelles sont modélisées par les 
trajets principaux caractérisés par une valeur complexe et un retard. Il convient dans un 
premier temps de déterminer le retard associé à chaque trajet. 
 
Pour ce faire, nous utilisons le profil moyen des réponses impulsionnelles p(n.∆τ), défini 
comme la moyenne en puissance des réponses impulsionnelles normalisées pour un retard 
donné (figure A3.7) : 
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avec K le nombre de réponses impulsionnelles. 
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Figure A3.7 : Réponses impulsionnelles normalisées et amplitude du profil moyen 
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Le calcul de la moyenne permet de réduire l’influence du bruit sans l’éliminer. Un seuil est 
alors définit en dessous duquel les échantillons du profil moyen ne sont pas exploitables et 
sont remplacés par une valeur nulle (figure A3.8). 
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Figure A3.8 : Annulation des valeurs se trouvant en dessous d’un seuil 

 
A ce stade, nous disposons d’un profil moyen constitué de Méch échantillons non nuls pour un 
nombre total d’échantillons de Néch. L’idée est de regrouper, dans un premier temps, les 
échantillons non nuls en paquets. En second lieu, les échantillons contenus dans un paquet 
sont divisés en sous paquets qui sont chacun représentatif d’un trajet principal. L’utilisateur 
impose le nombre de trajets Ntrajets qu’il souhaite pour son modèle (figure A3.9). 
 
Pour créer ces groupes, quelques règles doivent être suivies : 
 

- Posons la quantité I = Méch / Ntrajets, le nombre d’échantillons non nuls par trajet 
principal. Cette valeur a priori arbitraire permet de délimiter les groupes. 

- Le premier groupe débute avec le premier échantillon non nul. 
- Pour créer un nouveau groupe, il faut rencontrer au moins I/2 échantillons nuls 

consécutifs (si I/2 n’est pas un entier, on arrondira à la valeur supérieure). Le 
groupe précédent se termine avec l’échantillon non nul se situant avant la suite de 
zéros et le nouveau groupe commence avec la prochaine valeur non nulle. 

- On recommence l’étape précédente pour tous les échantillons du profil moyen. 
 
Le nombre de trajets principaux par groupe est réparti proportionnellement au nombre 
d’échantillons contenus dans ce groupe. Les valeurs nulles dans un groupe sont également 
comptabilisées. Ensuite, chaque groupe est divisé régulièrement en sous paquets en fonction 
du nombre de trajets par groupe. Les valeurs i1

m et i2
m représentent respectivement la position 

du premier et du dernier échantillon du sous-groupe relatif au mième trajet. 
 
Le retard τm associé au trajet m est déterminé en calculant le moment d’ordre 1 de la 
distribution des profils : 
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avec 1 ≤ m ≤ Ntrajets. 
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Il faut noter que les retards τm ne sont pas forcément équidistants. 
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Figure A3.9 : Calcul des différents retards (cas où Ntrajets = 3) 

 

4. Amplitude complexe des trajets principaux 
Chaque trajet principal est caractérisé par une valeur complexe qui représente la contribution 
de l’ensemble des échantillons du sous-groupe correspondant à ce trajet principal. La valeur 
complexe du trajet principal notée TAP(τm, k.∆t) au retard τm pour la kième réponse 
impulsionnelle normalisée se calcule de la manière suivante : 
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avec sinc(x)=sin(π.x)/ π.x 
 
Chaque réponse impulsionnelle est ainsi représentée par une série de trajets ayant une valeur 
complexe et un retard donné, ainsi que l’illustrent les figures A3.10 et A3.11. 
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Figure A3.10 : Calcul de l’amplitude des trajets (remarque : les deux graphiques ont des 

échelles différentes) 
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Figure A3.11 : Une réponse pulsionnelle (trait plein) et son modèle (trait pointillé) 

 
 

 157

http://bibliotheques.univ-lille1.fr/grisemine


AAnnnneexxee  44  ::  EEnnvviirroonnnneemmeenntt  ««  OOuuttddoooorr  »»    

Les simulations réalisées au chapitre 4 utilisent un canal de propagation modélisant un 
environnement « outdoor ». Cette annexe décrit cet environnement dans lequel des mesures 
permettant la modélisation du canal ont été réalisées. 
 

1. L’environnement « outdoor » 
Les mesures réalisées ont eu lieu sur le parking de l’INRETS, dans la bande de fréquence des 
5 GHz. Cet environnement « outdoor » de type semi-urbain est caractérisé par la présence du 
bâtiment de l’INRETS et d’un bâtiment universitaire, comme l’illustrent les figures A4.1 et 
A4.2. La différence de marche entre les trajets est estimé géométriquement à 100 m, ce qui est 
plus importantes que dans les environnements « indoor » ou « tunnel ». Cette différence de 
marche correspond à un étalement des retards égal à 300 ns.  
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Figure A4.1 : Vue schématique de la 

configuration « outdoor » 
Figure A4.2 : Position des émetteurs et des 

récepteurs sur le parking 
 
Les antennes d’émission et de réception sont positionnées « en ligne », de la même manière 
que pour la configuration « indoor ». Etant donné les réflexions possibles sur les bâtiments et 
l’espacement entre les antennes (supérieur à la longueur d’onde), cet environnement laisse 
présager une faible corrélation du canal. 
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2. Résultats des mesures « outdoor » 
Les mesures « outdoor » ont été effectuées avec le même matériel et les mêmes paramètres de 
mesures que pour l’environnement « indoor ». 
 

2.1. Etalement des retards 
Les caractéristiques de dispersion des étalements des retards et les bandes de cohérence 
obtenues à partir des mesures réalisées sont données dans le tableau A4.1 en fonction des 
valeurs de seuil choisies. 
 

Valeurs du seuil choisies (dB)  
  -10 -20 -30 -40 -50 

Etendue (ns) 0,0 1114,0 1180,0 1180,0 1180,0 
Ecart type (ns) 0,0 404,6 421,1 421,2 421,4 
Moyenne (ns) 129,6 309,4 325,7 326,1 326,5 

Caractéristiques de 
l’étalement des 

retards dans 
l’environnement 

« outdoor » Bande de cohérence (MHz)  0,5 0,5 0,5 0,5 

Tableau A4.1 : Caractéristiques statistiques de l’étalement des retards pour la 
configuration « outdoor » 

 
Le faible étalement des retards (< 1 µs) a justifié l’utilisation d’un modèle bande étroite pour 
représenter ce canal « outdoor ». De plus, l’étalement des retards mesuré correspond bien à 
l’estimation (300 ns) que nous avons faite en considérant une approche géométrique. 
 

2.2. Corrélation 
Les matrices de canal déterminées à partir des mesures permettent de calculer les coefficients 
de corrélation du canal, les coefficients de corrélation à l’émission et les coefficients de 
corrélation à la réception. Les valeurs significatives de cette corrélation sont résumées dans le 
tableau A4.2. 
 

 Configuration « outdoor » 
Minimum 0,00 
Maximum 0,71 Module des coefficients de 

corrélation du canal Moyen 0,21 
Minimum 0,04 
Maximum 0,24 Module des coefficients de 

corrélation à l’émission Moyen 0,14 
Minimum 0,03 
Maximum 0,31 Module des coefficients de 

corrélation à la réception Moyen 0,12 

Tableau A4.2 : Valeurs minimales, maximales et moyennes du module des coefficients de 
corrélation du canal, à l’émission et à la réception dans l’environnement « outdoor » 

 
Le tableau A4.2 montre une forte décorrélation du canal, ce qui est propice à la formation de 
canaux propres et permet donc d’avoir une capacité importante, proche de celle obtenue dans 
un canal idéal, comme l’illustre la figure A4.3. Cette figure présente la capacité du canal en 
fonction du rapport signal sur bruit pour les différents modèles utilisés au chapitre 3. 
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Figure A4.3 : Evolution de la capacité moyenne du canal en fonction du SNR dans 

l’environnement « outdoor » pour un système (6,6) 
 
Nous remarquons que tous les modèles de canal approximent correctement les mesures. 
 

3. Caractéristiques des antennes 
Voici les coefficients de réflexion S11 en fonction de la fréquence pour les antennes de type 
monopole (figure A4.4) utilisées à l’émission et les antennes de type patch (figure A4.5) 
utilisées à la réception. 
 

Figure A4.4 : Coefficient de réflexion en 
fonction de la fréquence pour les antennes 

de type monopole utilisées à l’émission  

Figure A4.5 : Coefficient de réflexion en 
fonction de la fréquence pour les antennes 

de type patch utilisées à la réception 
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