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Notations Mathématiques

Nomenclature
arg min, || XI5

arg max, | XI5
n!

p!(n—-p)!

p_ . . “ _
Cy,=combinaisonden,pap=

||[M]|?= Variance de la matrice
Re{X}= partie réelle de X
Tr(M)= Trace de la matrice M
|| X]|= norme de X

*: Produit de convolution
Y'=somme

[ = intégrale

6 (t)= Fonction de Dirac

Notations utilisées

d= distance entre le MS et la BS

i=indice du symbole OFDM

n=index d’atténuation

t= variable temps

a;= facteur d’atténuation

af f= coefficient linéaire d’atténuation

b;= rapport entre la puissance du i trajet sur la puissance totale
g;= puissance du i"“™ trajet

hy(t)= filtre d’émission rectangulaire de largeur T

n;= échantillons de bruit blanc gaussien additif

pp= puissance des symboles pilotes

py,= puissance moyenne utilisée par chaque utilisateur

x;= vecteur de données transmises

y;= vecteur signal recu et observé au niveau des M antennes

[= matrice qui modélise le path loss et le shadowing

Bi= matrice des effets de modélisation du path loss et de shadowing
O, delay spread Tpqy

o= variance du bruit

o= variation du bruit

o= Root Mean Squared du delay spread

7= délai moyen d’arrivée de la totalité des signaux au niveau du récepteur
7;= délai d’arrivée du signal au niveau du récepteur

A= matrice compléte de dimension M X P qui gere le fast-fading
B=largeur de bande passante

BS= Base station (station de base)
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dB= décibels

f (X,)=loi de distribution normale de X

G= matrice des gains de chemins

H= matrice des coefficients d’évanouissement rapide, d’atténuation géométrique, d’évanouissement log-
normal

H (F)= transformée de Fourier d’un systéme de communication sans fil multi-trajets
h(t)= fonction de transfert, réponse impulsionnelle du canal sans fil

[= matrice identité

K= nombre de terminaux

L= nombre de cellules

M= nombre d’antennes au niveau de la station de base

MS=nombre de terminaux

N= nombre de sous-porteuses

P=nombre de déviations dans le domaine angulaire dii aux obstacles présents sur le trajet des signaux
T= durée d’un symbole

B.= Bande de cohérence

Bs= Bande passante du signal

e J2™FcTi= composante complexe appelée facteur de phase

F.: Fréquence de la porteuse

Fn= fréquence maximale du signal Sy (t)

F;= fréquence de la i*™¢ sous-porteuse

G; ;= matrice de dimension P X K qui contient les gains de chemin

H; ;= matrice de dimension P X K des coefficients d'évanouissement rapide

P,= Path Loss

R,= matrice de covariance

Sp (t)= Signal bande de base

Sp (t)el?™Fct: Equivalent du signal complexe bande de base du signal passe bande S(t)
X;= données transmises sur la i*™¢ sous-porteuse

X,= information symbole transmise par la I¥™¢ sous-porteuse

X = décrit les effets de shadowing

W= Watt

yp (t)= Signal composé du signal transmis

I ;= Matrice du canal de propagation avec i lignes et [ colonnes
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Glossaire

3GPP= 3rd Generation Partnership Project

4G= réseau mobile de 4™ génération

5G= réseau mobile de 5™ génération

AM= Amplitude modulation (modulation d’amplitude)

AoA= Angle of Arrival

AWGN= Additive White Gaussian Noise (Bruit Blanc Gaussien Additif)
BER= Bit Error Rate

BLER= BLoc Error Rate

BP= Algorithme de propagation de croyance (Belief propagation)
CMR= Conférence Mondiale des Radiocommunications

CNA= Convertisseur Numérique Analogique

COFDM= Coded Orthogonal Frequency Division Multiplexing
CP-OFDM= Cyclic Prefix - orthogonal frequency-division multiplexing
DL= Downlink (Descendant)

DVB-T = Digital Video Broadcasting-Terrestrial

D2D= Device to. Device

ESMV= Estimation de Séquences par le Maximum de Vraisemblance
EVM= Error Vector Magnitude (amplitude du vecteur d’erreur)

FAI= Fournisseurs d’Acces Internet

FBMC= Filter Bank based Multi-Carrier

FDD= Frequency Division Duplex

FER= Frame Error Rate

FFT= (transformée de Fourier rapide)

F-OFDM-= Filtered - Orthogonal Frequency Division Multiplexing
FSK= Frequency Shift Keying (modulation par changement de fréquence)
GFDM= Generalized Frequency Division Multiplexing

GHz= Giga Hertz

GPS= Global Positioning System (Géo-positionnement par satellite)
GSA= Global Mobile Suppliers Association

H2H= Human to Human

HSDPA= High Speed Downlink Packet Access

HSPA+= High Speed Packet Access+

HSUPA= High Speed Uplink Packet Access

IFFT=Inverse Fast Fourier Transform (Transformée rapide de Fourier Inverse)
IMT= International Mobile Telecommunications (Systéme International de Télécommunications
mobiles)

IoE= Internet of Everything

IoT= Internet of Thing

[P= Internet Protocol

ISI = InterSymbol Interference (interférences inter-symboles)

[UT= Union Internationale des Télécommunications

KHz= Kilo Hertz
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LDPC= Low Density Parity Check (codes a faible densité)
LOS= Line Of Sight

LTE = Long Term Evolution

M2M= Machine to Machine

MCM= Multi-Carrier Modulation

MHz= Méga Hertz

MIMO= Multiple Input Multiple Output

MISO= Multiple Input Single Output

MMSE= Minimum Mean Square Error

MPEG= Moving Picture Experts Group

MRC= Maximum Ratio Combiner

MU= Multi-users (Multi utilisateurs)

MV= Maximum de Vraisemblance

MVNO= Mobile Virtual Network Operator

NLOS= Non-Line Of Sight

OFDM-= Orthogonal Frequency-Division Multiplexing ()

PSK= Phase Shift Keying (modulation par changement de phase)
QAM= Quadrature Amplitude Modulation (Modulation d'Amplitude en Quadrature)
QoS= Quality of Service (Qualité de service)

QPSK= Quadrature Phase Shift Keying (Modulation en Quadrature de Phase)
RF Radio Frequency (Fréquence Radio)

RMS =Root Mean Squared (Moyenne Quadratique)

SER= Single Error Rate

SIMO= Single Input Multiple Output

SISO= Single Input Single Output

SNIR= Signal Noise and Interference Ratio

SNR= Signal Noise Ratio

TDD= Time Division Duplex

UFMC= Universal Filtered Multi-Carrier

UL= Uplink (Montant)

UMTS= Universal Mobile Telecommunications System

Wifi= Wireless Fidelity (norme 802.X)

WiMax= Worldwide Interoperability for Microwave Access
WLAN= Wireless Local Area Network

W-OFDM= Wideband - Orthogonal Frequency Division Multiplexing
ZF= Zero-Forcing
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Introduction

Les usagers du réseau mobile 2G ont acquis une expérience avec leurs smartphones qui font
qu’ils délaissent plus le réseau 2G pour s’orienter (ou en se connecter) vers les réseaux 3G voire 4G afin
d’utiliser au maximum les services que procurent les applications présentes et téléchargeables dans les
dits terminaux. Ceci a pour conséquence de toujours dimensionner les différents réseaux mobiles qui
existent chez 1’opérateur afin de contenir les divers flux de données et la voix en provenance d’autres
opérateurs locaux, de transit, de services et d’applications menacantes comme Viber, WhatsApp,
Talkray, Facebook, iBooks, Babbel, imo, Linkedln, Libon, LeKiosk, App Store, Tuneln Radio,

Truecaller, etc.

Dans les milieux urbains voire denses, en général, les usagers desdits réseaux ont de plus en plus
besoin de la qualité de service et de la capacité dans leur cellule de présence respective. L’ opérateur est,
de fait, obligé de gérer de plus en plus de clients experts et exigeants dans leurs usages. Pour ce faire,
deux approches existent pour I’opérateur:

— Améliorer la qualité¢ du signal regu avec la couverture de certaines zones avec des femto-cells

et des small-cells

— Améliorer la capacité internet

Avec la densification et ’extension des réseaux cellulaires mobiles, la bande passante pour
I’Internet Mobile sera dimensionnée en conséquence pour faire face a la croissance exponentielle du
trafic mobile. Il y aura donc plus d’équipements additionnels et par conséquent plus d’interférences
destructrices voire constructrices de signaux. Par rapport a ces problémes d’interférences, plusieurs
techniques de réduction d’interférences intra et intercellulaires sont déployées. Elles procurent des gains
de performance considérables. Nous pouvons citer les Multi User (MU) MIMO, [’Interference

Alignment, le Multicell Processing, etc.

Dans cette thése, nous avons opté de travailler sur la gestion des interférences dans les réseaux
Massive MU MIMO (Multi User Multiple Input Multiple Output). Les systemes Massive MU MIMO
permettent de partager le débit radio et d’émettre des flux de données vers deux ou plusieurs terminaux

mobiles. La technique de multiplexage MIMO permet le transfert de données a longue portée et avec
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une efficacité spectrale qui varie selon le nombre d’antennes utilisées au niveau des stations de base (BS
ou Base Station). Elle est utilisée en version standard dans la technologie LTE et nous constatons
qu’avec une évolution de cette dernicre technologie, a savoir la 5G qui utilise un systéme multi-
antennaire ¢levé, il y aura encore de plus en plus d’interférences. L’idée est donc de traiter la matrice du
canal entre les émetteurs et les récepteurs et d’utiliser des fonctionnalités de détecteurs au niveau des
terminaux mobiles et de pré-codeurs au niveau des stations de base pour réduire les bruits, les
interférences et les effets de contamination des symboles pilotes afin d’estimer efficacement les débits
réels minimum et maximum du canal de transmission. Les effets de contamination des symboles pilotes
constituent un goulot d'étranglement pour la performance. La synchronisation entre les pilotes de liaison
montante fournit le pire scénario d'un point de vue d’effet de contamination des symboles pilotes; étant
donné que tout manque de synchronisation tend a décorréler statistiquement les pilotes. Si les symboles
pilotes envoyés par les utilisateurs d'une seule antenne dans la méme cellule, sont mutuellement
orthogonaux, par conséquent, les interférences intra-cellulaires sont négligeables dans la phase
d'estimation du canal. Cependant, les symboles pilotes non orthogonaux (éventuellement identiques)
sont réutilisés d'une cellule a l'autre, ce qui entraine une contamination de symboles pilotes de cellules
interférant par rapport a une cellule de référence. Les canaux interférents entrent directement dans

I'estimation du canal souhaité.

La performance de [I'estimation du canal est alors limitée par le rapport du
signal/(contamination de symboles pilotes + interférents + bruits) a la station de base; ce qui
limite la capacité a concevoir une solution efficace de formation de faisceau évitant les interférences. Le
role des matrices de covariance est de capturer l'information de structure liée a la distribution
(principalement la moyenne), la propagation et les angles d'arrivée multiples au niveau de la station de
base. En raison de la position généralement élevée de la station de base, les rayons arrivent sur les
antennes avec un écart d'arrivée fini (AoA) et un angle moyen dépendant de l'emplacement de

['utilisateur.

Lors de la connaissance du canal, des messages séquencés avec des symboles binaires (0 et 1)
sont envoyés entre les émetteurs et les récepteurs. En plus des interférences déja évoquées, viennent
s’ajouter des effets de contamination des symboles pilotes dus a I’interaction de tous les symboles intra

et intercellulaires qui sont envoyés.
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Vu que I’environnement est rempli d’objets diffuseurs d’ondes, les différentes composantes des
signaux présents dans les systémes de radiocommunications sont également déviées dans diverses

directions suite a leurs interactions avec les dits objets.

De manicre asymptotique, et faisant varier les parameétres antennaires ou les angles de diffusion
(au départ ou a l’arrivée selon le sens de I’étude c’est-a-dire en phase montante ou en phase
descendante), certains travaux ont permis d’avoir des résultats qui fixent les limites approximatives de
I’efficacité spectrale dans le canal. Les effets de contamination des symboles pilotes restent cependant
trés €levés par rapport aux effets de bruit et des interférences (intra, extra) cellulaires. En les réduisant
considérablement, la technologie 5G permettra de bénéficier de débits de données de 1’ordre du gigabit
sur les réseaux mobiles, d’une couverture universelle, d’un temps de latence extrémement réduit et
d’une capacité de connexion massive pour les applications et services de 1’Internet des Objets (IoT) et de
I’'IoE (Internet of Everything): les communications de machine a machine (M2M), les véhicules
connectés, etc.. Pour atteindre ces objectifs ambitieux, et en plus de la réduction des interférences, les
nombreux autres défis a relever sont:

— Concevoir des algorithmes de formation de faisceaux (beamforming) et de précodage pour des

réseaux d’antennes et des systemes Massive MU MIMO;

— Estimer les modifications a apporter aux architectures de syst¢tmes RF (Radio Frequency) afin

d’atteindre des débits de données plus €levés grace aux ondes millimétriques;

— Concevoir des modeles de canal précis a partir de données de mesures réelles pour les

fréquences supérieures a 6 GHz;

— Evaluer les caractéristiques de performance des nouvelles formes d’onde et des algorithmes a

implémenter au niveau des récepteurs;

— Créer un banc de test hardware pour vérifier les designs 5G avec des signaux radio réels dans

des scénarios réalistes

— Etc.

Dans un temps de cohérence donné, avec une bonne synchronisation de la porteuse et des
symboles, le nombre de séquences de pilotes orthogonaux envoyés est limité et réutilisé dans les cellules
voisines. La qualité du signal (QoS — Quality of Service) a I’envoi comme a la réception est lice

étroitement a la réduction des éléments de perturbation et de perte. La modélisation, au-dessus de
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I’interface Air, des émetteurs et des récepteurs permet la mise en place d’algorithmes pour une meilleure
analyse du codage canal, de la modulation, des architectures Massive MU MIMO, du taux d’erreur
binaire avec le diagramme de constellation et de 1’ceil, du multiplexage par répartition orthogonale de la
fréquence (OFDM); également pour analyser les performances des liaisons, la robustesse du signal,
I’architecture du systeme de travail, les effets du canal, I’estimation du canal, I’égalisation du canal, la
synchronisation du signal et les sélections de modulation de sous-porteuse. Quelques pistes
d’amélioration a présenter sont:
— La formation de faisceaux est une technique clé qui est utilisée pour améliorer le rapport
signal/bruit des signaux regus (SNR ou Signal Noise Ratio; SNIR ou Signal Noise and
Interference Ratio), éliminer les sources d'interférences indésirables liées aux services de
télécommunications mesurées par BLER (BLoc Error Rate), SER (Single Error Rate), FER
(Frame Error Rate) afin de focaliser les signaux transmis sur un emplacement spécifique. La
formation de faisceaux, est au cceur des systemes de communication sans fil modernes tels que
5G, LTE et WLAN, et est utilisée dans les réseaux de capteurs, dans les systémes radar, sonar,
d'imagerie médicale et audio.
— La robustesse du signal est un facteur important lors de sa propagation au-dessus de 1’interface
Air. Pour ce faire, la bande de fréquence allouée est décomposée en un groupe de sous-bandes
contigués (sous-porteuses) plus étroites. Chaque porteuse est modulée individuellement avec une
transformée de Fourier rapide inverse (IFFT). L’utilisation de sous-porteuses orthogonales
étroites permet au signal d’acquérir de la robustesse sur un canal a évanouissement sélectif en
fréquence et élimine I’interférence avec les sous-porteuses adjacentes. Au niveau du récepteur, le
signal est démodulé avec une transformée de Fourier rapide (FFT) qui est égalisé avec un gain
complexe au niveau de chaque sous-porteuse. Le schéma de modulation a porteuses multiples
est trés utilisé dans les communications sans fil des systtmes WLAN, LTE, DVB-T et 5G. Ce
procédé de modulation numérique tres utilisé dans les systémes de communications sans fil est
I’OFDM (Orthogonal Frequency-Division Multiplexing). Plusieurs nouvelles formes d’onde
OFDM ont été proposées pour les applications 5G, telles que CP-OFDM, F-OFDM, W-OFDM,
GFDM, UFMC et FBMC.

Les systemes multi-antennes, axes de recherche portée de cette thése, m’amenent a travailler sur
le probleme de la multiplication des cellules au sein du systeme de radiotéléphonie cellulaire et bien
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¢videmment de la génération de niveaux d’interférences ¢levés intra et intercellulaires. Cette
information permet de prévenir les effets néfastes dans la connaissance du canal. Le contexte de
recherche coincide de fait avec la mise en place de solutions de calculs des capacités apres la détection
et la réduction des perturbations par quelques récepteurs conventionnels au niveau de la réception et

dont le but est de permettre une bonne efficacité spectrale des systémes Massive MU MIMO.

Les ¢études de recherche convergent vers le traitement numérique du signal d’une extrémité a une
autre du canal de transmission et sont uniquement axées sur des problémes purement techniques que
pose la nature des signaux porteurs d’information a travers le canal de propagation. L’analyse du signal
et son traitement appellent a comprendre les problémes qui interviennent lors des différentes phases de
son parcours. Dans I'é¢tude du signal, on ne s'intéresse pas a l'information elle-méme, mais au signal qui
la transporte. Le signal peut étre représenté de diverses maniéres suivant les technologies employées et
les points de son parcours. Un signal a diagramme temporel permet de déceler quelques anomalies
tandis que le diagramme fréquentiel permet de décrire les nombreuses composantes du signal. Il existe
plusieurs implémentations de MIMO qui différent par la facon dont les données sont modulées,
envoyées et par le nombre d'antennes utilisées au niveau de 1'émetteur ou du récepteur. De ce fait, la
théorie de Shannon simplifie considérablement le grand nombre d'antennes et suggere des stratégies

d'approche de la capacité du canal.

En TDD (Time Division Duplex), de maniére réciproque, la connaissance du canal peut étre
estimée en Uplink comme en Downlink. Le TDD et la réciprocité de canal résultante permettent a
chaque appareil d'exploiter pleinement ses degrés de liberté disponibles pour [l'atténuation des

interférences intra/inter-niveau. L'opération TDD repose sur la réciprocité du canal.

Parmi les indicateurs clés de mesure de la performance, I’amplitude du vecteur d’erreur (EVM
ou Error Vector Magnitude) est utilisée et est comparée au vecteur signal propagé initialement. La
théorie de l'information de Shannon fournit, dans des conditions précises, des limites aux performances
réalisables des systémes de communication. Selon le théoréme de codage du canal bruyant, pour tout
lien de communication, il existe une capacité ou un taux réalisable, de sorte que pour tout débit de
transmission inférieur a la capacité, il existe un schéma de codage qui rend le taux d'erreur

arbitrairement faible.
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Nous allons de fait étudier leurs performances en termes de symboles transmis, de la

contamination des symboles pilotes, des interférences et des bruits.

La thése sera structurée comme suit:

Le premier chapitre montre les différentes étapes de traitement numérique de I’information qui
sont mises en exergue. Les symboles y sont traités. Le fait de transmettre un train numérique de
symboles par voie hertzienne est un challenge a relever si a la réception, des procédés techniques
permettent de les retrouver intacts, indépendamment des chemins multiples (réflexions, échos, antenne
recevant des émetteurs différents, effet doppler, etc.) empruntés depuis le ou les émetteurs. Les aspects
d’un transport de 1’information avec la modulation requise y sont présentés. Le transport de plus d'un bit
par symbole ou d’un bit par impulsion présente des avantages. Il réduit le temps nécessaire pour envoyer
une quantité estimée de données sur une bande passante limitée. Un rendement spectral élevé en bit/s/Hz
peut étre atteint, c’est-a-dire un taux de bits €élevé en bits/s, bien que la bande passante en hertz puisse
étre faible. La vitesse de transmission maximale pour une bande passante pour des procédés de
modulation courants, tels que QAM, PSK, OFDM, COFDM, etc., est approximativement ¢gale a la
largeur de bande passante. La vitesse de transmission maximale ou la fréquence d'impulsion pour un
canal de bande de base est appelée vitesse de Nyquist et est le double de la bande passante (double de la
fréquence de coupure). Les signaux bande étroite, bande de base ainsi que les nouvelles formes d’onde
OFDM pour la 5G y sont abordés. Dans le canal de propagation, nous étudions également les effets de
modélisation du path loss et de shadowing et nous montrons d’ores et déja les effets d’atténuation dans

le canal.

Le deuxieme chapitre présente les interférences et les évolutions numériques du mobile. Des
signaux provenant de I’extérieur et les interférences a I’intérieur du systeéme étudié créent beaucoup de
problémes de réception qui impactent sur le SINR et par conséquent sur le débit. La cherté du spectre et
la largeur actuelle des bandes de fréquence poussent a la réutilisation des fréquences dans les cellules
voisines. Ces interférences intra et extra ainsi que les nombreuses contaminations entre symboles qui en
résultent font I’objet de I’étude de cette theése et notre mission est de monter comment les gérer dans les
systemes MIMO massifs. Les algorithmes pour la reconstruction des symboles au niveau des détecteurs

tendent a se complexifier par rapport a la nature des canaux (signaux réels ou abstraits). Donc avec un
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peu de données non nulles et arriver a reconstruire le signal du fait de I’impact de sa dégradation, c’est

tout I’intérét qui justifie cette bonne gestion des interférences.

Le troisiéme chapitre traite les systétmes MIMO massifs. Les concepts de I’orthogonalité de la
fréquence y sont abordés. Les performances d’une liaison sont calculées en s’appuyant sur le coding, la
modulation, la modulation adaptative et 1’égalisation. Nous avons montré 1’intérét de 1’orthogonalité des
codes, de la diversité d’ordre et calculé la puissance optimale pour un systtme MIMO avec l'algorithme
de Waterfiling associée a la technique de Lagrange de méme que le calcul des taux d'erreurs des

systémes sans fil comparés aux systeémes filaires dans le cadre de la diversité de liaisons.

Le quatrieme chapitre met en exergue la méthode de calcul choisie pour I’estimation du canal de
méme que les approches déployées lors de la reconstruction des symboles. Les calculs de capacités y
sont ¢galement effectués a partir des calculs des SNIR (Signal to Noise plus Interference Ratio) obtenus
avec les récepteurs conventionnels MRC (Maximum Ratio Combiner), le ZF (Zero-Forcing) et le
MMSE (Minimum Mean Square Error) dans les systeémes massifs MIMO. Nous avons examiné
l'inexactitude de l'estimation du canal et son effet sur le débit lors de la séquence d’apprentissage du
canal. La meilleure solution est d'avoir cependant la méthode d'estimation de canal la plus efficace qui
n'est pas affectée par le bruit, les interférences et la contamination des symboles pilotes. Apres
I'estimation du canal, les débits des liaisons descendante et montante sont calculés en utilisant
I’information générée par les symboles pilotes. Nous constatons a I’Uplink, qu’avec les détecteurs ZF et
MMSE, nous convergeons vers une solution asymptotique qui permet la connaissance du canal. Les
résultats des simulations sont exposés puis analysés. Nous démontrons également que l'erreur de
l'estimation augmente proportionnellement lorsque les cellules L augmentent de fagon significative. Et
plus la puissance des symboles pilotes augmente, plus la diminution en dB du débit de la liaison
montante est proportionnelle a I'augmentation de l'atténuation du canal. Nous avons également montré
I’intérét d’étudier le débit a I’'Uplink en comparant ainsi le débit obtenu avec détecteur ZF a celui obtenu

avec le précodeur ZF.

La conclusion et les perspectives cloturent la these.
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Chapitre I: La chaine de traitement numérique
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Chapitre I: La chaine de traitement numérique

I.1 Les types de signaux

I.1.1 Le signal complexe bande étroite

Le signal complexe bande étroite fait passer différentes communications sur des canaux

différents.

Supposons F,, la fréquence maximale du signal S,(t) transmis telle que les signaux arrivent

presque en méme temps sans aucun retard:
Sp(t = 1)~Sp(t)

Alors le signal y, (t) s’écrit selon 1’équation (1-1) :

L-1
yp(t) = Sp(t) z a; e/t
i=0

L-1
V() = hSy(£) = Sp(t) ) a;e™/2Feri (1-1)
2

I.1.2 Le signal complexe bande de base

Le signal complexe bande de base transporte les signaux numériques sous la forme d’impulsions

discrétes sur une unique fréquence et sur toute la bande passante a savoir toute la capacité du canal.

Dans une situation de NLOS (Non-Line Of Sight), plusieurs trajets sont empruntés par le signal

en destination du récepteur, avec des délais d’arrivée différents:

La réponse impulsionnelle du canal sans fil s’écrit alors:

h(t) = a05(t - To) + a15(t - Tl) + -+ aL_15(t - TL—l)
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L-1

h(t) = ZaiS(t—n) (1-2)

i=0
a; est le facteur d’atténuation; t; est le délai.

Le signal sans fil s’écrit alors:
y(t) = S(t) * h(t)
Avec
S(t) = Re{S,(t)e/?™ et}

Sp, (t)el?™Fct: 'équivalent du signal complexe bande de base du signal passe bande S(t)
F.: la fréquence de la porteuse

*: le produit de convolution

Face aux évanouissements, le signal net s’écrit:

L-1
y(t) = Re {Z a; Sy(t — Tl-)ejZ"Fc(t‘Ti)}

i=0

L-1
y(t) = Re {Z a; Sp(t — Tl.)e—onFcri} pJ2TFct
i=0

Le signal complexe bande de base recu est matérialisé par 1’équation (1-3):

L-1

Yo(®) = ) a;S,(t —re ke (1)

i=0
e J2™FcT est une composante complexe appelée facteur de phase

Les retards entre les signaux sont considérables d’ou la cause de la sélectivité en fréquences. Du
fait de leurs trajets multiples, ils arrivent différemment avec des puissances significatives au niveau du

récepteur. Il y a différents chemins de transmission et des phases aléatoires en plus des différentes
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puissances liées a chaque trajet. Dans ce canal a trajets multiples, le fading [1] demeure le paramétre le

plus important. Pour combattre ce phénomeéne, le gain de diversité [2] est utilisé entre autres solutions.

1.1.3 Les nouvelles formes d’onde OFDM pour la 5G

Les systemes de communication sans fil a treés hauts débits sont basés sur la modulation OFDM
[3-5] (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) : les standards de communication sans fil Wifi
(Wireless Fidelity) 802.X, la DVB-T (Digital Video Broadcasting - Terrestrial), la LTE (Long Term
Evolution), le WiMax (Worldwide Interoperability for Microwave Access), etc.

L’OFDM est une des techniques de modulation multi-porteuses qui convertit un flux série de
données haut-débit en N flux indépendants de données faible-débit modulés par N sous-porteuses
orthogonales. En adoptant cette technique de transmission, le canal large bande sélectif en fréquence a

¢été divisé en N sous-canaux bande étroite non sélectifs en fréquence.

Ainsi, le systtme OFDM améliore I’efficacité de transmission en étant robuste aux multi-trajets

et aux interférences sur chaque sous-canal.

La capacité¢ a surmonter les retards, les multi-trajets, et les interférences multi-trajets permet
d'augmenter le débit de transmission. Il est cependant plus facile d'égaliser les transporteurs individuels

OFDM que d'égaliser le signal comme seul transporteur.

L'OFDM ¢étant un systéme de transmission par blocs, on introduit généralement un intervalle de
garde entre ces derniers. Cela permet d'éliminer l'interférence entre blocs successifs en présence de
canaux a plusieurs trajets et de faciliter d'autant plus I'égalisation, a condition que l'intervalle de garde
soit de durée supérieure au temps d'arrivée du dernier trajet. Deux types d'intervalles de garde sont
couramment utilisés: le préfixe cyclique qui consiste a recopier les derniers échantillons du bloc au
début de celui-ci et le bourrage de zéros qui consiste a insérer des zéros au début du bloc. Ces deux
techniques conduisent naturellement a une diminution de l'efficacité spectrale. C’est la base de la
technologie 4G (quatriéme génération du systéme de communication mobile sans fil) avec le standard

cellulaire LTE-4G.

SISSOKHO Bamba | Thése de doctorat Electronique des Hautes Fréquences, Photonique et Systémes | Université de Limoges | 2018 21



Soit B, la largeur de bande passante disponible pour la communication sans fil.. La fréquence

fondamentale est déterminée en fonction du nombre de sous-porteuses (cf. figure 1-1) et inversement :

F_B
07 N

Sous
Bande

B
N

Espace
antre
frequence

Figure 1-1 : Systéme a N sous-porteuses

La i°™¢ sous-porteuse est donnée par:

F—'B
i—lN
(N 1>< <N
2 =t=3
eme

Soit X; les données transmises sur la i sous-porteuse :
5i(t) = X;e/?rrit

En modulant les flux de données,

Si(t) = XieJ'ZT[(i%)t
S() = z Si(t) = Exieﬂn(i%)t

En démodulant chaque flux avec sa sous-porteuse correspondante, nous obtenons 1’équation (1-

4):
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N N
Bj /s . * B (/s (B . (B
b £) (e2mFit)* g = _f E XieJZH(lN)t e JZTE(lN)tdt

N
B /B . B
— N § J Xie]27t(l—l)ﬁt dt
i 0

Soitk =1i—1
N
EZJ /Bx,ejZT[kFt dt
N — Jo ¢
N/g g O0sii=#l
f XNt g =N (1-4)
0 ) sii=1

. B
, &  y , . , 2ml—=t
Pour décoder le [°™€ flux de maniére cohérente, il faut le démoduler avec e’“™*'N

omBe)” .._.B . B . 5
fy(t) (elznlﬁt> dt = f <Z Xie]2nlﬁt> e-]anﬁt dt = f <Xl + EXL_QJZH(L—l)Nt> dt
i

il

B N/g .. B
=— f X, + Z X; e ON N de = X,
N 0

i+l

Le terme
N
B /B . . B
NZ Xif e]Z‘r[(l l)Nt dt
i#l 0
s’annule.

Par conséquent, ’information symbole qui est transmise par la [*™¢ sous-porteuse est donc égale

ax,.

Pour recouvrer les autres symboles correspondants aux autres N sous-porteuses, il faut faire une

N

’ . ’ oy . R N
démodulation cohérente de ces dernicres correspondant respectivement a [ = — (E — 1) ey

Ceci est en fait la base de I’OFDM plus connu sous le terme de MCM (Multi-Carrier
Modulation).
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Weinstein et Ebert [6], tous deux ingénieurs au Laboratoire de téléphonie chez Bell, avaient
proposé en 1971 ’implémentation simultanée de N modulateurs et N démodulateurs. Ce fut la clé qui
permit le multiplexage de données dans le domaine fréquentiel utilisant la transformée de Fourier

discréte.

Lors de I’émission, le flux série de données haut-débit subit une modulation appropriée. Les
symboles obtenus sont mis en parallele avant I’'insertion de pilotes qui serviront de séquence
d’apprentissage pour I’estimation du canal. L’IFFT (Inverse Fast Fourier Transform) est ensuite
appliquée. Un intervalle de garde (appelé préfixe cyclique) est ajoutée entre deux symboles successifs
pour lutter contre les interférences inter-symboles (IIS). Le signal OFDM est traité par un CNA
(Convertisseur Numérique-Analogique) pour fournir le signal analogique qui sera transmis. Le signal

d’entrée est donné par 1’équation (1-5) suivante :

X0 = ) X8 ~iT) 1-5)

X, ()= symbole de données avec I’indice de la I¥™¢ sous-porteuse

i=indice du symbole OFDM

T= durée d’un symbole

En modulant le signal en N sous-porteuses, le signal total émis s’exprime selon I’équation (1-6):

i

N-1
SO = Y KDhy(t = )" (1-6)
=0

hy(t)= filtre d’émission rectangulaire de largeur T
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1.2 Le signal a traiter

Conversion
> ASN

codage

Conversion
MN/A

Soient:

décodage

(1)

Geénération des
symboles

&

Reconstruction des

symboles

x(F1)

u(n)

Modulation

x(t)

Canal

v

v

s(t)

G

u(t)

Figure 1-2 : La chaine de traitement numérique

démodulation

{x(n)}: Signal d’informations qui représente la séquence des données émises

{b(t)}: Bruit additif a la sortie du canal de transmission

{u(n)}: Echantillons bruités a la sortie du canal

{&(n)}: Séquence des données estimées a la sortie de 1’élément de décision, suite a une

reconstruction des symboles

Dans la chaine de traitement numérique (cf. figure 1-2), le signal x(n) converti en N bits.
L’établissement d’équations mathématiques a effectuer sur les valeurs numériques du signal entrant

numérisé en 2V états permet d’obtenir une suite de valeurs numériques correspondant au signal sortant

qui est souhaité. Les symboles sont ainsi générés.

1.3 Le codage des symboles

Un symbole est décrit comme un état dans une transmission en bande de base numérique. Un
dispositif émetteur place des symboles sur le canal a un taux de symboles t fixe et connu [7-9] ou

aléatoire [10, 11], et le dispositif récepteur a pour tiche de détecter la séquence de symboles afin de
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reconstruire les données transmises. Chaque symbole peut coder un ou plusieurs chiffres binaires ou
bits. Les données peuvent également étre représentées par les transitions entre symboles, ou méme par
une séquence de nombreux symboles. Un symbole transmettant N bits simultanément a donc une

valence M de 2N. La relation entre la valence et le nombre de bits est de:
M=2"N < N =log, M

Plus il y a de bits a chaque échantillon, plus le temps de transmission sera élevé, plus le débit en
ligne de transmission sera grand. Le temps de transfert d’une page Internet peut étre diminué par une

différence entre deux échantillonnages successifs.

Les codages différentiel et prédictif permettent de se rendre compte de la baisse ou de la montée
en capacit¢ du signal transmis. Contrairement au codage adaptatif qui est trés utile pour adapter la

qualité du signal a 'encombrement du réseau qui le transmet.

Les turbo codes ont été inventés par des chercheurs frangais [12] au début des années 90 et ont

constitu¢ une grande avancée dans le domaine de la transmission.

Ils sont présents dans la plupart des standards modernes de télécommunication et commencent a
apparaitre dans les applications (par exemple pour la transmission des données dans le téléphone mobile

de troisieme génération UMTS).

Les turbo codeurs traitent I’information de départ d’abord. Ensuite, le canal la transforme avec

I’apparition d’erreurs binaires tenant compte de la probabilité d’erreur lors de la transmission.

Ils permettent de se protéger des erreurs de transmission avec 1’ajout de symboles

supplémentaires afin de reconstituer I'information malgré une communication perturbée.

Les codes LDPC (Low Density Parity Check ou codes a faible densité) ont été découverts par
Gallager [13-15] dans les années 60. Mais il a seulement proposé une méthode générale pour construire

des codes LDPC pseudo-aléatoires.

Ces codes ont été ignorés jusqu'a 1981 quand Tanner [16] leur a donné une nouvelle
interprétation d'un point de vue graphique.
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Apres ’invention des turbo-codes, les codes LDPC furent redécouverts au milieu des années 90

par MacKay [17], Wilberg [18] et Sipser [19].

Un code LDPC est caractérisé par sa matrice de parité qui contient beaucoup de zéros (0) et peu
de un (1).

Le codage par blocs spatio-temporels est une technique utilisée dans les communications sans fil
pour transmettre plusieurs copies d'un flux de données sur un certain nombre d'antennes et exploiter les
diverses versions recues des données pour améliorer la fiabilité du transfert de données. Le fait que le
signal transmis doit traverser un environnement potentiellement difficile avec diffusion, réflexion,
réfraction et ainsi de suite et peut ensuite étre corrompu par le bruit thermique dans le récepteur signifie
que certaines des copies regues seront «meilleures» que d'autres. Cette redondance augmente les chances

de pouvoir utiliser une ou plusieurs des copies regues pour décoder correctement le signal regu.

En effet, le codage spatio-temporel combine de maniére optimale toutes les copies du signal recu
pour extraire autant d'informations que possible de chacune d'elles. La plupart des travaux sur les
communications sans fil jusqu'au début des années 1990 se sont concentrés sur la présence d'un réseau

d'antennes a une seule extrémité de la liaison sans fil, généralement au niveau du récepteur.

Les séminaires de Gerard J. Foschini et Michael J. Gans [20], Foschini [21] et Emre Telatar [22]
ont ¢largi la portée des possibilités de communication sans fil en montrant que pour I'environnement a
diffusion élevée, des gains de capacité substantiels sont permis et utilisés aux deux extrémités d'un lien.
Une approche alternative a l'utilisation de plusieurs antennes repose sur le fait d'avoir plusieurs antennes

d'émission et seulement facultativement plusieurs antennes de réception.

Proposés par Vahid Tarokh, Nambi Seshadri et Robert Calderbank [23], ces codes spatio-
temporels (STC) permettent d'obtenir des taux d'erreur significatifs par rapport aux systémes a antenne
unique. Leur schéma original était basé sur des codes en treillis (STTC) mais les codes de blocs (STBC)
plus simples ont ét¢ utilisés par Siavash Alamouti [24] et plus tard Vahid Tarokh, Hamid Jafarkhani et
Robert Calderbank [25-27] pour développer des codes-blocs spatio-temporels (STBC).
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1.4 La transmission par modulation

La transmission par modulation d’amplitude AM ou ASK (Amplitude Shift Keying), par
changement de phase ou PSK (Phase Shift Keying), par modulation de fréquence ou FSK (Frequency
Shift Keying), ou avec leurs variantes peuvent générer des taux d’erreurs ¢élevés lors de la transmission
du signal. Les taux d’erreurs binaires ou BER (Bit Error Rate) en fonction du Signal/Bruit permettent de

juger de la qualité du codage.

Plus on code de bits par symbole, plus les symboles sont rapprochés et donc plus on est sensible
au bruit. Un symbole trés bruité et donc ¢loigné de son emplacement d'origine, peut étre confondu avec
le symbole adjacent (d'ou l'utilité des opérations d'entrelacement et de corrections d'erreurs). Lors des
streaming de flux vidéo visualisés au niveau des terminaux mobiles, 1I’opérateur en question doit pouvoir
faire des diffusions a ses abonnés en démodulant le signal QPSK et modul¢ par la suite les trains MPEG
en QAM 64 par exemple. Une des principales caractéristiques des canaux de diffusion numérique tient
au fait qu'ils peuvent subir des grandes dégradations sans que cela ne soit visible. Mais lorsque I'on

dépasse un certain seuil, la rupture de service est brutale et totale.

La modulation OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) [28-31] fournit un moyen
efficace pour résister aux multi-trajets (NLOS). Avec le temps symbole de 'OFDM et I'utilisation d'un
préfixe cyclique, les interférences inter-symboles (ISI) sont éliminées. La modulation OFDM est
composée de multiples bandes étroites avec de multiples sous-porteuses orthogonales entre elles.
L'évanouissement du signal est localisé a un sous-ensemble de porteuses : ce qui est relativement facile a

¢galiser.

L.5 Le signal transmis observé t recu au niveau de la station de base

Des canaux de transmission imparfaits entrainent des pertes de propagation du signal qui

génerent des erreurs lors des échanges de données.

Soit un systéme avec K terminaux et L cellules équipées chacune d’une station de base (BS) qui

est surmontée de M antennes. Avant la transmission des données, les K terminaux en phase montante et
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les M antennes en phase descendante s’échangent un signal d’information appelée «séquence

d’apprentissage».

Soit une station de base choisie pour recevoir I’ensemble des signaux des K terminaux comme le

montre la figure 1-3 ci-dessous :

¢

[-th cell

Figure 1-3 : Le schéma de contexte étudié

Les modes de propagation sont de type TDD ou FDD, en transmission synchrone voire

asynchrone (cf. figure 1-4).

—=: transmission synchrone

—>: transmission asynchrone

7
H MS

)

Figure 1-4 : Les modes de transmission
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Le mode TDD génére une synchronisation en temps de toutes les stations de base (BS) d’une

méme zone géographique (via récepteur GPS). Les bandes dédiées montant (Upload / UL) et descendant

(Download / DL) sont séparés par une bande de garde.

Le mode FDD génére une synchronisation en fréquence par le réseau de transmission. Les

bandes dédié¢es montant (Upload / UL) et descendant (Download / DL) sont séparés par une bande de

garde.

Les effets d’éblouissement sont dus aux effets de transmission radio non attendus par le

récepteur. Les bruits peuvent €tre additifs (thermique, radiations, etc.) ou multiplicatifs (atténuations

successives, etc.).

Le vecteur signal recu et observé y; au niveau des M antennes, lors de cette séquence

d’apprentissage, s’écrit comme suit dans 1’équation (1-7):

L
Vi =+/Pu Z Lxi +1y
i=1

Ou I} ; est la matrice du canal

lh{tl

XY | channel }——>( «+ } -
Telle que décrit sur la figure 1-5, ci-apres:
; r1,1 ;
Transmiters : Receiver
g e
6 — Tt

Figure 1-5 : Le canal de propagation

Avec,
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I T Y
I, = 1 I py:
il : . :

| PSR PRI e

I, représente la matrice de canal de dimension M X K. /p,x; est le vecteur transmis de
dimension K X 1 (la puissance moyenne utilisée par chaque utilisateur est p,) et n; contient M X 1
¢chantillons de bruit blanc gaussien additif (AWGN). Nous supposons que les éléments de n;sont

gaussiens, distribués avec une moyenne et une variance nulles:
HY _ .2
E[nng'] = og,lu
Hp 1 — 2
E[n/n] = Moy,

Le vecteur signal résultant se décompose en une partie composée de I’information et en une autre
partie composée des bruits des terminaux et des interférences induites par les pilotes envoyés par ces
derniers. Les antennes de réception forment les vecteurs de signaux regus des terminaux présents dans

toutes les cellules.

La matrice I;; du canal est décrite comme suit:

[ = AG;;
Ou:

A est une matrice complete de dimension M X P qui gere le fast-fading. P est ’ensemble des
directions des signaux dérivés par des obstacles présents sur leur trajet. Le canal est un modéle a
dimension finie présentant un domaine angulaire divis¢ en un nombre important mais fini de P

directions, P < M, a travers lesquelles transitent les informations. Chaque direction, correspondant a un
pas % dans ’intervalle [— /2 ,7'[/2], p=1,..,P,m=1,..,M. Les coefficients Ay p s’expriment [50]

comme suit dans 1’équation (1-8):

A =L msin(FE)]

2~ Jp (1-8)
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G;; est une matrice de dimension P X K qui contient les gains de chemin. Les ¢léments de la

matrice G; , représentés par G;(:, k), sont supposés indépendants.

E[Gi.Hl(::k)Gi,z(:»k)] = gllkgllk [Z lgu(m, k)|?| =

P
Z |gilkm|2] =1
m=1

Le canal de propagation G;;, tel que décrit par I’équation (1-9) ci-dessous, modélise
I'évanouissement rapide indépendant, I'atténuation géométrique et 1'évanouissement log-normal:

Giy = Hy D}/’ (1-9)

H;, est la matrice P X K des coefficients d'évanouissement rapide entre les K utilisateurs et la

station de base de référence. Les vecteurs de la matrice H;;, représentés par H;,(:,k), sont

ilkm|2] =1

D;, est une matrice diagonale K X K dont les éléments diagonaux sont donnés par [Di,l]

lgilk-

indépendants:

E[H GO RH G k)] llkhllk a(m, k)|2

kk

Par conséquent, y; s’écrit comme suit dans 1’équation (1-10):
L
Y= \/PuAZ Gigx;+mn = \/PuAZ HllDll Xptn = \/PuAZ HiyyBipxi + 1y (1-10)
i=1

1.6 Le canal de propagation

Avec les effets d’atténuation dans le canal, nous étudions les effets de modélisation du path loss

et de shadowing décrits par I’expression de f5;;;, dans 1’équation (1-11):

oS

Bk = e (1-11)

Ou,
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af f est les coefficient linéaire d’atténuation.

Le path loss qui inclut les gains d’atténuation, est décrit par I’équation (1-12) :

n

P, (d)[dB] = P,(d) + X, = P,(dy) + 101log (di) + X, (1-12)
0

Ou,
n est ’'index d’atténuation

X, décrit les effets de shadowing qui suivent la loi de distribution normale décrite dans

I’équation (1-13) :

1
f(Xy) = ——=e *W?*/20° (1-13)
2o’

En faisant varier af f de 1 a 5, ’affaiblissement dans le canal étudi¢ avec les différentes valeurs

de M et P, est montré sur les figures 1-6 a 1-8, ci-dessous :

Channel attenuation due to linear fading M=28 & P=24
16 r r r

= att_canal_aff=1
— att_canal_aff=2
15 & att_canal_aff=3 [
att_canal_aff=4

— 1t att_canal_aff=5

\
1

Attenuation (dB)

\ ¥ < + = %
11 = - = &

10

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
pow, (dB)

Figure 1-6 : L’atténuation du canal due aux effets de fading pour M=28 et P=24
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Channel attenuation due to linear fading M=128 & P=24
22 r r T
‘ ~ att_canal_aff=1
21.5¢ —*— att_canal_aff=2 []
‘ —+— att_canal_aff=3
217 att_canal_aff=4 ||
\ —F— =
20.5 \\\‘ att_canal_aff=5 ||
—_ ﬁ$ \
i%, 20 \\\ \
8 \\ \ \
5 1951
=] x\,;
3 Sl
g 19 \\\
18,5 ¢
18 % e
17.5 L S S S
17
2 4 6 8 10 12 14 16

pow, (dB)

Figure 1-7 : L’atténuation du canal due aux effets de fading pour M=128 et P=24

Channel attenuation due to linear fading M=128 & P=48
20 4 T 4
~ att_canal_aff=1
— att_canal_aff=2
19 ¥ att_canal_aff=3 I
r att_canal_aff=4
— 5 att_canal_aff=5
18-
)
E \
c \|
k] o
2 17?\\
=} \
c \
2 \\ \
< \\\
1 1
6[1 ﬂ
15 o —
R e e====——1
o = i i =
14
2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
pow,_ (dB)

Figure 1-8 : L atténuation du canal due aux effets de fading pour M=128 et P=48

A cause des obstacles, le signal accuse du retard dii a un multi-trajet ou a un délai, au niveau des
terminaux mobiles a I’arrivée.
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Des atténuations inattendues sont perceptibles a partir de 2 dB. Le canal est ainsi perturbé avec
ces variations aléatoires du fait des types de signaux, des modes de propagation et de I’amplification du

bruit.
1.6.1 La bande de cohérence

Dans un temps de cohérence donné, avec une bonne synchronisation de la porteuse et des
symboles, le nombre de séquences de pilotes orthogonaux envoyés est limité et réutilisé dans les cellules

voisines.

Dans cette situation, un temps de cohérence est nécessaire pour mieux évaluer le canal. Une
partie de l'intervalle de la bande de cohérence du canal (cf. figure 1-9) est ensuite utilisée pour la

connaissance du canal lors de la liaison montante.
L-1
h(t) = Z a;6(t —T;)
i=0
a; est un facteur d’atténuation; t; est le délai
o w /L1
H(F) =f h(t)e /?7Ft dr =f Zalﬁ(r—n) e J2mFtdr
0 0 \<
=0
La transformée de Fourrier d’un systéme de communication sans fil multi-trajets est:
L-1
H(F) = z a; e 2T

i=0

Le delay spread 7,,,4, s’€Xprime comme suit:
Ot ax — TL-1 — To

Soit g; arrivant a 7; telle que:

— 2
gi = lail
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-iéme

Le rapport entre la puissance du i~ trajet sur la puissance totale est décrit dans 1’équation (1-
14):
_ Yi G
Cgot g1t ot g f;égj

(1-14)

i

Le délai moyen est de:

L-1

|g;| Tl:Z]{;()llgilTi
gt Xkl

i=0
Le RMS (Root Mean Squared) du delay spread est:

L-1
0f = bo(tg— D) + by (t1 —D?+ -+ b4 (7,1 — )% = Z bi(t; — ©)?
i=0

L—1 —~2
» 2z 9i(m—17)
O0r = -1
i=0 Ji

j2f5&|ai|2 (r; — ©)?
O'T =

Yisolail®

Le point significatif de changement dans la bande de cohérence, point de déviation:

La bande de cohérence du systéme est de:

B 5 1 1
~ X—=—
¢ 40, 20,

1 1

Bk —=—
¢ o, RMSdelay

Si oy est tres faible et 0; K Tgympere alors il n’y a pas d’ISI (Inter Symbol Interference). Si

07 » Tsympoie 11y aura ISI (Inter Symbol Interference).
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B, > 2B,

Si la bande passante du signal Bg < B, la bande de cohérence, alors il n’y aura pas de distorsion
du signal regu : c’est le phénoméne de «Flat fading». Cependant si Bg > B, alors il y aura distorsion

dans le signal recu:

|H(F)| ’

F=!ggherem:e Bandwidth

0

" H(F)X(F)
HIFIX(F) |

N

Figure 1-9 : Intervalle de la bande de cohérence du canal

S’il y a distorsion de la fréquence sélective dans le domaine fréquentiel, alors il y a ISI (Inter

Symbol Interference).
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La relation entre B. et o, (delay spread) (cf. figue 1-10) dans les domaines temporel et
fréquentiel:

Temps Fréquence

T o:=0

R

g;=00

Figure 1-10 : Relation entre B et o, dans les domaines temporel et fréquentiel

Si T, est supérieur au temps d’estimation inter-canal, alors il y a «slow fading». S’il est inférieur

au temps d’estimation inter-canal, alors il y a «fast fading».

En résumé, les conditions d’ISI et de No ISI (cf. figure 1-11) sont:

Tc !
I
]
Slow-Fading 1 Slow-Fading
Flat-Fading i Frequency Selective
(No1sI) i (1s1)
]
I
|
I
_________________________ e

I
I
i

Flat-Fading i Frequency Selective

Fast-Fading | Fast-Fading
I
(No1sl) ! (1s1)

i
]
]
I
]

O—T

Figure 1-11 : Les conditions d’ISI et de No ISI
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1.6.2 1a bande de cohérence dans les ondes millimétriques

1.6.2.1 Les ondes millimétriques

Les radiocommunications mobiles fonctionnent dans des bandes de fréquences qui nécessitent
une grande harmonisation du spectre (cf. tableau 1-1) entre les Etats, les opérateurs & FAI les

fournisseurs, les industriels et les régulateurs.

L’attribution des futures bandes de fréquences aux enchéres (700 MHz; bandes L; 2,3 GHz; 2,6
GHz TDD;3,5 GHz) par les régulateurs est nécessaire pour les réseaux 4G et 5SG mais aussi pour
d’autres usages comme les réseaux dédiés aux objets connectés, les réseaux mobiles dédiés aux usages
professionnels, la fourniture d’acces a Internet fixe dans les zones reculées avec des débits identiques au

cuivre.

Le souci de faire fonctionner les terminaux sur tous les réseaux 5G du monde doit pousser tres
rapidement a [’utilisation de bandes de fréquences communes. D’ailleurs les organismes comme le
3GPP, le CMRI19 (Conférence Mondiale des Radiocommunications de 2019), etc. travaillent et
échangent sur les spécifications qui doivent nous y mener. Etant donné qu’il est difficile de couvrir tout

un territoire, les zones peu voire pas couvertes existent encore.

Plus il y a de couverture mobile, plus 1’'usage de la 4G voire la 5G serait rentable pour tout
opérateur. Le risque est de voir la 5G étre réduite dans des ilots dans certains pays déja que la 4G ne
tient pas la promesse de la couverture prévue lors de I’achat de la licence d’exploitation, face a la

concurrence livrée par les opérateurs.

A défaut de bandes pensées pour une couverture globale du territoire, la 5G sera composée de
réseaux fortement maillés, notamment dans les villes, dans les stades, dans les batiments et surtout de

small cells pour couvrir certaines zones.

Plusieurs pistes de recherche s’orientent sur 1’utilisation d’ondes millimétriques (entre les bandes
30 et 300 GHz), sur la taille et le nombre des antennes, sur la propagation, sur la puissance échangée

entre les émetteurs et les terminaux, sur la durée de vie des batteries, etc.
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L’IUT a autorisé la planification et I’utilisation de longueurs d’ondes millimétriques pour le

mobile d’ici 2019.

La 5G permettra 1’utilisation de n’importe quel spectre et n’importe quelle technologie d’acces

pour offrir la meilleure qualité de service.

Les ondes millimétriques offrent des débits élevés par rapport aux technologies 2G, 3G et 4G qui
ont mis 1’accent sur la pénétration dans les batiments, la distance d’émission, la couverture d’ou la

nécessité d’utiliser des small cells.

Fréquences faibles Fréquences moyennes Fréquences ¢levées
(inférieures a 2 GHz) (226 GHz) (supérieures a 6 GHz)
couverture intérieure couche de couverture et de capacité couches de données nécessitant
large et profonde (meilleur compromis): des débits de données
= Le3GPP > 5G-NR @ 3,3-4,2 extrémement €levés (Les
GHz bandes 24,25-27,5 et 40,5-43,5
= 3,3-3,6 GHz - clé de I’évolution | GHz sont les gammes de haute
de la LTE-A et de la 5G en fréquence les plus prometteuses
Afrique pour la commercialisation
= GSA (Global Mobile Suppliers | précoce de la 5G a 1'échelon
Association) encourage la | mondial)
libération de la bande 3,3-3,4 | = FEtudes sur 24,25-27,5 GHz;
GHz (@ Fixed Radio Systems) a 31,8-33,4 GHz; 37-43,5
I’IMT-International Mobile GHz; 45,5-50,2 GHz; 50.,4-
Telecommunications ou au 52,6 GHz; 66-76 GHz; 81-
Systeme International de 86 GHz
Télécommunications mobiles =  30-300 GHz: ondes
millimétriques

Tableau 1-1 : Tableau récapitulatif d’utilisation des fréquences suite a 1’arrivée de la 5G

1.6.2.2 La nature de la bande de cohérence dans les ondes millimétriques

Pour des besoins d’évaluation de la sélectivité fréquentielle du canal, la bande de cohérence peut
¢galer dans certains cas la largeur de la bande. Soit la réponse impulsionnelle du canal qui est donnée

par :

h(r) = Z a,8(t — 1))

l
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a;=I’amplitude du [**™€ trajet du canal

#,= le retard du [*®™® trajet du canal

T,= le temps d’échantillonnage

h(D) = ) @ 6(r - Ty

l

La réponse en fréquence permet de calculer la bande de cohérence si le canal est quasi-plat

(homogénéité de la tenue constante d’amplitude de signaux).

Le théoréme d'échantillonnage de Shannon-Nyquist [32,33] dit que la fréquence

d'échantillonnage est au moins deux fois supérieures a la bande de fréquence du signal.

En couverture indoor, les retards sont équivalents a l'intervalle d'échantillonnage tandis qu’en
couverture outdoor, les retards sont trés grands comparés a l'intervalle d'échantillonnage. Et ce retard

peut générer la situation d’une bande de cohérence égale a la largeur de la bande.
1.7 La démodulation du signal a traiter

Il y a, entre autres, le démodulateur a base de corrélateurs de signaux et le démodulateur a base
de filtres adaptés. Ces derniers permettent de maximiser le SNR a leur sortie si la puissance du signal

d’entrée est corrompue par un bruit blanc gaussien.
1.8 La reconstruction des symboles

La reconstitution des signaux transmis par un systéme de communication pousse a étudier les

techniques de reconstruction de symboles.

Sans bruits et interférences qui perturbent 1’atmosphere, tout récepteur pourrait recevoir

parfaitement I’intégralité de I’information envoyée par I’émetteur.
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Quand le signal x(n) est dégradé, le probléme est la reconstruction de la séquence [34-35] des

symboles X(n). Il s’agit donc d’estimer la séquence des symboles qui rapprochera X¥(n) de x(n).

A partir de la figure 1-2, I’adaptation de I’égaliseur exige la connaissance du signal
d’information x(n). Elle utilise une séquence x(n) préalablement stockée en mémoire, et appelée

«séquence d’apprentissage». Cette séquence ne constitue pas une information utile a transmettre.

Pour égaliser le canal de transmission, on a besoin des données regues u(n) a I’entrée de
¢galiseur et de quelques informations a priori sur les statistiques du signal d’information X(n) comme

la variance.

Soit un canal supposé linéaire, il est donc paramétré par sa réponse impulsionnelle supposée Etre

finie (RIF) de longueur L:

C, = [co(n) ¢y (D) ... ... ... c_1(m) T
La sortie discrete bruitée du canal peut étre écrite dans 1’équation (1-15) sous la forme:

u(n) = XL.C, + b(n) (1-15)

X,=vecteur des signaux regus a I’entrée du canal:
XI'=[x(n) x(n=1) wve oo ee..x(n — L+ 1)]

Le nombre croissant d’utilisateurs, la rareté des fréquences dans le spectre radioélectrique et le
besoin de communications fiables multi environnements entrainent plusieurs contraintes sur la méthode

d’égalisation a utiliser dans un systéme de communication.

L’égalisation est une technique utilisée par les récepteurs des systemes de télécommunications
afin de réduire I’'ISI. L’ISI est une addition d'un symbole avec le suivant plus le précédent 1égérement

déphasé.

Entre chaque symbole transmis, on insére une zone "morte" appelée intervalle de garde. De plus,

la durée utile d'un symbole sera choisie suffisamment grande par rapport a I'étalement des échos.
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Ces deux approches vont limiter l'interférence inter symboles (si celle-ci se produit au début des

symboles, c'est I'intervalle de garde qui est affecté):

lere approche:

Entre la phase de démodulation et la phase de décodage au niveau du récepteur, un égaliseur est

appliqué.

Certaines ¢études se sont intéressées au filtre appliqué sur le signal a I’entrée du récepteur de
manicre a ¢liminer les effets de I’interférence inter-symboles (ISI, Inter-Symbol Interference) mais pas

sur les effets du bruit. Un tel schéma est montré sur la figure 1-12 suivante:

u(n) y(n) x(n)
—=| Egaliseur 2 Decideur —=

Figure 1-12 : Schéma de I’égalisation

Avec :

e {y(n)}: Séquence discréte a la sortie de 1’égaliseur

e {X(n)}: Séquence des données estimées a la sortie de I’élément de décision

Le calcul récursif des parametres du filtre est réalis¢é au moyen d’un algorithme adaptatif
minimisant un certain critére d’erreur, comme 1I’Erreur Quadratique Moyenne (EQM) entre la sortie du

filtre y(n) et le signal d’information x(n).

L’EQM (Erreur Quadratique Moyenne), proposée par Lucky et Rudin, en 1967, est la base de la

plupart des travaux actuels en égalisation supervisée.

Dans le décideur, un quantificateur va discréditer I’amplitude de la sortie du filtre y(n) de fagon a

produire un symbole X(n).

2éme approche :

Les effets de bruit sont minimisés. La méthode d’Estimation de Séquences par le Maximum de

Vraisemblance (ESMV) est une stratégie efficace pour deviner un estimateur. Le schéma de ’ESVM
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comprend un filtre de prétraitement appelé filtre adapté. Il est traditionnellement analogique et il
minimise la probabilité d’erreur de décision en supposant que le bruit soit additif et que le canal de
transmission n’introduise pas d’interférence inter-symbole. Le deuxiéme bloc est un estimateur pour

reconstruire le symbole transmis a I’aide de 1’algorithme de type Viterbi. (cf. figure 1 13)

u(n) _ v(n) | Estimateur: |[X(x)
— Flltrer Algorithme =
adapté de Viterbi

Figure 1-13 : Schéma de ’ESVM

Le canal de transmission et 1’égaliseur ont été identifiés a 1’aide de la base des fonctions delta de
Dirac. L’étude de I’identification des canaux de communication et des égaliseurs se fait en utilisant des
bases de fonctions orthogonales [Kautz, 1952], [Young et Huggins, 1962] et [Broome, 1965] (fonctions
avec pole adaptées a des systémes non oscillants et celles avec poles adaptées a des systémes oscillants)
et des filtres. Les filtres sont supposés étre linaires, invariants dans le temps, causaux et
asymptotiquement stables. Ils sont décrits par une €équation aux différences, une réponse impulsionnelle

discréte ou une fonction de transfert.

La sortie de 1’égaliseur y(n), est utilisé par un algorithme récursif qui adapte les coefficients de
I’égaliseur selon un critére a minimiser. Apres plusieurs itérations, 1’algorithme doit converger vers un
régime stationnaire ou les échantillons a la sortie de 1’égaliseur s’approchent de la séquence de données
émises. L’¢lément de décision fournit a sa sortie les symboles €émis avec une probabilité d’erreur qui
doit étre la plus faible possible. Typiquement, une séquence dite d’"apprentissage" est utilisée au début
de la transmission des données afin de permettre a 1’égaliseur de converger vers une solution qui permet
la connaissance du canal. Cette séquence est connue par le récepteur, elle lui permet alors de créer un

signal d’erreur (cf. figure 1-14) décrite dans 1’équation (1-16):
e(n) = x(n) —y(n) (1-16)

La qualité¢ de 1’approximation par 1’erreur relative est le rapport signal/erreur, R, au niveau de
I’équation (1-17):
Dl Ix]1? 1

llellz lle =202 llxl2 = 12112 |

R 5 (1-17)

~

X

X
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On peut aussi exprimer cette relation en dB :

Ry, = 10logR = —10log <1 -

Figure 1-14 : Représentation graphique de I’estimation de 1’erreur

Ou la troisiéme égalité est obtenue en appliquant le théoréme de Pythagore:
lxl1Z = llell® + lI2I1?

Cette relation est intéressante dans la mesure ou elle permet de détecter un signal dans du bruit

par filtrage par exemple (cf. figure 1-15):

S(0)-50)

O —x() + n) ”

Figure 1-15 : Détection d’un signal dans du bruit par filtrage

1.9 Le décodage des symboles

d’algorithmes de décodages qui approximent la détection optimale par

Il se fait a l’aide
maximum de ressemblance a 1’aide de I’algorithme de propagation de croyance (Belief propagation), par

I’algorithme MV (Maximum de Vraisemblance), trop complexe.

Soit le systéme (r X t) tel que r > ¢,

y=Hx+n
X1

y=Ilh h, hdl i l+7
N

45
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Soit Q le pseudo-inverse de la matrice H, alors :

'y ={o5i =)
¥y, permet de décoder x; :
y=hyx, +hyx, + -+ hex,+ 7
V1 =@y = @i (haxy + hoxy + -+ hex,) + g1 7
yi=x+0+--+0+7
Vi=x+1

Si ’effet de x4 est enlevé, alors nous obtenons:

Yo=Yy — }_7v1x1
yz = (szz + -+ Etxt) +n
X2
X3

V. =H'|'|+7
x
Considérant,
Q' = (HY)?

Et répétant le méme processus tour a tour, tous les termes (x5, X3, ..., X;_1) seront décodés.
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Chapitre II: Les interférences et évolutions numériques du
mobile
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Chapitre I1: Les interférences et évolutions numériques du

mobile

Avec I’addition d’équipements dans les systemes de radiocommunications mobiles, beaucoup
d’interférences sont générées et les terminaux cherchent en permanence les meilleurs canaux et les
fréquences disponibles pour émettre et recevoir avec la bonne QoS. En effet, les signaux envoyés par les
terminaux et les stations de base empruntent plusieurs trajets, du fait de nombreux phénomenes
physiques, entrainant des retards respectifs vers leur destination et causant des interférences entre
symboles successifs. Ces nombreux phénomenes physiques (réflexion, diffraction, distorsion, perte de
puissance, évanouissement, etc.) créent une erreur entre le signal a l'arrivée et le signal d'origine. Pour la
correction de ’erreur, des dispositifs technologiques et physiques sont utilisés pour reconstituer, au
moyen d’algorithmes, I’information telle que transmise. Pour ce faire, une séquence pilote est envoyée
en permanence en méme temps que I’information émise pour analyser et corriger 1’erreur subie lors de la
transmission radio. Lors de la connaissance de 1’état du canal nécessaire a une bonne estimation du débit
de transmission et de réception, des messages séquencés de symboles binaires sont envoyé€s entre les
émetteurs et les récepteurs. La matrice du canal entre les émetteurs et les récepteurs est estimée et des
détecteurs sont intégrés au niveau des récepteurs pour réduire les bruits et les interférences afin de
calculer efficacement les débits minimum et maximum réellement mesurés dans le canal de
transmission. En plus des interférences déja évoquées, viennent s’ajouter des effets de contamination des
symboles pilotes dus a I’interaction de tous les symboles intra et intercellulaires qui sont envoyés. La
contamination des symboles pilotes [36-38] constitue un goulot d'étranglement pour la performance.
Toutes les séquences des symboles pilotes entrainent un effet de contamination complexifiant encore
plus I’algorithme qui permet de récupérer I’information initiale. De ce fait, dans les systémes massifs
MIMO, cette contamination pilote sera importante. Pour faire face aux fluctuations de la fonction de
transfert H(f), la technique OFDM est habituellement adoptée. L’OFDM est la clé de la technique
d’acceés broadband sans fil qui supporte des débits de données dépassant les 100 Mbits/s. La norme
802.11 a/g/n est également basée sur ’OFDM et permet d’atteindre les débits de 200 Mbits/s. Ces

différentes technologies évoluent en visant 1’efficacité spectrale tout en faisant face aux interférences.
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Ce qui justifie parallelement le déploiement de techniques permettant de combattre ou de réduire les

interférences.

I1.1 Contexte

L’écosystéme des communications personnelles s’est renforcé avec les évolutions des
technologies mobiles initiées par le 3 GPP [39] et les standards Wifi 802.x de I'IEEE et du Forum
WiMax (cf. figure 2-1).

|EEE

802.11b Wlfl
2G:GSM, PDC - roaming, SMS, Data bas débit; CDMA (codes) = 15-95

802.11a

2.5G = commutation par paquets avecle GPRS = EDGE =2 + de débits 80211g

802.11n

HHEE

3G > UMTS R99, CDMA 2000 - WCDMA > supporte FDD/TDD

Augmentation de I'efficacité, de la bande passante et des débits

HSDPA/ IXEVDO B02.18d
HSDPA/ 3G+ 93.5(3 | HSUPA release Fixe%‘ IEEE el le Wi F
HSUPA .~ | rop&TOD 0>ASB Wima .e e |:nax orum
’ ; tiehnent la rupture
Rel 5 (2002) 3 9G L7 LTE - 802.1de >0l .
Rel 6(2005) 6/ 4,' FOD&TOD L Mohile te?hn Iog'ql_]e avecle
Débit 4G Rel-3 Wimah Wimag Mobile
! i
¥
Latence 4G/|MT' LTE-Advanced Wimaxa 802.11ac
HSPA+ Adva nced Rel 10et 802.16m 802.11ad
Rel 7(2007) au-dels
Rel 8(2008) Le 3 GPP (3rd Generation Partnership Project) / ETSI ont défini de
v nombreuses releases entre 1998 et 2016. v

Figure 2-16 : Synoptique des évolutions du mobile et du Wifi

A la suite de la 4G, la 5G (cf. figure 2-2) rendra le monde hyper connecté avec des

communications de masse a trés hauts et bas débits.

De nouvelles bandes de fréquences seront indispensables avec les nouvelles applications et
services temps réels, financiers, bancaires, etc. Avec toutes ces technologies déployées, il y aura de
nombreux rayonnements de nature constructive voire destructive au niveau de I’écosystéme des
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communications personnelles. Les problémes et risques a envisager seront 1’intégrité, la fiabilité, la

sécurité des données, etc.

La finalité est de gérer les interférences, les interactions, les pertes de données, les rejets de
connexion, etc. Des pistes sont étudiées pour se protéger des nombreuses interférences qui impacteront

les applications et services de I’IoT et de I’'loE : M2M, H2H, D2D, etc.

4G 5G 7

Requirements

Higher data rates

Efficient spectrum use
Spatial resource

Low delay & link adaptability
Reliable service everywhere
Rel 14 High connection density

3GPP Reld standardization

LTE, LTE-A e B o
WS wems  Retd
My 20W0

| 2016 2018 20204

802Ms  BO2Mb  B02flg  BO2Mn  B02Mac Proposed enabling technofogies
| 3024 1al Massive MIMO
3'052551 §GHz | |24GHz 24GHz | 2485GH: | 5GHz 802.11ad R
WL'M SiMups  1iMops  S4Mugs  B0OMbps | 7Cbps 802.11ax Small Cells, HetNets
standards 802.11ay New Modulations
IR EEIRED New Frequency bands
Figure 2-17 : Le standard 5G
I1.2 Le bruit

C’est un signal indésirable, externe ou interne au systeme, additif ou multiplicatif. La variance du

bruit permet la détection des puissances des trajets du canal. L’écart-type du bruit permet la détection

des amplitudes des trajets.
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I1.2.1 Le bruit thermique

Il est propre a tout composant €lectrique/électronique. Appelé Bruit de Johnson-Nyquist [40-41],
il est dii au mouvement aléatoire des €lectrons libres au niveau des éléments inductifs et capacitifs des

antennes de la station de base. Sa densité spectrale de puissance (W/Hz) s’exprime comme suit

KT
S(f) =

T= température en Kelvin au niveau de I’antenne

K= constante de Boltzmann
I1.2.2 Le bruit blanc gaussien

C’est le processus ou la densité spectrale de puissance du bruit est la méme sur chaque fréquence
dans le canal de transmission. Le bruit blanc gaussien suit une loi normale de moyenne nulle et de

variance o2 établit comme suit dans 1’équation (2-1) :

1 X
DSP(x) = ——exp (— —) 2-1)

I1.3 Le fading

Les caractéristiques d’évanouissement (fading) des canaux sans fil sont présentées, dans le cas de

champ proche, comme suit (cf. figure 2-3) :
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Figure 2-18 : Les trois niveaux du Fading

Le signal se dégrade a cause des perturbations de type interférences, bruits, etc. et également a

cause des problémes de propagation dus aux atténuations, aux déphasages, aux trajets multiples, etc.

La propagation des ondes radio obéit a des regles complexes, surtout lorsqu’il y a des obstacles
entre 1I’émetteur et le récepteur. Parmi les modifications que peut subir une onde, on peut citer la

réflexion, la diffraction, la diffusion, la réfraction, etc.

L’onde suit plusieurs chemins parall¢les décalés dans le temps, de telle sorte que le récepteur
peut recevoir différentes copies du méme signal a des instants différents. Ces phénomenes dépendent
bien sir de la fréquence utilisée et de la nature des obstacles rencontrés (murs en béton, forét dense,

facade en verre, espace ouvert, etc.).

En propagation radio, on utilise trois modeles qui s’emboitent pour donner une précision du

fading : I’affaiblissement de parcours, I’effet de masque et I’évanouissement rapide.
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I1.3.1 L’atténuation en espace libre

La puissance regue en espace libre donnée par les équations (2-2) et (2-3) de Friis [42,43], est :

ROD-?Zzzi (2-2)
P.(d) = PIRE + 10logG, + 10logK — 10a logd — 10f log f (2-3)
P,= puissance émise en Watt
G.= gain d’antenne de I’émetteur
G,=gain d’antenne en réception
A= longueur d’onde en meétre
d= distance entre le terminal émetteur (MS) et la base station (BS)
L’affaiblissement de parcours ou Path-Loss est donn¢ par 1’équation (2-4) :
—10 log(K) + 10a log(d) + 108 log(f) (2-4)

Ou les constantes K, o et f ont été évaluées et modélisées en fonction des environnements et des
bandes de fréquences. Parmi les principaux modeles, il y a les modeles de Hata-Okumura, Walfish-

Ikegami, etc.
I1.3.2 Le shadowing (I’effet de masque)

En présence d’obstacles ou de masques, le signal est affaibli suivant 1’équation (2-5).

P,G,G.A?

(41d)2L @-5)

Pr(d) =

L= facteur de perte du systeme; L > 1

La puissance regue est matérialisée par un effet de masque. Ce facteur de perte, L, en dB est une

variable aléatoire de distribution gaussienne avec une moyenne nulle et un écart-type o.
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Cependant, en un point donné, la puissance regue n’est pas tout-a-fait prédictible et peut s’écarter

de la valeur moyenne donnée par 1’affaiblissement de parcours.

L’effet de masque peut étre décrit par une loi de distribution log-normale déterminée par u et o
qui sont respectivement la valeur moyenne et 1’écart-type du signal aléatoire complexe recu décrit par

I’équation (2-6) :

1 _ (nr — w?
p(r) = N exp( T o2 > (2-6)

I1.3.3 Le fast fading (les évanouissements rapides)

En mobilité, il y a d’assez grandes variations autour de la puissance moyenne : cela est dii aux

évanouissements rapides.
I1.4 La propagation multi-trajets

A cause de la diffusion et aux réflexions, le signal obtenu est une combinaison de signaux
provenant de différents chemins. Différentes copies des différents signaux ont des temps d’arrivée
différents et des atténuations de puissances différentes. La réponse impulsionnelle du canal est donnée

par :

h(r) = Z a,8(t — 7))

l

a;= I’amplitude du [**™€ trajet du canal

#,=le retard du "™ trajet du canal

Ts=le temps d’échantillonnage

h(r) = Z @, 8(t —1,T,)

l
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Au niveau de I’antenne réceptrice, les signaux peuvent s’additionner ou se soustraire. Dans ce
dernier cas, la puissance regue est beaucoup plus faible, on dit qu’il y a un trou d’évanouissement
(fading hole). Lorsqu’il y a une vue directe entre I’émetteur et le récepteur (Line Of Sight, LOS), la
puissance suit une distribution de Rice, sinon (Non Line of Sight, NLOS) une distribution de Rayleigh.

I1.4.1 Le canal de Rice
En propagation LOS, le signal y(t) s’écrit comme suit :
y(©) = a(®)s(t) +n(t)
s est I’amplitude du signal LOS
a(t) est une variable aléatoire gaussienne complexe de moyenne non nulle.

r(t) = |a(t)] est la variable de Rice de densité de probabilité décrite par 1’équation (2-7), avec

r=0

202 o2

r r? + s? s
- L)) o

I1.4.2 Le canal de Rayleigh

A cause des trajets multiples, en NLOS, la puissance du signal en bande de base, lors des
évanouissements, est une enveloppe comprise entre une limite haute et une limite basse dont
I’amplitude a = /x? + y2. Les signaux ont tendance a suivre une distribution gaussienne dont

I’amplitude suit une loi de Rayleigh décrite comme suit :

Soit:
L-1
h= ) a;e /2™ = x + jy = ael?
i=0
L
h = z a; cos(2nF.t;) — ja;sin(2mF,t;)
i=0

Ce qui donne :
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L-1

X = z a; cos(2mE.T;)

i=0
L-1
y = Z —a; sin(2rF,t;)
i=0
x et y sont des composantes aléatoires de natures gaussiennes. La variable aléatoire gaussienne
s’écrit:
x~N(u, %)

La fonction f; de densité de probabilité (PDF) est donnée par :

fe = 1 o~ (x-)?/20?
V2ma?

N (0,1) est appelé le standard normal qui donne la fonction de densité de probabilité (PDF):

1 e—x2 /2

V2m

Pour la fonction f(x, y), nous obtenons 1’équation (2-8) suivante :

1 —(X2 +y2)

floy) = g—se 207 2-8)

Les variables gaussiennes x et y sont telles que :
x,y ~ N(0,0?)
En termes de coordonnées polaires :
r2 = x2 +y?

0 = arctan (%)

0 suit une distribution uniforme [0,2 7] et r suit une distribution en amplitude donnée par :

r _r
= — 202
fr)=—e
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Ce qui donne la fonction de densité de probabilité suivante avec I’équation (2-9) :

f@r,6) = f(r)f(6)

r2

e 207 (2-9)

f@r,0) =

2mo?

r et O sont deux variables indépendantes.
Avecr =20

Et

, _ Elx+jy®)
of =———

D’apres Lindeberg-Lévy, le théoréme limite central admet plusieurs généralisations qui donnent
la convergence de sommes de variables aléatoires sous des hypotheéses beaucoup plus faibles. Ces
généralisations ne nécessitent pas des lois identiques mais font appel a des conditions qui assurent
qu'aucune des variables n'exerce une influence significativement plus importante que les autres. Le

théoréme limite central montre que x et y sont des variables aléatoires indépendantes:
1
x~N (0 ’ E)

1
~NO_
y (.2)

—X

fe(x) = ez =—e™
1 v
271'7
_y2
() = e B = e
X) = e = —¢€
y 2 1 \/E
3
1
fx,y(x:Y):;
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IL.5 Le sparse channel

L’exploitation de la parcimonie des canaux physiques permet de nous renseigner sur 1’efficacité

spectrale, les performances de I’estimation du canal,

Quand le nombre de pilotes croit, 1’efficacité spectrale du systéme diminue. Dans le domaine
temporel, cette dégradation est constatée significativement. L’expression du SNR est donné par
I’équation (2-10):

P P.G.G,A? 1

SNR = — =
B, (4nd)?L Ny(B, + Bq)

(2-10)

B, = bande passante des pilotes dans les systemes OFDM

B, = bande passante des données transmises

Le nombre de valeurs significatives du signal est par conséquent plus petit que le nombre de
pilotes. Un signal est dit parcimonieux dans son ensemble de définition, s’il est composé par un faible
nombre de coefficients non nuls dans son ensemble de définition. Si le vecteur de signal x émis est
parcimonieux, alors la grande dimension de y peut causer une perte d’efficacité ou méme augmenter la
complexité. Pour reconstruire le vecteur x sans perte perceptible, une récente découverte du

"compressive sensing" ou "compressed sensing" [7,44] permet de résoudre le probléme.
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I1.6 Les interférences dans les cellules

domicile
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Figure 2-19 : Les évolutions des cellules

A partir de la figure 2-4, nous allons présenter les différents types d’interférences dans les

cellules.

I1.6.1 Dans la macro-cellule,

(553)
O

Figure 2-20 : La macro-cell

En présence d’une macro-cellule (cf. figure 2-5) en zone urbaine trés dense avec beaucoup de
terminaux, la saturation entraine in fine un goulot d’étranglement, une perte de trafic, etc. la solution est
donc d’évoluer vers les small-cells pour la désaturation compte tenu des exigences de densification et

d’extension pour maintenir les services a offrir avec une bonne gestion capacitaire.
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11.6.2 Dans la small-cell
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Figure 2-21 : La small-cell

Avec les small-cells (cf. figure 2-6), une réorganisation rapproche plus les terminaux des stations
de base de leur cellule respective. Ce qui a un effet de limitations des rayonnements ¢lectromagnétiques

et de perte d’énergie pour les terminaux.
I1.6.3 Avec le déploiement de HNB et HeNB dans les small-cells

Au niveau des résidentiels et des entreprises, le déploiement de HNB (Home NodeB) et de HeNB
(Home eNodeB) (cf. figure 2-7) de technologies 3G et 4G fait qu’en cas de limitation de couverture avec
les antennes des stations de base, les terminaux ont plus tendance a se connecter a ces équipements
(HNB, HeNB) de la technologie femto-cell qui leur permettent de:

— rayonner avec un faible niveau de puissance de transmission du fait de la proximité avec les

antennes femto-cell

— avoir une bonne autonomie de batterie

— améliorer la couverture indoor

— permettre la convergence fixe et mobile

— etc.
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Figure 2-22 : Le déploiement de HNB et de HeNB

11.6.4 Dans les cellules utilisant les «white space»

Communément appelée la bande des 700 MHz (cf. figure 2-8), elle fait partie du deuxiéme

dividende numérique.

470 MHz 694 MHz 790 IVIHer

Bande 700 MHz

Figure 2-23 : La bande des 700 MHz

Avec le basculement de la TV analogique vers les fréquences de la TNT, les applications de la

LTE utilisent ¢galement des fréquences proches de celles de la TNT. Il y a donc:

U Des risques de brouillage de signaux de la TNT qui utilise des fréquences proches
U Des risques de limitation de débit et de capacité pour les opérateurs qui se partageront

cette bande des 2019
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I1.6.5 Le canal adjacent

L’émission de forte puissance pour compenser les pertes de propagation peut entrainer un

brouillage d’autre terminal mobile qui se trouve dans une autre cellule voisine (cf. figure 2-9).

Figure 2-24 : Le canal adjacent

11.6.6 En couverture indoor (Cas d’un stade)

(i)

]

Figure 2-25 : Les interférences au stade

Au niveau des stades (cf. figure 2.10), lors d’événements exceptionnels rassemblant beaucoup de
spectateurs, il y a encore considérablement de bruits, d’interférences et de pollutions des symboles
pilotes pour ce cas de couverture indoor. C’est d’ailleurs I’environnement idéal ou circulent beaucoup

d’informations telles que les flux vidéo, les images, les photos, etc. envoyés simultanément par les
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terminaux entrainant de fait des congestions de trafic, des signaux détériorés, ralentis, etc. lors de
retransmission en direct, beaucoup de retards sont visibles et peuvent dégrader les signaux sur les

équipements de réception.

11.6.7 La couverture et le roaming non intentionnels

Aux frontieres entre pays, a cause des fréquences dynamiques, nous constatons :

U Probléme de couverture et de roaming non intentionnels

U Risque de brouillage de signaux

L’inversion des bandes de fréquence, en FDD, dans des zones importantes ou plusieurs

opérateurs sont présents entraine :

U Dépense beaucoup d’énergie
U Contamination pilote des symboles

U Beaucoup d’interférences intra et intercellulaires

I1.7 La gestion des interférences

Elle se gere de plusieurs facons selon la nature de la cellule, le type de cellule et le mode de

couverture: macro-cell, small-cell, couverture indoor, couverture outdoor, etc.

La gestion des interférences permet d’avoir de bons débits avec les systemes massifs MIMO.

Les systémes de communications sans fil actuels et ceux en voie de standardisation permettent,
comme les acces filaires, de satisfaire des demandes de débits de plus en plus élevés avec un spectre
radio tres limité. Pour avoir la qualité de service, l'introduction de techniques multi-antennaires a joué un
role important dans la performance et I’efficacité spectrale puisqu'elles permettent d'accroitre la capacité
du canal résultant. Introduites dans les réseaux 5G, elles permettent des connexions massives de tout

type de service et de réseaux existants.
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Le débit du canal qui relie les récepteurs aux émetteurs, est partagé entre les différents terminaux
mobiles des utilisateurs et présente des limites minimale et maximale selon les taux de connectivité: En

deca de la limite minimale, il se produit des goulots d’étranglements, de pertes de trafic, etc.

En plus de I’environnement bruité, la transmission des utilisateurs dans d'autres cellules constitue
une interférence résiduelle. La raison en est que la réutilisation du pilote donne des interférences
intercellulaires induites par la contamination pilote qui augmentent avec le nombre d’antennes M

déployées au niveau des stations de base.

Le débit maximal, maintenu vers les émetteurs, est variable du fait des types des contaminations
pilotes et des interférences intracellulaires et intercellulaires durant I’envoi des messages de symboles
lors de la connaissance du canal. La matrice du canal résultante est ainsi établie en fonction des
interférences du fait que les récepteurs massifs MIMO ont acces aux données et a l'information des
canaux de tous les utilisateurs. Leurs antennes peuvent étre mises en commun pour servir les terminaux

mobiles, sous forme de relayage.

Pour les éliminer ou minimiser leurs effets, les égaliseurs MIMO-OFDM sont utilisés.
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Chapitre III: Les systéemes antennaires MIMO massifs
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Chapitre III: Les systémes antennaires MIMO massifs

Les réseaux mobiles ont fait leur apparition dans les années 1980. Ils jouent un role de
complémentarité avec les réseaux d’acceés filaires. Les investissements ont permis une évolution
technologique de maniere décennaire avec des services bénéfiques et identiques a ceux obtenus avec la
technologie filaire. Ces technologies d’acces sont reliées aux réseaux cceurs et aux plateformes de
services par I’intermédiaire de réseaux de transmission de type satellite, déport par faisceaux hertziens,
fibre optique et réseaux IP (Internet Protocol). La vitesse des futurs réseaux mobiles s’améliore de
décennie en décennie au vu de la consommation de médias, des données échangées, des objets
connectés, etc. Face a la montée du trafic avec 1’Internet Mobile, les opérateurs de télécommunications,
les FAI (Fournisseurs d’Acces Internet) et les MVNO (Mobile Virtual Network Operator) préparent
leurs réseaux aux flux croissants de données provenant de jeux, de divertissement, de vidéos, de données

Internet, de services financiers, de systemes de géolocalisation, d’objets connectés et autonomes, etc.

L’efficacité énergétique est une nécessité pour I’avenir (5G, etc.) car n’étant pas pris en compte

par la 2G, la 3G et la 4G.

Dans un monde ou tout est connecté, les atouts des réseaux actuels devront étre conservés voire
améliorés afin que leur complémentarité avec la 5G, censé tout fédérer, puisse permettre la compatibilité
de tous les équipements mutuellement connectés. Les constructeurs, les équipementiers, les chercheurs,
les opérateurs, les institutions et les fournisseurs s’intéressent et réfléchissent a I’économie d’énergie
[45], la surcharge, la saturation et aux goulots d’étranglement qui peuvent subvenir dans les réseaux de
radiocommunications actuels, face a la montée des besoins de plus en plus exigeants des consommateurs
avec I’Internet mobile. La concentration de la population dans les milieux urbains pousse a la saturation
des cellules a cause du nombre élevé d’appareils simultanément connectés. Pour relever le défi de la
saturation des cellules existantes a densifier, les small-cells et les femto-cells sont utilisées pour répartir
les utilisateurs sur de petites cellules a trés hauts débits. En plus des small-cells et des femto-cells, cette
cohabitation avec ’arrivée de la 5G (telle simulée dans les laboratoires de recherche) serait une source

d’exposition a de multiples phénomeénes d’interférences: "Elle vient cohabiter avec un existant résultant
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de la densification et de 1’extension des réseaux existants. Divers flux vont étre générés, et vont se créer

des contaminations pilotes de symboles, des phénomenes d’interférences et des bruits".

Contrairement aux systémes coopératifs de radiocommunications, nous allons nous focaliser sur
les systémes non coopératifs de radiocommunications. Dans ces systémes, les antennes d'émission sont
alimentées par des signaux identiques, mais déphasés, de fagon a concentrer I'énergie émise dans la
direction du récepteur. Les débits annoncés sont des maxima théoriques. La portée dépend aussi des
obstacles situés entre 1'émetteur et le récepteur, des interférences éventuelles venant des réseaux voisins

et de la contamination de pilotes symboles.

II1.1 La diversité de liaisons

La diversité d’espace est une technique destinée a combattre les évanouissements rapides liés au
fading de Rayleigh. La méthode consiste a positionner deux antennes de réception suffisamment
espacées pour que les signaux recus sur chacune d’elles subissent une statistique de fading
indépendante. La sélection d’un signal plutét qu’un autre peut s’effectuer suivant deux méthodes :
Sélection de la meilleure réception instantanée ou Combinaison des réceptions. Cette technique permet

d’accroitre la qualité de service.

Si I'une est en faute, en panne ou en dans une situation de «deep fade» c’est-a-dire en profond
évanouissement, alors les autres feront la transmission avec succeés. Dans le cas d’un systeme multi-

antennaires:

Si L1 et L4 sont en profond évanouissement («deep fade»), L2 et L3 vont recevoir I’information.
Les s(t) sont des copies multiples du signal transmis. «L» copies du signal transmis donnent un systéme

de diversité d’ordre L.

yl == h1x+n1
Y2 = hyx +n,
yL =hyx+n,

Soit x qui est en multiples copies dans le modele entre 1’antenne transmettant et 1’antenne

réceptrice. h;,i = 1 a L, estun coefficient d’évanouissement (fading) du lien n°i.
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V1 hq nq
n

% =}?x+ :

Vi h; np

Le vecteur y est de dimension L X 1
Le vecteur h est de dimension L x 1

Le vecteur n est de dimension L X 1
y=hx+n

y est le vecteur qui représente la diversité d’ordre L pour ce systtme de communication sans fil

(cf. figure 3-1).

Tx Rx
Link is in fade
- performance is bad

{

Tx Rx

antennes
antenpne 1 MIEG
L2 Y
; 2 L ]s(y)
= B =3 [ Re
a 1 |s(t)

Figure 3-26 : La diversité de liaisons

Le BER avec L antennes réceptrices aprées un MRC a des SNR tres élevées est donné par

I’équation (3-1):
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L

R L (3-1)
2L=1"95L"\2SNR

Avec L = 2 antennes réceptrices, le SNR requis pour supporter un BER de 107° est :

1 1
cl_..— [——
2L=1" 91 <ZSNR>

2.5 ()
322" \28NR

, 3!

C2=—"___=3

37 21(3=-2)!
2 2

31( 1 ) _3( 1 )_10_6
"4°\2SNR) ~ 4\2SNR/ =~
( ! )—410—6
2SNR/) 3
3
(2SNR)? = Z106

V3
2SNR = —10°

L

V3.0
SNR;5 = 10logq 710 —10logy9 2 = 26,37 dB
Ce qui donne pour L = 1 un SNR;5 = 54 dB

Ce qui donne pour les 2 cas, une réduction de:

54dB —26dB = 28dB

Soient P}, la puissance requise avec une antenne réceptrice et P2, la puissance requise avec deux

antennes réceptrices:

1
w

—-=28dB =30 dB = 10log,, 10°
Ry

log1o
1
w
— =103
&
P2 =PL/103

En rajoutant une antenne réceptrice de plus, cela fera améliorer significativement le BER. La
diversité a la réception est importante dans les technologies mobiles 3G et 4G:

- WCDMA

— HSDPA
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—LTE
— WiMax

Pour L antennes réceptrices, le BER est de:

1 1 \*
cl_..— [——
2L=1" 91 <ZSNR>

l

L-1 > BER = — ~ —
4SNR SNR

2
L=2=BER == () = —
16 \SNR SNR2

1
SNR3

L=3 = BER =

Le BER décroit quand le nombre d’antennes réceptrices augmentent comme le montre la figure
3-2:

BER BER avec la diversité

SNR

Figure 3-27 : L’évolution du BER avec la diversité de liaisons
Nous tendons vers un CANAL DE GAUSS.
A T’horizon 2020, tout le trafic Internet sera presque dominé par le trafic Vidéo. De ce fait,

plusieurs codecs ont été¢ mis en service ou voie de 1’étre pour mieux accompagner les besoins de débits

capacitaires a chaque qu’une bonne couverture réseau draine une foultitude de composants connectés:
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I11.2 Mesure des taux d’erreurs dans les systemes de télécommunications

Comparer la performance d’un systéme de communication sans fil a un systéme filaire revient a
travailler sur le BER (Bit Error Rate). Dans une information binaire de symboles, les détecteurs ou les
décodeurs ont pour rdole d’y détecter les erreurs. Le rapport, entre le nombre d’erreurs détectés et le
nombre de bits transmis, donne le BER. D’autres indicateurs de taux de mesures liés aux types de
services délivrés pour une bonne qualité de service sont le BLER (Bloc Errror Rate), le SINR (Signal to
Interference plus Noise Ratio), le FER (Frame Error Rate) ou le taux de trames erronées, le SER
(Symbol Error rate) ou le taux d’erreurs sur symboles. Mais dans cette thése, nous allons nous limiter

aux termes SNR et SINR. Pour le systéme de communication sans fil:
y=hx+n

Les coefficients d’évanouissements sont représentés par h = ae/®. L’amplitude "a" met en

¢évidence la distribution de Rayleigh. La puissance regue s’écrit:
P x |h|> =P xa?

Le SNR regu s’écrit:

sNR = 2% (3-2)

n

En récapitulant, le tableau 3-1 ci-dessous nous montre:

Canal sans Fil
P
SNR = a? —
On
BER = Q 2 P
= as —
s

Tableau 3-1: Tableau récapitulatif des SNR et BER sans fil en fonction de P

Le BER d’un systéme de communication sans fil est la moyenne des BER des différents blocs de

symboles transmis:

1 SNR
=-[1- |—/——— (3-3)
BER=2\1~ (T+snr

SISSOKHO Bamba | Thése de doctorat Electronique des Hautes Fréquences, Photonique et Systémes | Université de Limoges | 2018 71



Ce qui donne en résumé le tableau 3-2 ci-dessous :

Canal sans Fil
y=hx+n

BER — 1 ) SNR
2 1+ SNR

Tableau 3-2: Le BER d’un canal sans fil en fonction du SNR

Le BER d’un systéeme de communication sans fil & de trés hauts SNR, s‘écrit comme le montre

I’équation (3-4):

11 SNR _11 1 11<111>_11
2 14+SNR| 2 1 1 2 2SNR)]  4SNR
SNR
1 (3-4)
BER_4SNR

Pour un SNR = 20 dB, le BER d’un systéme de communication sans fil s’écrit:

20 dB = 10log,, SNR

La différence entre les systemes de communication sans fil et filaire & 20dB est donc a 43 dB.

Pour présenter le méme BER, le systétme de communication sans fil présente un fort SNR et une
performance trés faible a cause des évanouissements du signal. Ce qui ouvre la voie pour mieux
expliquer les raisons d’une diversité:

10 lOglo SNRsans fit — 10 10810 SNRfilaire =43dB

Pour un BER de 107°:
Psans fil = 1O4Pfilaire

L’idée est de comparer les SNR des deux systémes pour un méme BER c’est-a-dire entre AWGN

(Additive White Gaussian Noise) et Rayleigh suivis respectivement par les dits systémes.

La performance d’un syst¢eme de communication sans fil est mauvaise quand la puissance regue
est plus faible que la puissance du bruit:

|h|?P = a?P < o2
P  SNR
SISSOKHO Bamba | Thése de doctorat Electronique des Hautes Fréquences, Photonique et Systémes | Université de Limoges | 2018 72



C’est le phénomeéne de «deep fade».

Vu que le
BER = 75nR

Alors:
Prob (a < ! ) ~ 4BER (3-5)
VSNR

Dans ce cas-ci, nous parlons d’interférence destructive. Comment améliorer la performance du

systtme de communication sans fil? En faisant de la diversité de liaisons, la performance peut

s’améliorer en contrdlant et en combattant I’environnement a évanouissements.

I11.3 Les systtmes MIMO (Multiple Input Multiple Output)

Les systémes MIMO sont représentés sur la figure 3-3 :

: hy 1 .
Transmiter Receiver
f == - #

Ty

Figure 3-28 : Les systemes MIMO

y=Hx+n

Y1 hi1 Ry hyt X1 nq

[3’2‘ — ha1 ' ha2 h.Zt 2| 4 [M2

yT h’Tl h’T'Z o hrt xt nt
op 0 .0

0o o2 0 . . .
R, = E[an"] = .. | = I (bruit blanc) est la matrice de covariance

0 0 O-r%
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Avec plusieurs antennes, plusieurs liaisons, les systétmes MIMO peuvent utiliser la diversité de
gain. Les systémes peuvent augmenter les flux de données a travers plusieurs flux d’information
transmis en parallele a la méme fréquence et au méme moment et avec la méme puissance de
transmission. Le fait de transmettre plusieurs flux d’information en parallele est possible a travers un

processus de traitement des signaux multidimensionnels (cf. figure 3-4).

Tx iz : Rx
Transmitter | Receiver
Block : Block
|

r
|

Plusieurs flux d'information transmis en paralléle
Figure 3-29 : La transmission en parall¢le des flux d’information

X est le vecteur symbole transmis; y est le vecteur symbole recu; Les x; interférent au niveau de

chaque antenne réceptrice y; (cf. figure 3-5).

.xl. -yl-
X2
MIMO | Y2
7 h I—'} ;
channe (denode)| -
-xt- -y |

Figure 3-30 : Le vecteur symbole recu au niveau du récepteur

La technologie MIMO est en voie de maturité, et est intégrée dans les nouvelles normes de haut
débit sans fil comme la norme LTE [46]. En principe, plus I'antenne de 1'émetteur/récepteur est équipée
d'antennes, plus il y a de degrés de liberté que le canal de propagation peut fournir, et meilleures sont les

performances en termes de débit de données ou de fiabilité des liaisons.

II1.3.1 Les systemes SIMO (Single Input Multiple Output))
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y=hx+n

Le systéme de diversité en réception est aussi appelé systeme SIMO (Single Input Multiple

Output).

II1.3.2 Les systemes MISO (Multiple Input Single Output)

Xt

Le cas d’un systeéme qui transmet la diversité s’appelle MISO (Multiple Input Single Output).

I11.3.3 Les systémes SISO (Single Input Single Output)

I11.3.4 La capacité des systétmes MIMO

En se référant a la théorie de l'information, ou I'émetteur et le récepteur ont une connaissance
parfaite de I’information instantanée sur 1'état des canaux, la capacité du canal ergodique des systémes

MIMO est donnée par I’équation (3-6):

C

verfect—csi = 108, det(I, + pI'QTH) =log, det(I, + pDSD") = log,det(l, + nﬁFFH) (3-6)
t

Ou:

n, = le nombre d'antennes a la réception
n; = le nombre d'antenens a la transmission
p = le rapport entre la puissance d’'émission et la puissance de bruit
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I, . = lamatrice identité de dimension n,. X n,
C = la capacité
(*)H désigne la transposée hermitienne

Le signal de covariance optimale Q = VSV# est obtenu par décomposition en valeurs singuliéres
de la matrice de canal UDVH = H et une matrice diagonale optimale d'allocation de puissance S =
diag(s1, -, Smin(v,,n,)» 05 --,0). L'allocation de puissance est obtenue par Waterfiling a partir de

I’équation (3-7):

+
Si = ( B p_:ilz) ,fOT'i =1, ---;min(Nt' NT)’ (3_7)

Ou dy, ..., dmin(n,,n,) sont les €léments diagonaux de D.

(.)* est nulle si son argument est négatif, et i est choisi de telle sorte que:
S1+ "+ Sminw,n,) = Ne
Si I'émetteur dispose des statistiques du canal, alors nous obtenons avec 1’équation (3-8):
Cstatisticai—cs1 = maxgE[log, det(I + pHQHM)] (3-8)
La corrélation spatiale du canal a un fort impact sur la notion de la capacit¢ du canal. Si

I'émetteur n'a pas de connaissance sur 1’état du canal, il est possible de sélectionner la covariance du

signal Q qui maximise la capacité de canal dans les statistiques les plus pessimistes, ce qui signifie
Q = Ni I et donc nous obtenons avec I’équation (3-9):
t
P H (3-9)
Crno—csi = E |log, det (1 +ﬁHH
t
En fonction des propriétés statistiques du canal, la capacité ergodique est toujours inférieure ou
égale a:
min(Ng, Ny) X Cgiso
Dans le cas ou I'TH égale a la matrice identité, C devient de fait la capacité du canal. Pour se

rapprocher du débit atteignable, C, I’émetteur n’a pas besoin de connaitre 1’état du canal mais les

différentes valeurs atteignables par le canal. Alternativement, si le canal est régi par des statistiques
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connues alors 1’émetteur peut établir le débit compatible. Dans le cas d’un systéme SISO, le débit

atteignable devient d’apres 1’équation (3-10):

C = log,det(1 + p|T|?)

I1 est encadré par I’équation (3-11):

pmax(n, nr)>

log, (1 + pn,) < € <min(n,, n,)log, (1 + -
t

I11.4 La décomposition en valeurs singuliéres

Avec I’introduction du SVD (Singular Value Decomposition)

vH

04 0 o

H=UsVE =[U, U, .. U] ] V2
0 - o :

t VtH

WU =1,Uf'U; =0sii#j
IWVill> =1, V'V, =0sii#j

V est une matrice unitaire
VEy =yVvH =]
Sir=t,
UHU =1

01, 03,...., 0 sont des valeurs singuliéres = 0 tels que:

0-120-22"'20-1520

y=Hx+n=UxVix+n

Au niveau du récepteur,

UH_=_’)7 = UH(UZVHJ?-FT_I) —ZVHJ?-FUHY_I—ZVHf+ﬁ=ZVH(VJ?)+ﬁ
VHVx+n—Zx+n

y 01[x%; iy
3’2 O 92:2 + ﬁzz

o¢l | X¢ ng

=

3’t
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Nous voyons nettement un découplage des canaux MIMO montrant un parallélisme du systeme
MIMO montrant t canaux paralléles qui transmettent t information de symboles en parallele (cf. figure

3-6). C’est le multiplexage spatial:
Vi =01% + 1y
Y2 = 03X3 + 1
Ve = 0¥y + 1
fil=U"n

E{ffi"} = E{U"nn"U} = UM 621U

Aprés beamforming,

Le SNR du i"“™ canal paralléle est:

Figure 3-31 : Le découplage des canaux MIMO

Le débit maximum obtenu a partir de la théorie de SHANNON est donné par la capacité du

canal:

log,(1 + SNR)

La capacité du ™ canal paralléle est:
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o?P,

i L
o

log, (1 + )

La capacité totale du systeme MIMO est décrite par 1’équation (3-12):

t 2P.
log, (1 + %
2. 1 o7
1=

) (3-12)

I11.5 L’algorithme de Waterfiling

Soit P la puissance transmise a trouver telle que le montre 1’équation (3-13) :
P1+P2+"'+PtSP (3_13)

Pour cela, le théoreme de 1’allocation de la puissance optimale pour un systéme MIMO est donné

par 1’équation (3-14):

2
0; Pi
oh

t
maleogz(l + ) (3-14)
i=1

D’apres I’Inégalité de Jensen, sous sa forme discrete,

t
maxz log, (1 +
i=1

La contrainte vérifie par conséquent la condition suivante:

t

aiP; <1 Z 1+0i2Pi
oz ) <logz ) max p

=1

Pl'=P

t
=1

D’apres la technique de Lagrange (cf. figure 3-7),
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Waterfiling _
Algorithm

o On O O O

2 2 2 a2 2
gy 0; O3 Oy o5

2l

Figure 3-32 : Le principe de Lagrange

t 2
o P:
F= ngzu +h+a(p —Zpi)
i=1 n

dF

Dans la figure 3-7 ci-dessus, nous supposons que n = t canaux avec une puissance P, > 0. Si

. f o x . s . ., .. 1 2
P, < 0, il faut répéter autant de fois le processus de 1’algorithme qui vérifie la condition 12 G—rz‘ pour

0-l
i=1,2,...,N. Lors du beamforming, on précode les différentes valeurs de V;, V,,..., V; et on transmet la

capacité.
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I11.6 La capacité asymptotique des systémes MIMO
1 H
C, =log, |1 +U—%HRxH
Avec

P
R, = E(xx") = f[

C, = log,

P
I+ —tZHHH|
to?

Sit >» r,de hi! a h¥ on ne peut les multiplier a rien. Ce qui réduit la matrice a:

hih, Rhih, ki,
HHH = hghz hghz hghr
hih, hfh, - hih,

Avec

hi'h; = |IhI* =t
hi'h; = 0sii#j

t 0 0
=10t  0l_y
0 0 - ¢t
c, =1 I+Ptt1|—l 1+Pf1—1 1+Pt
a — ogZ to_% - ng 0-7% =r ng( 0'7%)

Pour un SISO, la capacité est:
P
Cq =log,(1+—)
O—TL

Le facteur qui augmente la capacité du systtme MIMO est min(r,t) comme le montre
I’équation (3-15) :

P,
C, = min(r, t) log, (1 + a—;) (3-15)
n
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Chapitre IV: Estimation de la matrice du canal et calcul du débit
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Chapitre I'V: Estimation de la matrice du canal et calcul du débit

L’estimation du canal peut se faire en utilisant une séquence d’apprentissage ou en utilisant la
méthode dite aveugle. La plus utilisée reste cependant la méthode utilisant la séquence d’apprentissage a

cause des canaux a trajets multiples.

Le meilleur moyen d’estimer le canal est de disposer du meilleur récepteur conventionnel. Au
lieu d’avoir un fort SINR suffisant pour recevoir les données, la connaissance a priori du canal de
propagation est utile, dans le meilleur des cas, pour la réduction des effets perturbateurs liés au canal

physique de propagation lors de la transmission du signal.
Le récepteur conventionnel permet d’avoir de meilleures performances lors des communications.

L’estimation du canal est nécessaire au niveau du récepteur qui embarque le dispositif lui

permettant d’analyser les informations liées au canal.

Les méthodes d’estimation de canal dans le domaine fréquentiel sont les méthodes LS et MMSE
[47,48], mais la méthode MMSE nécessite la connaissance a priori de la variance du bruit. La méthode
LS est sensible au bruit et requiert un taux important de pilotes particulierement dans le cas de canaux
parcimonieux. Les méthodes d’estimation dans le domaine temporel sont plus adaptées aux canaux

parcimonieux.

Les méthodes temporelles sont plus sensibles que les méthodes fréquentielles au probléme de

I’étalement temporel du canal.

Dans les systémes massifs MIMO, I'estimation du canal de propagation reste le sujet phare. Cette
thése a permis d’examiner l'inexactitude de l'estimation du canal et son effet sur le débit de la liaison
montante. La meilleure solution est d'avoir la méthode d'estimation de canal la plus efficace qui n'est pas

affectée par le bruit, les interférences et la contamination des symboles pilotes.

Dans un temps de cohérence donné, avec une bonne synchronisation de la porteuse et des

symboles, les séquences de symboles pilotes orthogonaux envoyés sont réutilisées dans les cellules
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voisines. La modélisation du signal dans le canal permet, par la suite, la mise en place d’algorithmes
pour analyser les performances des liaisons, la robustesse du signal, les effets du canal, I’estimation du

canal, I’égalisation du canal, la synchronisation du signal entre autres.

Nous montrons également I’impact de la contamination des symboles pilotes dans 1’estimation

du débit d’un terminal lors de la connaissance du canal a la phase montante.

Le débit, pour un signal numérique traversant canal bruité (cf. figure 4-1), est donné par:

Bruit
|

I
I
Emetteur v Récepteur

Figure 4-33 : La traversée du canal bruité par le signal

La bande passante que doit avoir un canal pour écouler convenablement un signal numérique est
généralement plus élevée que celle nécessaire pour le signal analogique initial (supposé occuper une

bande limitée).

Dans un systeme de communication sans fil, il faut considérer le besoin d’augmenter le débit de

transmission sans augmenter la largeur de bande.

Deux courants de pensées se complétent pour une bonne transmission et une bonne réception de
I’information. Le premier consiste a la connaissance du modele associ¢ du canal de transmission pour le
calcul de I’efficacité spectrale par I’intermédiaire de bons détecteurs pour la réduction des effets néfastes
lors de la transmission des signaux. Les systtmes MIMO Massifs ou multi-utilisateurs, utilisent par
exemple le multiplexage spatial. Il est donc nécessaire d'avoir une bonne connaissance du canal, au
niveau de la liaison montante et de la liaison descendante. Le second propose I'utilisation d’un
algorithme d’adaptation dont la convergence est rapide et qui prend également en compte le besoin de
communication fiable multi environnement. Par conséquent, il s’agit de mettre en place un algorithme
adaptatif dont les performances soient les plus indépendantes possibles du moyen de transmission, c’est-

a-dire, dont les équations de I’algorithme ne doivent pas utiliser des quantités directement associées au
SISSOKHO Bamba | Thése de doctorat Electronique des Hautes Fréquences, Photonique et Systémes | Université de Limoges | 2018 84



modele du canal de transmission. Ceci revient a utiliser le moins possible de connaissance a priori sur le
moyen de transmission. En effet si on dispose de moins de connaissance de la distorsion sur le signal, on
s’attend théoriquement a une convergence plus lente. De plus, avoir un algorithme qui présente un cott
calculatoire faible ne veut pas dire forcément rapide: LMS (moindres carrés moyens) versus LS
(moindres carrés). Il est alors évident que dans le second cas, pour respecter la contrainte d’augmenter le
débit sans entrainer une largeur de bande plus élevée, il faut éviter la séquence d’apprentissage dans les
communications mobiles. Dans ce mémoire, nous optons pour le premier courant de pensée. La mesure
ou I’estimation de H est connue comme 1’estimation du canal (channel estimation). L’idée est de savoir
qu’en sera-t-il au niveau du récepteur? En utilisant la phase de renseignement (Training) ou de symboles
pilotes (pilot symbols). Les phases aléatoires de signaux de sous-porteuses, lors de la transmission,
peuvent produire des niveaux de puissance instantanée qui influent sur I'amplificateur du signal, ce qui
provoque une distorsion momentanément et en fin de compte des erreurs de symboles. Les signaux
OFDM sont tres dynamiques et peuvent étre difficiles a détecter en raison de leur nature semblable au
bruit. La compréhension de la chaine permet la manipulation de la phase et de I'amplitude de chaque
émetteur afin de former un faisceau. Pour former un faisceau correctement, I'émetteur a besoin de
comprendre les caractéristiques du canal. Ce processus est appelé sondage de canal ou I’estimation du
canal. Un signal connu est envoy¢ a l'appareil mobile qui lui permet de construire une image de
I'environnement de canal. Le dispositif mobile renvoie les caractéristiques de canal a 1'émetteur.
L'émetteur peut alors appliquer les ajustements de phase et d'amplitude correcte pour former un faisceau
dirigé au niveau du dispositif mobile. Il s’agit d’un systéme MIMO en boucle fermée. Pour la formation
du faisceau, il est nécessaire d'ajuster les phases et I'amplitude de chaque émetteur. Dans une formation
de faisceau optimisé pour la diversité spatiale ou de multiplexage spatial, chaque élément d'antenne
transmet simultanément une combinaison pondérée des deux symboles de données. En théorie de
lI'information, le théoréme de Shannon-Hartley indique la vitesse maximale a laquelle des informations
peuvent étre transmises sur un canal de communication d'une bande passante spécifiée en présence de
bruit. Il s'agit d'une application du théoréme de codage des canaux bruyants au cas archétype d'un canal
de communication analogique en continu assujetti au bruit gaussien. Le théoréme établit la capacité de
canal de Shannon pour une telle liaison de communication, liée a la quantité maximale d'information
sans erreur par unité¢ de temps qui peut étre transmise avec une largeur de bande spécifiée en présence de
l'interférence de bruit, en supposant que la puissance du signal est bornée, et que le processus de bruit
gaussien est caractérisé par une densité spectrale de puissance ou de puissance connue. La loi est
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nommée d'aprés Claude Shannon et Ralph Hartley. Le théoréme de Shannon-Hartley indique la capacité
de canal C comme le montre 1’équation (4-1), c'est-a-dire la limite supérieure théoriquement supérieure
sur le taux d'information de données qui peuvent étre communiquées a un taux d'erreur arbitrairement
faible en utilisant une puissance de signal regue moyenne S par un canal de communication analogique

soumis a un blanc additif gaussien Bruit de puissance N:

S
C=Blog;(1+) (4-1)

Ou «C» est la capacité du canal en bits par seconde, une limite supérieure théorique sur le débit
binaire net (taux d'information, noté parfois "I") a I'exclusion des codes de correction d'erreur; B est la
largeur de bande du canal en hertz (bande passante dans le cas d'un signal passe-bande); S est la
puissance de signal recue moyenne sur la bande passante (dans le cas d'une transmission a bande
passante modulée par porteuse, souvent désignée par C), mesurée en watts (ou volts au carré); N est la
puissance moyenne du bruit et des interférences sur la bande passante, mesurée en watts (ou en volts au
carré); et S/N est le rapport signal/bruit (SNR/Signal Noise Ratio) ou le rapport porteuse/bruit
(CNR/Carrier Noise Ratio) du signal de communication au bruit et a l'interférence au niveau du
récepteur (exprimé en tant que rapport de puissance linéaire, et non en décibels logarithmiques). Avec
un SNR de 0 dB (puissance du signal=puissance de bruit), la capacité en bits/s est égale a la bande
passante en hertz. Il est possible de transmettre en utilisant des signaux qui sont en dessous du niveau de
bruit de fond. Cependant, le taux d'erreur augmentera trés rapidement. Comme indiqué plus haut, la
capacité de transmission est proportionnelle a la bande passante du canal et au logarithme du SNR. Cela
signifie que la capacité de canal peut étre augmenté de facon linéaire, soit en augmentant la bande
passante du canal donné avec un SNR fixe ou avec une bande passante fixe, a I'aide d'un ordre supérieur
des modulations qui ont besoin d'un niveau trés élevé de SNR pour fonctionner. A mesure que la vitesse
de modulation augmente, l'efficacité spectrale s'améliore, mais au prix d’une exigence du SNR. Ainsi, il
y a une augmentation exponentielle de 'exigence de SNR si I'on adopte une 16QAM ou une 64QAM;
cependant, 1'efficacité spectrale s'améliore. Dans le cas MIMO, lorsque le nombre de faisceaux d'antenne
augmente, la capacité du canal augmente également. La corrélation entre le nombre d'antennes MIMO et
le débit n'est toujours pas linéaire. Si le débit binaire est connu (ou estimé a la réception), cela permet
d’estimer la durée d’émission Ty de chaque symbole. Pour reconstituer la séquence de symboles émise,

on multiple le signal regu par la forme d’onde et on intégre pendant la durée Ty d’émission du symbole.
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IV.1 Le systéme étudié

b

[-th cell

L-th cell

Figure 4-34 : Le systeme étudié
Nous considérons un systéme avec L cellules contenant chacune une station de base équipée de
M antennes et de K utilisateurs a une seule antenne (cf. figure 4-2). Les stations de base partagent la
méme bande de fréquence. Au niveau de la [°°™€ cellule de référence, la station de base recoit des
signaux de tous les utilisateurs présents dans toutes les cellules. Ensuite, le vecteur M X 1 regu a la [€™€

station de base est donné par 1’équation (4-2):
L L L
Yi=+/Pu Z [iixi +ny = pu4 z Giix; + 1y = (pud Z Hi,lDil,l/in +mn (4-2)
i=1 i=1 i=1

IV.2 Estimation du canal

L'estimation de canal est effectuée en utilisant des séquences d'entrailnement regues sur la liaison
montante. Une partie de la bande de cohérence est utilisée pour les séquences d'entrainement sur la
liaison montante. Tous les utilisateurs dans toutes les cellules transmettent simultanément des séquences

pilotes de longueur T symboles.

L'hypothése sur la transmission synchronisée représente le cas le plus défavorable du point de
vue de la contamination du pilote, mais il n'est pas trop impactant pour ce mémoire de supposer une

transmission non synchronisée.
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Nous supposons qu’en plus que le méme ensemble de séquences pilotes est utilisé dans toutes les

L cellules.

Par conséquent, les séquences pilotes utilisées dans la 1©™€ cellule peuvent étre représentées par
une matrice K X 1, telles qu’elles satisfassent les conditions suivantes de 1’équation (4-3):
VPp @ = /P, P (4-3)
T =K
ool =11,
Pp = TPy

pp, mesure le SNR pendant la phase de la transmission des séquences pilotes. Yy, est la matrice

des séquences pilotes regues a la [™€ station de base et elle s’écrit dans 1’équation (4-4) comme suit:
L
1/2 -
Yp1 = \/PpA z HyD!/*¢ + N, (4-4)
i=1
N, , est la matrice de bruit résultante de taille M X t

I1 faut noter ensuite que:

E[Nl] = Omxe
E[NlNlH] = TO—?’%IIM
E[N/'N,] = Moz, I,

IV.3 Les méthodes d’estimation de canal

Dans un systéme non coopératif, le vecteur signal y;(t) bande de base est regu au niveau d’une
station de base (BS - Base Station) placée a une cellule 1 donnée et a un instant t donné avec toutes les P
directions formant les canaux de transmission. L’estimation de canal s’avére étre utile pour une bonne
estimation des limites capacitaires du débit offert par le canal de propagation. Et ceci grace a la
transmission de séquence de pilotes orthogonaux qui permet a cette station de base de faire I’estimation
du canal formée entre ses antennes et les terminaux présents dans sa cellule. La réutilisation de la méme
séquence de pilotes orthogonaux dans les autres cellules, crée une contamination pilote des cellules
voisines [49]. Le modele s'applique aux canaux a large bande traités par OFDM sur des intervalles de

fréquence restreints. Dans les sections suivantes, nous utiliserons les parametres de gains ci-dessous:
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kil
ﬁ_ln = Z Bin
i=1
L
31 = Z B
i=1

m modélise l'atténuation géométrique et le "Shadow Fading" qui sont supposés étre
indépendants de M et constants sur plusieurs temps de cohérence. Si le terminal est pris dans le fading, il
doit attendre que le canal de propagation ait suffisamment changé jusqu'a ce que toutes les données
puissent étre regues. Le MIMO massif repose sur la loi des grands nombres et la formation de faisceau

afin d'éviter les fadings, de sorte qu’ils ne limitent plus la latence.
IV.3.1 Estimation ITI“ de H;; avec la méthode Minimum Mean-Square Error (MMSE)

Nous supposons que la station de base utilise ici I'estimation de I'-\l“ par la méthode MMSE. La

matrice pilote regue V), ; est multipliée par ¢! par I’équation (4-5):
L L
¥, =Y, 0" = ,/ppAZ HyD}{? + N@¥ = ,/ppAZ HyD{* +w, (4-5)
i=1 i=1

La matrice pilote transmise a le format de la modulation M-PSK et W, = N,¢".

Si nous considérons seulement une colonne, (typiquement la n'“™ colonne) de W, notée wy,,
nous avons:

HYy _ -2
E{Wlnwln} - O-nlIM
H _ 2
E{Wlnwln} - Mo-nl
S’agissant de I’estimation des canaux, puisque H;; a des colonnes indépendantes, alors
I‘estimation de chaque colonne Hj; se fera de maniére indépendante. Soit J,,;, la n"“™ colonne de Y.

Alors P, s’exprime selon I’équation (4-6) :

L
ypln = \/p—pAhlln.Blllgz + \/p—pA z hiln ﬁillr/lz + Win (4-6)
i#l
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ou hy, et wy, sont respectivement les n'“"™ colonne de H;; et W;. L’estimateur de hy, par la

méthode MMSE est donné par 1’équation (4-7):

~ -1 i
hin = 111512\/ ppAH(ppﬁllnAAH + Rzln) Ypin (4-7)
Avec:
L
Zip = 1/ ppA Z hiln ﬁilly/lz + Win
il
Ry, = E{zinzi}} = ppAA" Z Bitn + 05 I
i=1,i#l
Donc:
1/2 H -1
~ 1 \/ ppA” [ p N
Ay = — P (Up ZﬁllnAAH + IM) Ypin
™ Mi=1
-1
1/2
hyn = = Fpin
Unlzl 1ﬁlln
1/2
hun = —

O-T%l Zf‘:l Blln

-1

L
Elln = \/p—pﬁllz{lz (ppAAH z ﬁiln + O-r%lIP> AHypln

i=1

Mp
Le k'™ ¢lément diagonal de ppAAR Ti_ | Buy est égala —F Z _1 Bin
Vu que la liaison montante est généralement limitée par des interférences, nous avons:

L

Mpp

2 Bun > oF,
i=1

Ce qui donne une approximation de h;;,, comme suit:

-1

L
ﬁlln = Bllz{lzx/p—p (ppAAH z ﬁiln) AHj;pln
i=1
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Ainsi I’estimation de H;; par la méthode MMSE est décrite dans 1’équation (4-8):

A, =p,"* (4" A)7 417, DD

(4-8)

L’estimation de la matrice du canal physique entre la 1™ station de base et les K utilisateurs de

la 1°™ cellule est décrite par I’équation (4-9):

I, = Aﬁl,lDzll/z = P;UZA(AHA)_lAHYp,lDl_lDzlz/z = P;l/ZHA?p,lDl_lDzll/z

Avec

L
D, = Z Dy
i=1

MM, = A(A#A)~1A" est la projection orthogonale sur A.

(4-9)

Nous pouvons voir que la multiplication de ¥, ; avec @' signifie simplement une multiplication

avec le pseudo inverse (@@ = I,). Yp’l est de fait I'estimation conventionnelle des moindres carrés

(Least-Squares).

L'estimateur de canal par la méthode MMSE que nous avons dérivé effectue ainsi une estimation

de canal classique, puis projette 1'estimation sur le modele physique (espace de faisceau) pour le réseau.

IV.3.2 Estimation Bayésienne ﬁl,l de Hj; avec la régle MAP (maximum a posteriori)

L
¥, =Y, " = ppAZ HyD}* + W,
i=1
Soit Y, la n'“™ colonne de ¥, estimé dans I’équation (4-10).

L
ypln =4/ ppAhlln.Blll{-Lz + &Y. ppA z hilnﬁilh/qz + Wiy,

i=1,i#l

iéme

ou hy;, et wy, sont respectivement lan™"" colonne de H;; et W;. En posant:

L

— 1/2
Zip = ppA 2 hilnﬁilr/l +Wln

i=1,i#l

Vpin PeUt 8’€crire comme suit:
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~ 1/2
Ypin = 4/ ppAhllnﬁllé + Zip

En appliquant la régle de Bayes, étant donné le signal d'apprentissage recu et observe ¥y, la

distribution conditionnelle du canal hy;, est donnée par I’équation (4-11) :

. P (hu)p(Fpin|h -
P(hllnl)’pm) = = ( pml un) = P(hlln)P(}’pln|hun)

(4-11)
p(ypln)

Nous utilisons la fonction de densité de probabilité gaussienne (PDF) du vecteur aléatoire hy;,, et
supposons que ses ¢léments hy, (1), ... by (©), ..., Ay (P) sont mutuellement indépendants, donnant

ainsi la fonction conjointe de densité de probabilité dans 1’équation (4-12) :

exp(—f (hun))

p(hllnlypln) = (4-12)
(VZn)PnPdetRzln
avec,
L L
Ro = E|([PpA ) hunBi +win)(fopd ). himﬁ}lﬁwln)*’]
i=1,il i=1,i%1

H
f(hlln) = hﬂnhlln + (ypln - \/p_pAhlln.Blllflz) Rz_l:l(ypln - \/p_pAhlln.Blll{lz

L’estimation A, de hy;, avec le ML (Maximum Likelihood ou Maximum de vraisemblance)
donne 1’équation (4-13) :

hyn = argmaxy, ccrxa exp(—f (hun))
hin = argmin, ccpxa fChyy)

~ -1 _
hyn = 11142\/ ppAH (ppﬁllnAAH + RZzn) YVpin
-1

L
~ < 4-1
hun = B [opA” (ppAAH D Ban+ aﬁ@) Fin (1)
i=1

IV.3.3 Estimation Bayésienne ﬁl,l de Hj; avec le modele de vectorisation

L L

= * 1/2 * /

Y, =Y, ¢ :\/ppAZHi,lDi,/ +N, ¢ :\/ppAzHi,/Dil,lz_‘_Wl
i=1 i=l

L
= 1/2 1/2
Y, =\p,4AH, D/, +\/ppAzHi,lDi,l +W,

i#l

(4-14)
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~

A partir de I’équation (4-14), on commence la vectorisation de la matrice regue ¥, de

dimension M x K . Le vecteur obtenu est le suivant:

Y, (D)

yp,l = Yp,l(:ﬁk)

ip,](:ﬂK)

MK
avec:
Y, h=p, [AH,JD}f ](:,k) +/p, {Ai“HU D,.{gz}(;,k) +W,(.,k)
i#
¥,k =[p, [4H, D |00+ Z,¢. k)
et,

z,:.ky=\lp, {AZH[,ZD,{F}(:,@ + W, (k)

il
soit la propriété,
40, D] k)= 4l 0 BY
En appliquant la reégle de Bayes comme précédemment, la distribution conditionnelle du canal
H l’,(Z,k) durant la phase de séquence d'entrainement recue sur la liaison montante fp,l , est:
p(H,, R, 6)

_P(H,GR) p (Y, R H, G K))
P, ()

= p(H,,(.0) p(¥,,, (. K)|H (. k)

Nous utilisons la fonction de densité de probabilité gaussienne (pdf) du vecteur aléatoire
H,,(;,k) et supposons que ses éléments H;(1,k),....H;;(1k),..H;;(P,k) sont mutuellement

indépendants, donnant le pdf conjoint:

op[-H{] .OR, . H[(K)]

(27)" det R

p(H;, (k) =

H,, (k)
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Qui se réduit a

exp[—H /| (k) H[] (k)]
H, (..k)) = : :
p(H,, (k) (\/Z)P

Vu que H;;(Lk),....H;,(Lk),....H,;(P,k) sont mutuellement indépendants.

Nous avons aussi,

p(¥,, Co|H . Kk))
e[ (¥,, (k) = AH G Bt ) Ry 4y (V, Gk = AH () )]
()" det Rz,(:,k)

Par conséquent, nous obtenons:

exp(=f(H,, (k)

p(H, (0T, (. h) = o
ou,
A= (\/Z)P
B= (ﬂ)P det RZ,(:,k)

ce qui donne:

S(H (k)
=H/ (.k)H[ (.k)+ (¥, (k)= AH |, (0 B) " RS oy (¥, (5 K) = AH (LK) By

En utilisant la régle de décision, maximum a posteriori (MAP) comme précédemment,

l'estimateur bayésien donne la valeur la plus probable de 1'estimation de canal étant donné I'observation
Y,,(.k):

H! (k) =arg max ., . p(H,, (k) ‘fp,[(:, k))

ﬁg(:,k) =arg minHﬁ(:’k) S(H,, (k)

ﬁg(:’k) = ’\’pplBllljszH(ppﬂllkAAH +RZ,(:,k))_lI7p,/(:9k)

Il est facile de montrer que:
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L
RZ,(:,k) = O',f,IM "’ppZ:BiIkAAH

i#l

Ce qui donne finalement la matrice estimée du canal dans 1’équation (4-15):
3 1/2 4H (2 c HA\-1y7
H, (k)= xfppﬂzzn A" (0,1, +ppZﬂilkAA ) Y, (k) (4-13)
i=1

IV.3.4 La méthode sélectionnée pour la meilleure estimation du canal

hlln

MMSE Bayesian avec MAP Bayesian avec modéle de
vectorisation

L
1/2
L -1 1111/12\/ PpAH (PpAAH Z Bin \/Fpﬂlln A <072111M
~ =1
lll{lz\/p_l? <ppAAH z ﬁiln) AHypln '
i=1

-1

-1 L
+ Ur%JM) ypln + szﬁilk AAH) Yp,l(:rk)
i=1

Tableau 4-1 : Tableau comparatif des estimateurs

Partant des trois solutions, la meilleure estimation consiste a ne pas mettre en place un systéme
défavorable suite a une amplification du bruit. Un désavantage des deux dernieres estimations va

résulter de I’amplification du bruit. L estimation avec la méthode MMSE reste la meilleure des trois (cf.

Tableau 4-1).

IV.4 Les récepteurs conventionnels

Les récepteurs conventionnels choisis sont le MIMO-MRC, le MIMO ZF et le MIMO MMSE.

Apres l'estimation du canal et I’utilisation des certains récepteurs conventionnels en MIMO
massifs tels que le MRC, le ZF et le MMSE pour avoir le meilleur SINR en utilisant 1’information
générée par les symboles pilotes, le débit de la liaison montante provenant des terminaux présents dans

le systeme étudié a destination de la station de base de référence, est calculé par la suite.

Nous constatons, évidemment, que les deux meilleurs détecteurs parmi les trois nous font
converger vers une solution asymptotique qui permet la connaissance du canal. Nous démontrons

¢galement que l'erreur de I'estimation augmente proportionnellement lorsque les cellules L augmentent
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de facon significative. Et plus le niveau de la contamination des symboles pilotes augmente, plus la
diminution en dB du débit de la liaison montante est proportionnelle a I'augmentation de I'atténuation du

canal.
IV.5 La détermination des puissances des signaux a ’arrivée

Soit le systeme simulé de la figure 4-2, [51], [52], [S3] ou les éléments antennaires de la station

de base sont séparés par une distance d et la longueur d’onde de propagation est A.

. , , 1 s s s T
La vectrice réponse est donnée par: a(@y) =\/—?[e 100 e-if2(@) e lfM(‘Dk)] avec @y €

[-mt/2,m/2,k=1,..,P]

Chaque séquence orthogonale de pilote envoyée par un terminal peut avoir P angles possibles a
I’arrivée. Chaque terminal transmet des séquences orthogonales de pilotes vers la station de base qui
s’en sert pour estimer le canal. La méme séquence est réutilisée dans les autres cellules ou I’estimation
du canal est parasitée par la contamination pilote des cellules adjacentes. Cela génére des interférences
multi-utilisateurs qui viennent s’ajouter aux bruits et a la contamination pilote [54] générée par les

symboles transmis.

Dans de telles conditions, la matrice globale d’estimation de canal s’exprime ainsi dans

I’équation (4-16) :
[, = AH, DY = p, "/ A(APA) 44T, D Dy/* = p, "/ * 1, Y, DD,y (4-16)
Si la matrice du canal a une dimension élevée du fait des nombreux trajets empruntés et des

nombreuses antennes installées au niveau de la station de base de référence, nous nous servons de

I’algorithme de Waterfiling pour évaluer les puissances émises.

Face a cette situation également, quelles solutions pour régler le probleme avec le découplage

des canaux MIMO (cf. figure 4-3)?
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Figure 4-35 : le découplage des canaux MIMO

En prenant L = 5 cellules, K = 10 terminaux et M = 100 antennes, 1’utilisation de la séquence
d’apprentissage des symboles pilotes a 1’Uplink pour estimer la matrice du canal en TDD avec effets

dégradants et en Downlink pour la matrice de précodage nous donne les équations (4-17) et (4-18) :

L
YO = pm ) Hyxd (6 + m(0) (@-17)
=1
L
YE®) = Voa ) Hlesi (8 + nfk©) (4-18)
=1
Par conséquent,
H; = ! AG
Jjl— \/ﬁ Jl

Avec,
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1 P
hjie = \/_ﬁz Ijuep a(¢p)
p=1

il . (M=1)D T
R )

Sachant que :
Hestime = uzvH
Hestimé+ =VztuH

VAV =vvH =1

Uiy =UU" =1

Sii#j
U112 =1
Uf'u; =0
IVill? = 1
Vv, =0

En faisant la décomposition en valeurs singulieres (SVD) dans 1’équation (4-19), nous trouvons :

[U,2,V] = Svd(Hestimé X Hgs‘timé) (4-19)

Avec,
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Soit W, la matrice de precoding des symboles modulés. Avec la notion de réciprocité et la
méthode précodage (formation des faisceaux) en phase descendante (downlink), nous obtenons dans

I’équation (4-20) :

W = pi”v(Hestimé) - Hestimé+ (4'20)
Avec dans I’équation (4-21) :
1— 1t W x wh) (4-21)
—_ = — X -
7 = g frace

Tel que :

Waterfiling
Algorithm

————
™

o : & o2 o’
4t @ s N ad
oF o0; 03 O Of o;

Figure 4-36 : La technique de Lagrange

La technique de Lagrange (cf. figure 4-4) montre que :

t
o?P;
F:Zlog2(1+ 121)+/1(P—ZPL-)
i=1 on
dr _
dp;
o?/c?
L/0n ~+A(-1) =0

1+ Piof/o}
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La contrainte étant :

Si
1 o2
—_—_)1>0
<)L Ui2> B
Alors
1 o?
#=(G-%)
0
Et si
1 o2
-——= <0
(’1 Ji2>
Alors

I1 faut répéter autant de fois le processus de I’algorithme qui vérifie la condition :

v
25

> =

Pouri=1,2,...,N

Ceci revient a estimer par le biais de 1’algorithme une dimension finie de la matrice a partir de

laquelle les éléments

L’algorithme IHT (Iterative Hard Thresholding) est utilis¢ dans la théorie de 1’acquisition
comprimée (CS) développée conjointement par Donoho [55], Candés, Romberg et Tao [56-57], et qui
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permet I’estimation de la matrice du canal a un rang déterminé et relatif aux nombreux terminaux

présents dans le systéme étudié tel que :

Si

Et
Rank(H) = K
Soit la solution optimale qui puisse tre obtenue
La méme estimation de canal peut étre également faite avec les algorithmes ci-dessous :

U SDP (Semi-Definite Programming)

U SVP (Singular Value Projection)

U0 CoSaMP (Compressive Sampling Matching Pursuit)

O GP (Greedy Pursuit): une méthode majeure pour la reconstruction de signaux

parcimonieux. Avec :
Xis = argmxinlly — Hx||3
L’estimation de la matrice du canal avec la méthode des moindres carrées (LS) donne :
his = (HYH) *H"y
Soit la matrice des symboles pilotes,

0 =[07 67 ...0T|T e k=t

L
Y, = \/ptrz Hj; 6, + N; = |/ perH;0 + N;
=1

PerOjic = \[Per [0 (1) 63 (2) ... ... 0 (D]
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Avec N; une matrice de dimension M X 7 avec des valeurs indépendantes et identiquement

distribuées appartenant a I’ensemble N(0,1)

Avec une cellule donnée, en multipliant la matrice des symboles pilotes par le signal regu et

observé au niveau des antennes de la station de base, I’équation (4-22) donne :

A 1 i
hjjic = \/p_ —— Y0k = hyjjic + Z hjue + (4-22)

l#j

Par conséquent, nous obtenons y-‘}f au niveau de 1’équation (4-23) :

yi©) = pa Z s (8) + ()
K
s, = LWx, = \//1_12 Win Xin

v = fpdz)l Tk /Pou/1 z Tk WX +Vszﬂzzthkwlnx + nff (4-23)

n#k l#j n=

Ou I’interférence intracellulaire est donnée par :

’sz/l Z kwjn

n+k

Et I’interférence intercellulaire est donnée par :

K
VParks 2 2 hszsznxldnl

l#j n=1

Le SINR, comme le montre 1’équation (4-24), se calcule ainsi donc selon le type de détecteur
conventionnel ZF (Zero-Forcing) utilisé :

T 2
25| E{hiwse|

SINR = . .
pat + Avar{hfwi} + Sneidy E{|Alwinl } + Biwy Ky LE {| 0]}

(4-24)
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Grace aux puissances obtenues par la méthode de Lagrange et 1’obtention du SINR, le théoréeme

de SHANNON montre que le débit total obtenu s’exprime comme le montre les équations (4-25) et (4-

26) :

of

t 2

O'i Pi
E log, (1 + )
i=1

Ou comme I’expression suivante :

K

log,(1 + SINR ;)
k=1

Les courbes suivantes sont obtenues sur la figure 4-5 :

Achievable sum-rate=f(SNR) for T=30

14 ¢ | | ;
% |A-ZF perfect CSI | |
_ — 4 ZF perfect CSI :
12 T T ZFLS il
?) - e
E 10 ﬁ/
.-5 =
q) =
© /
£ 8
| / /Af————g//zy«&—/él
Q A
. A
m A
2 ° A LS
5 A
g S
A
< L
4 =5+ I
e
—5—————E}—————Bf——{3—————5———{} =
[}—————B—————E}——Er————{}——
2 | - | - - - ; - . L -
0 2 4 6 8 10 12 14 P . L
SNR (dB)

(4-25)

(4-26)

Figure 4-37 : Estimation des débits en phase descendante (downlink) avec le détecteur ZF pour 7 = 30

O ZF perfect CSI = pas d’interférences intracellulaires mais le SNIR est affecté par les

interférences intercellulaires des autres cellules
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U ZF LS - erreur sur I’estimation combinée a la contamination pilote des symboles, le
SNIR est affecté par les deux types d’interférences.
U IA-ZF perfect CSI - le CSI local comparé au CSI global montre I’impact de toutes les

interférences qui sont annulées au niveau BS par la méthode du precoding
IV.6 L’estimation des SINR a I’Uplink, avec les détecteurs MRC, ZF et MMSE
IV.6.1 Le MRC (Maximal Ratio Combiner)
y=hx+n
E ={In;(l)|*} = o

Soient y4, ¥, ..., ¥, les signaux recus par L antennes réceptrices. En combinant ces signaux
recus, I’équation (4-27) nous donne:
Wiys +woyp + -+ wiy,
Y1
we wi o wi] 3’2 _ why (4-27)
YL

wHy = est appelé le beamforming

W1
W>

w = | . | =estappelé¢ le beamformer
Wi

why = wH(hx + ) = wihx + whn

SNR_puissance du signal regu |WH71|2P B (gain)?P
~ puissance dubruit  E{|wHn|2}  E{TL,|w;|2|n;]?}
[wHR|’P |whR|’P  |wHR|°P  |wHR|'P
SNR = & 2 21 2yl 2 2wz~ 2ol
i=1|Wi| E{lnil } On i=1|Wi| O-n”W” OopW-w
Avec:
nq
Erf} = ES||Ini ns o njl
np
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|n1|2 nln; : 2
ot [n 2 : g - 0
E{nnt} = E| 2™ 172 ) Sl=1y o i =021

mnp mpnp ey |?

En MRC, il s’agit de choisir un w qui maximise le SNR. Si [|w]|? = 1 = wllw =1

Donc I’équation (4-28) nous donne :

2 P
SNR = |wHR|* = (4-28)
O-n
Pour rappel:
at’.b = |al|b|cos8 = |al|b|, avec§ =0
W =ch

lwli? = 1= c2||r|* =1
1

Le vecteur beamforming optimal w qui maximise le SNR recu (a la sortie du beamformer) est :

=

1]

La transmission d’un beamforming n’est possible que lorsque le CSI (Channel State Information)

Woptimal =

est disponible au niveau du récepteur. Cependant obtenir une diversité Ty est un challenge comparé a
celle obtenue avec Ry. Le schéma du MIMO beamforming est appel¢é MRT (Maximal Ratio
Transmission). L’avantage du MRT résulte d’un simple schéma de transmission et de réception pour le
systeme MIMO compar¢ au MIMO-ZF, MIMO-MMSE, MIMO-VBLAST (basé¢ sur le principe SIC):

— MRT a une capacité optimale a faible SNR

— MRT atteint complétement la diversité d’ordre "rt"

2

P

o

Rt _
—=.h

i

Dans la limite d'un nombre infini d'antennes a la station de base, mais avec une seule antenne par

=12 P _.2 P 2 o
SNR = |WHh| 0—%= = ||h|| U—%avec ||h|| = hf'h

utilisateur, le traitement linéaire avec MRC (maximum ratio combiner) pour la liaison montante (c'est-a-

SISSOKHO Bamba | Thése de doctorat Electronique des Hautes Fréquences, Photonique et Systémes | Université de Limoges | 2018 105



dire le filtrage adapté avec le vecteur de canal, disonsh) et MRT (maximum ratio transmission)

hH

Il

(faisceau formé avec 7—:) sur la liaison descendante est optimal.

En se projetant dans le systeme multicellulaire avec L cellules ayant chacune une station de base
et K terminaux mobiles, la lieme station de base de la cellule traite le signal re¢u en le multipliant par la

transposition conjuguée (Hermitienne) de I'estimation du canal. Ce qui donne dans 1’équation (4-29):

r, = lq111{}’1 (4-29)

L L
r = pp/?DyD; (Y ppAZ Hj, Dil,l/z + W) A (Y pqu H;j; Djl,l/ZXj +ny)
i=1 j=1
M, = A(AHA)~1AH
Si M tend vers I’infini, 1, se réduit a I’expression suivante:

M P
M, = A(AHA) 14" ~,_, A (F IP>AH = 57 A"

La décomposition en valeurs singuliéres de la matrice (AFA)~! donne:

(AHA)~1 = UpUH

D = diag[A;,A,, ..., A, ..., Ap], est une matrice diagonale. Les valeurs propres de la matrice AHA

sont:

)\i: 1/61,1: 1,..,P

Ce qui donne:

EwiAARA) 1A w,] = E[wll AUDUY APw,,,] = E[wLAUD[w! AU

Ainsi, la kieéme colonne de la matrice wj. AU s'écrit ainsi:

P M
m=1 i=1
1/2

Les ¢léments de H; D;;” sont indépendants. L’idée est de démontrer que la performance du

1
Wl AU)(:, k) = \/_ﬁ

systeme avec le modéle de canal ayant P angles d’arrivée et un nombre illimit¢ M d'antennes de station
de base, est la méme que la performance d’un mode¢le de canal non corrélé avec P antennes. De ce fait,
pour analyser I'effet de la contamination pilote, des techniques de limitation [?,?,?] sont utilisées par

rapport a D’efficacité spectrale pour un nombre fini et un nombre infini d'antennes de station de base.
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Partant de I’hypothése que M> P, pour obtenir les limites inférieures, les ¢léments de H;; sont définies
comme des variables aléatoires gaussiennes supposées indépendantes et identiquement distribuées. Soit

11, le niéme élément, du vecteur rj, de dimension Kx1 recu et noté:
L
Tin = Tina/Pp Z Bin/ Bun
i=1
On en déduit 73, dans 1’équation (4-30):

L L
in = (/ppA Z Gin + Win) T4 (/A Z Gjxj + 1) (4-30)
i=1 j=1

Gj, = [gjll, ,gﬂK] est la matrice de dimension P X K.

Jjik = [g jik1r 2 9 jlkp] est un vecteur qui contient les gains de chemin du kieme utilisateur de

la iieme cellule contenant la I-iéme station de base. L'équation de 7, ci-dessus s’écrit ainsi:
L L L L
~ _ H H —
in = \[PoPu ) G ATA Y G+ \JBuwliA Y Gy [y ) gl Al + wltACA )1 A,
=1 j=1 j=1 i=1

L

— T T

= ap,x; + Z Ajn Xj + Zin
Jj#l

En additionnant et en soustrayant E[airn] = ‘/pppuE{gﬁlnAHAgnn}eg, ou e, estla niéme colonne

de la matrice d'identité KXK, on obtient:
L
< _ T T T T
Iy = E{aln}xl + (aln - E{aln})xj + z O(]'nX]' + Zjn
j#l

Le débit atteignable, dans la liaison montante, pour un utilisateur placé dans une cellule donnée

est donné par R;,, dans I’équation (4-31):

pppulE{ggnAHAglln}lz (4_31)
2
L E |} = NEGh M2 + Eflzin|2)

Rln

avece:

L
% = /PpPu Z giin A"AG;) + \/PuWinAGj)
i=1
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L
Zip = (\/ Pp Z gfl[n A"+ Wll—lll)HAnl
i=1
Quand P — oo, AAY = Iy

Quand M — oo, les produits non corrélés sont négligeables. Ce qui donne :

L
I 1 _ 1/2 1/2
\/_M = (M—w) FDIIDI ! (Z H;; D;; Z Hj1 Dy 7x;

Pu i=1

Le débit R, a I’Uplink pour un utilisateur donné dans sa cellule est de:

c pppuM /P ﬁlln
k_ (pp pu/P?Trace[(AHA)?] (BB — B%,) + MM + 1)B2,/P? + p Mo B;/P) — M2/P2B3. +MaZ/P|p,B +”" .Sk
j=1 pp Dy mPjl jin pppu jln Dy nPjl pppu lin ny pp n M “k=1"y2(.k)

Biin
C
L:1(Trace[(AHA)2](Elnﬂjl - .szln) + MM + l)ﬁjzln/MZ + O_r%l.gjl/Mpp) - .Blzln + O'%P/M (Eln/pu MZk 1553( k)>
Soient
C(x) =log,(1 +x)
et

P P M
UZ( o z Z z U(m, k)U* (p, k)elUil®p)~Fi(@m)]

R}, peut étre réécrit comme:

Rln FM-oo C

Blin l
l2§=1((ﬁ_lnﬁjl - jzln)/P + ﬁjzln) - ﬁlzln
. [ Bin ]

Mo B Xk, B/ P + Xk, BR, (1 —1/P) — B,

Rln

Si P — oo, la borne inférieure de R}, devient simplifiée dans I’équation (4-32) :

Ry, ~apses C l%] (4-32)
Zj:l,j:tlﬁjln
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1V.6.2 Le récepteur MIMO linéaire (Linear MIMO receiver)

y=Hx+n
Hly=x+Hn
_dF —_
dx;
ar |4
& |
dF
L dx; ]
F(x)=CTx=x"C
X1
X2
Flx)=(C, G Co| ¢
Xt
F(x) = C1x1 + CzXz e Ctxt
Gy
d(CT%) |G| -
d@ ||
Ce
d(C"%) d(x"'C) .
dix)  dx)

Iy — Hx||* = (3 — HO)"(§ — HX)
. . IIT37 - H>7?1||2 = 377;37 - xTHTy — yTHX + xTHTHX
d(y"y —xTHTy —yTHx + xTHTHx
S 4 d;’ )= 0—H'y—H"y+ HTHx + HTHx

Avec

y'™H=H"y
dy'y —xTH'y — y"Hx + xTHTHx)

= —2HTy + 2H"Hx
dx Y x
d|ly —Hx
% - —ZHT_')_/ + ZHTH.')E == 0
HTHx = HTy
x=HTH)HTy

qui n’est pas la solution exacte mais une solution approximative qui minimise les erreurs.
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IV.6.3 Le récepteur MIMO Zero-Forcing (ZF)

Pour un canal complexe,

X =(HTH)'H"y

Le pseudo-inverse de la matrice de canal H s’€crit:

H+ — (HTH)—lHH
(HTH)*HY x H = (HTH)"*(H"H) = I,

Donc si I’inverse de H existe alors son pseudo-inverse est réduit a son inverse.
La diversité d’ordre de ZF est r —t + 1
Sir = t, diversité=1

En canal SISO,y = hx +n

1y, =Y
h y—h x+h

h-0—-->

h

Un désavantage du récepteur Zero-Forcing va résulter de I’amplification du bruit.

Au niveau du récepteur MIMO ZF, une égalisation parfaite consiste a un forgage a zéro de
I’erreur [S8]. A partir de la condition d’égalité de puissance du signal égalis¢ et normalisé y(n) [59] et du
signal d’information x(n):

E{y?(n)} = E{x*(n)}

L’égaliseur avec forgcage a zéro optimal correspond tout simplement au systéme inverse du canal

de transmission.

En se projetant dans un systéme multicellulaire avec L cellules ayant chacune une station de base
et K terminaux mobiles, la station de base, dans le cas du MIMO ZF, calcule le signal recu e le

multipliant par le pseudo-inverse de la matrice du canal estimé. On obtient r;dans 1’équation (4-33) :
Aga \—1a -
n= (Flllirll) 0y (4-33)
Avec,
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P 1 _ - - _ 1 i~ ~ _

FﬁI[‘” = p—Dle(Dz I)HY;IIHXHAYp,lDl 1Dll = p—DuDz IY;IIHAYp,lDl 1Dll

p 14
HEHA =1l

Soit le vecteur regu 7; de dimension Kx1

. 1
n Dy "Dy

o

7= [YngAYp,l]_17£{lHAYI

Pour I'analyse de 1'effet de contamination pilote, nous désignons Mﬁ ; par:
SH o & 1
(Y5 TTa Y Tk

Dans ce cas, 77 devient:

fi(n) = fi, = M{f,l (n,: )YSIHAyz

y

L
Fin = PuMfs (0, OV TAAH, D Py + [puMfy (0, )VATLA Y HyyDH P + Mfy, (0, )V Ty

i+l

En ajoutant et en soustrayant E[a] ] de a},,, on obtient:
L

i = E{aly}x; + (af, — E{al D + z aanxj + 7z,
Tl

La capacité du nieme utilisateur dans la lieme cellule, est de :

IE(af I
tE ([l P} = NEGRI? + EQlzinl?)

Rln

L'expression finale R;,, de la capacité de liaison montante dans le cas d'un récepteur ZF est alors

¢gale a:
( )
PpPubiin
c. (ppﬁ_lzn + P2 02 /M)? |
Bin Cteiej Bu)/P + Bji + %P.le 2 2, YK
p_uZL'=1 L' _ Pp _ _ PpPubiin n OnVn,l 2ii=1Pil
\Pp K Y1 BunlBit + Bin — Bin] (PpBin + P% a7,/ M)? K J

Quand M — oo, nous obtenons:
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PuBiin

pp (Bln)z

Rln T M- C A g2 >
(L BY/P+ B2+ 2Lpg.
ﬁjl (21_1_l¢] Bll)/ _]l pp ﬁjl B pu_.Blzln
KZLL=1 .Biln[.Bil + .Bln - .Biln] pp(ﬁln)zJ

Puyi
\Pp Zj=1

: o L o . 1
Si le SNR est trop élevé, on peut négliger le terme fPﬁjl et, ce faisant, lorsqu'on considére
p

aussi le cas ou P — oo, on obtient dans 1I’équation (4-34):

K.Blzln I{=1 .Biln[ﬁil + .B_In - ,Biln] (4_34)
(ﬁ_ln)z 251:1 ﬁ]zl - Kﬁlzln %:1 Biln[ﬁil + ﬁ_ln - ﬁiln]

Rln Moo

I1V.6.4 Le récepteur MIMO MMSE

Une approche Bayesienne («Bayesian Approachy) est utilisée au niveau du MMSE (Minimum
Mean Square Error). Avec I’estimateur linéaire,

CTy =%
11 s’agit de choisir C tel que:

1% — xII?
est minimisé.

min E{||% — x||?} = min E{|IC"y — x||?}
(CTy = 0)T(CTy —x) = CTyy"C — xy7C — CTyx + xxT
Avec:
E{yy'} =Ry,

qui est la matrice de covariance de y

E{xyT} = ny
B ~ E{:)_’XT} =_R37;y =_Ryx o
E{(C"y =x)"(C"y —x)} = E{C"yy"C —xy"C — C"yx + xx"}
E{(C"y —=x)"(C"y —x)} = C"RyyC — RyyC" — C"Ry» + Ryx
y=Hx+n

R, = E{xx"}
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qui est la matrice de covariance des symboles transmis

Sl )L (e w0
Ry =E{| : |[xi x3 - x];=E : : =|: -

: =Pd1t
Xt xexi e lxel? 0 - Py

min(C"Ry,C — Ry, C" — C"Ryx + Ryx) = C"Ry,C — 2CT Ry + Ry = F(C)

0F(C) _

qui est le Linear Minimum Mean Squared Error estimator (LMMSE), tout en sachant que:
£=CTy=C"y =RyR),"'y
Ry, = P4HH" 4+ 01
qui est la matrice de covariance des vecteurs symboles regus
Ry, = PgH
C = (P4HH" + 621)71P;H
C = P;HY(P;HHY + 62D)7 1y

SiH = h, ||h]|? tres élevé alors:

A—P( h* )_ Pyh* _
Y ra\pr o2/ T g

L’estimateur du récepteur MIMO MMSE ne résulte pas d’un renforcement de bruit dans

I’équation (4-35)
% = Py(P4H"H + o2 'HYy (4-35)
En résumé le récepteur MIMO linéaire MMSE (LMMSE) devient suivant le SNR dans les

équations (4-36) et (4-37) :
— SNR ¢levé

% ~ P,(P,HPH)""H"y ~ (H¥H)"'H"} (4-36)

C’est le récepteur MIMO Zero-Forcing
— SNR faible
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. 1on-  Pa g
% = Py(oi D7 Hy = — H'y

n

C’est le récepteur MIMO Matched Filter

(4-37)

La station de base, dans le cas du MIMO MMSE, calcule le signal recu en le multipliant par la

matrice ci-dessous:

2 -1

~pr A On
AT, + —1 )
<ll p K

u
Nous obtenons dans 1’équation (4-38) :

cup L I - fH
n=\Iyly+ p_IK Ly

u

R

[}/ Ty = — Dy Dy 'Y, Y, D Dy

Pp
2

-1
— (1 i O-n — — 14
1 = ppDy'Dy (YglnAYp,l + p_lDlDulDulDl> DD 'y,
u
Pour rappel,

[Du]k,k = Buk

L
D, = z Dy
i=1

. Nous en déduisons,

2 -1
_ = ~ On P _
r = pp*/2Dy ' Dy <Y§1HAYp.l + . l D1D111D111D1> Yoiayi
u

Soit le vecteur recu de dimension Kx1,

L
N -1/2
=Dy / z 15izn/ﬁunrl
1=
~ ~ O-T%l - AV/
7= IY{.’,lnAYp,z + p—DzDﬁlDﬁlDzl Youllayi
u

Pour l'analyse de I'effet de contamination pilote, on note Sﬁl la matrice:
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2 -1

Yo laYy, +— =L DDy Dy Dll
Pu KXK
Si nous nous focalisons sur le nieme composant du vecteur regu, a savoir:

fi(n) = fi, = 5{:4,1 (n,: )~H1HA}’1

Fin = PuSpy (0, : )?ngAAHl,lDl%l/le +/PuSH (n,)Y lHAAZ Hlel/z x; + S5 (n,: )Y 1y

i#l

N § T
n=apx + Ajn X; + Zin
VEL

En ajoutant et en soustrayant E[a! ] de al,, on obtient:

v = Eaf) + (af, — E@f ) + Y afxy + 21
=l

La capacité du nieme utilisateur dans la lieme cellule est de:

r ¢ IE (a2 l
In =
" iy E{llafu 12} = IE{af, 312 + E{lzn]?}
Pu ﬂlln
Pp g +% Poi, B,
Ry =c fn Mpp MPpPu ﬁlzn
n=
L [puppTrace[(AHA)z]ﬁﬂ(Z =1,i#j 1811) + puppMZB]l + GnlpuM Pﬂ}l] pu ,Blln O'y%lln,l 2{(:1 Pil
= 2 2 R P2 Unl PJnl ﬁlln K
Hn,t + 2 Du annz + pu 77 n,l ﬁln + Mpppu ﬁln

Avec,

ZMZ 7] 2 2 M.~
n = Pp Ez BunlBiu + Bin — Bunl + (prManl + ppKUnl F)ﬁln

i=1
L
+ o5 Trace(AA™) Ipp # + % op,
M _
Pni = Pp Fﬁln + O'%lp
B _fh
0 1ﬁun) Bt

Ani =

) 2 4

0.
.unl + 2 Py anlz p%l nrzl,l
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Ce qui donne dans 1’équation (4-39):

Kﬁlzln ]{=1 ,Biln[.Bil + ,B_In — :Biln] (4-39)
(ﬁ_ln)2 2?:1 jzl - Kﬁlzln %:1 B[ Bu + Eln — Binl

Rln Moo

Par le cas pratique, L = 5 cellules, M = 126 antennes au niveau de la station de base, K = 28
utilisateurs par cellule. La durée de la longueur de la séquence d’entrainement est notée 1. Le rapport
signal sur bruit (SNR) est noté a,il tandis que le nombre de directions physiques entre les diffuseurs et
les antennes des stations de base est P = 24. La puissance moyenne transmise par utilisateur est

Py = 2 dB et la puissance de la contamination pilote des symboles transmis est de p, = tp,, = 1 dB.

pu = Puissance moyenne transmise par terminal. Conventionnellement, ¢’est le SNR (signal-to-

noise ratio) "transmis" normalisé et est donc sans dimension.

Pour des SNR trés faibles, p, /2 =07, = 1dB.
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IV.6.5 L’algorithme de simulation

1

Initiation of channel matrx

v

2—fi=1:L; £ = 1: K

Input ./ 5

v

S—m=1:M; g = 1: P
Input coefficients oy, of A

)

q4—fi=1L:L;p=1LF&£ = 1:K
|rIFJLItEDEf'ﬁE_IEI'Tt5hFﬁDf H

"
5—fi = 1:M
Moise estimation at M armennas of the BS

-

i
&6—if = 1:
¥ calculation

v
" e

v h
pinwr{Clyy; = Ty = (U~ irfy,;

- W —1
e
(r”r + P—;R) ¥y,

(=8

z _ q.
For o2 = 1.20¢ \L For o2 = 1: 20

Rate_ZF | Rate_MMSE

Figure 4-38 : L algorithme de calcul du débit

L’algorithme de calcul du débit (cf. figure 4-6) avec le théoréme de SHANNON est implémenté

avec le logiciel de simulation Matlab.

I1 utilise :
—une séquence d'apprentissage au début de la transmission des données pour permettre a

I'égaliseur de converger vers une solution qui permet la connaissance du canal.
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—les échantillons a la sortie des détecteurs pour les égaliser afin qu’ils s'approchent de la

séquence des données transmises.

IV.6.6 Quelques résultats de simulation

Obtenues avec le logiciel Matlab, les simulations permettent de comparer les différentes
approches par ZF et par MMSE. En faisant varier les deux courbes en fonction du SNR, nous obtenons

la figure 4-7 :

Uplink rate of the a user with M receiver antennas of a BS

- : N
4.5 - -
A
. A NN
S AL
4 S
- s
3.5 e
N A A
L 3 &
(2]
@
S 25
[0
©
_—E 2
S
-]
1.5
1/
0.5 ~ rate_ZF1 T
—#— rate_MMSE1
0 r r r r
2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
SNR (dB)

Figure 4-39 : Débit a I’Uplink en fonction du SNR

Mais en le faisant varier en fonction de la puissance des symboles pilotes, nous obtenons la
figure 4-8 ou nous observons que la contamination des symboles pilotes fait mieux converger les deux

courbes ZF et MMSE. :
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Uplink rate of the a user with M receiver antennas of a BS

Pz

B>
1N
174

hpt

>
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[>
frf>

4.5 =

3.5 7

2.5

Uplink rate bits/s/Hz

1.5

0.5 — 7 rate_ZF1 H
""" £ rate_ MMSE1

0 r r r
2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

Pilot Power Contamination (dB)

Figure 4-40 : Débit a I’Uplink en fonction de la contamination des symboles pilotes

Ceci a été possible en considérant 1’orthogonalité des sous-porteuses avec la méthode d’acces
OFDMA entre les émetteurs et le récepteur de la cellule de référence mai surtout des conditions radio
locales et de la distance entre le récepteur de la cellule de référence et les terminaux comme le montre la

figure 4-9 ci-dessous :
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Figure 4-41 : La méthode efficace d’acces appropriée en fonction des conditions de propagation dans un
environnement de plus en plus bruité

En faisant varier la puissance de contamination des symboles pilotes, tout en fixant le nombre de

cellules L, la méme convergence est observée de méme qu’une légere poussée asymptotique ¢levée du
débit.

En suivant les trois types de tracés, nous constatons que la capacité d'un utilisateur dans une

cellule de référence de liaison montante donnée augmente également.

La variation de I’indice du coefficient d’affaiblissement, en plus de P et M dans le mod¢le du

canal choisi, a joué un rdle important sur le débit a I’Uplink estimé au niveau du récepteur.

S’y ajoute également la contamination pilote des symboles avec plus d’itérations dans

I’algorithme de calcul.

Les courbes de la figure 4-10 sont observées apres simulations :
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Uplink rate of the a user with M receiver antennas of a BS

5 -
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Figure 4-42 : Débit a I’Uplink en fonction de la fixation des L cellules et de la variation de la puissance
des symboles pilotes

Apres plusieurs itérations, notre algorithme converge vers une asymptote (régime stationnaire et
linéaire) ou les échantillons a la sortie des détecteurs s’approchent de la séquence de données émises.
L’¢égalisation est une technique utilisée par les récepteurs des systémes massifs MIMO afin de réduire
I’IST qui est une addition dun symbole avec le suivant plus le précédent légeérement déphasé.
Typiquement, une séquence dite d’"apprentissage" est utilisée au début de la transmission des données
afin de permettre a 1’égaliseur de converger vers une solution qui permet la connaissance du canal.
Comme perspectives pour les futurs travaux de recherche, une modulation complexe (en diagonale, en
ligne, en colonne, en bloc de nxn ¢éléments, etc.) sur les éléments de la matrice du canal, pourrait étre

envisagée afin d’analyser et voir de plus pres 1’effet I’affaiblissement dans le canal et le calcul du débit a
1I’Uplink.

Si les cellules L augmentent, nous constatons que plus la puissance de contamination des

symboles pilotes (pp) est élevée, plus la capacité diminue comme le montre la figure 4-11 ci-dessous:
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Uplink rate of the a user with M receiver antennas of a BS with L cells @ symbol pilot power
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) ~ rate_ZF1 (pp=1)
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Figure 4-43 : Débit a I’Uplink en fonction de I’'impact de la multiplication des cellules

On note que (A7 A)~*AH converge vers AF.
IV.7 Comparaison du précodeur ZF et du détecteur ZF

En prélude aux travaux de simulation, les précodeurs ZF en phase descendante sont comparés
avec le détecteur ZF en phase montante comme le montre la figure 4-12. Les détecteur et précodeurs ZF
sont simulés en connaissance des interférences intra et intercellulaires, du bruit et de la contamination
pilote des symboles transmis. Les précodeurs ZF sont étudiés dans les cas suivants:

— LS (Least Squares)

— Perfect CSI

— Intercell Interference Aware CSI
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Vu les limitations générées par les interférences lors de la transmission et selon I’environnement
du systeme de radiocommunications, 1’estimation de la matrice du canal est donnée par la formule

suivante dans le premier cas [7] par la méthode standard:

1
Hjl = ﬁAGﬂ

Et dans le second cas, elle sécrit par la méthode MMSE:

I, = AHuDllz/z = PEI/ZA(AHA)_lAHYp,lDl_lDzlz/z = p;I/ZHAYp,lDl_lDlll/z

Les calculs de I’estimation de I’efficacité spectrale donnent les formules suivantes dans le

premier cas:

2
ZFLS _ Ale{thjk“)ij

T ot aguar (W o} + S A (W oy} + Simy S5 AiE ([ o]}
it e :
Pal + Ties Loy ME {|Tjeomn] "}
Y-St g
Avec:

R]f“ = log,(1 + yﬁ(l

Et dans le second cas:

I, = Aﬁl,lDzlz/z = P;l/zA(AHA)_lAHYp,lDz_lDzlz/z = P;l/ZHAYp,lDl_lDlll/z

M, = A(APA) 1A est la projection orthogonale sur A. ?p_l est I'estimation conventionnelle des

canaux par la méthode des moindres carrés.

. IE b
n — 2
L E{llah '} = BB IZ + E{lzin12)

( )

_ PpPubiin

(ppﬁln + P2 O'r%l/M)z
Rln =CH . ) O_‘r%l >
(XL BY/P+ B2+ PR,
p_uzl., ,le (Zl_l,l:t] .Bll)/ _ﬁ]l pp ,B]l 3 i pppuﬁlzn O—r%lyn,l Z{(=1pi,l

\Pp =t KZ%:l ﬁiln[ﬁil + ﬁln - ﬁiln] (ppﬁln + Pz G%I/M)Z K J
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Lorsque M—> oo, I’efficacité spectrale devient:
( )

PuBiin
pp(Bln)2
0-2

Pust Bit (Ciiy,ix Bi)/P +_Bj21 + p—?Ple B pu_Blzln
(Pp =1 KX Bin[Bit + Bin — Bilnl Pp(Bin)?*/

Rln Moo C ]

Differents rate of the nth user in the Ith cell during the uplink vs Downlink

16. L L L L

~—

14

I

12

]

10

]

Uplink vs Downlink rate bits/s/Hz

8- .
6 .
% cap_IA ZF CSI
4 | —*—cap_ZF_CSI
&5
= e ) —H—cap ZF LS
& cap_IA_ZF_CSI UL

2 C L L L C L

0 5 10 15 20 25

pow (dB)
Figure 4-44 : Comparaison du précodeur et du récepteur MIMO ZF

pow,,(dB) désigne ici le SNR o7

o3 . ., IR
Dans les hautes fréquences, le terme p—anle &K 1et si P>oo, I’efficacité spectrale est réduite a
p

I’expression ci-dessous:

K Bfin Xi=1 Bunl Bu + Bin — Bitn]

Rln M- C = \2 @l 2 2 L _
(Bin) Yi=1Bji — KBiin Xi=1 Bunl Bu + Bin — Bun]
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La figure 4-12 obtenue ci-avant, permet de voir que le débit du détecteur ZF a la phase montante

est plus intéressant que le débit du précodeur ZF en phase descendante.

Toute cette complication s’explique en partie également par le fait que, avec la grandeur des
dimensions des matrices, le bruit thermique peut étre moyenné de sorte que le systéme soit
principalement limité par des interférences provenant d'autres émetteurs. Ceci est intuitivement clair
pour la liaison montante, puisque la moyenne cohérente offerte par une antenne de réception €¢limine des
quantités qui ne sont pas corrélées entre les éléments de l'antenne, c'est-a-dire le bruit thermique en
particulier. Cet effet est cependant moins évident sur la liaison descendante. Dans certaines
circonstances, les performances d'un trés grand réseau d’antennes MIMO sont limitées par les
interférences résultant de la réutilisation des pilotes dans les cellules voisines. En outre, le choix des
pilotes, de manicre intelligente, n’apporte aucune amélioration sensible tant que le temps de cohérence
du canal est fini. En TDD (Time Division Duplex), lorsque le canal est réciproque, les stations de base

estiment les canaux de liaison descendante en utilisant des pilotes regus en liaison montante.
IV.8 Comparaison des détecteurs MRC, ZF et MMSE

Lorsque la puissance d'émission de chaque utilisateur est réduite, l'effet des interférences d'autres
cellules diminue et, par conséquent, le SINR reste inchangé. Sur la figure 4-13, lorsque M— o0, les gains
de multiplexage augmentent également et I’effet induit est la convergence vers une donnée

asymptotique. pow,,(dB) désigne ici le SNR 0'r211.
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Different Uplink rate of the nth user in the Ith cell
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Figure 4-45 : Comparaison des courbes MRC, ZF et MMSE en fonction du bruit

Ces récepteurs donnent de meilleures performances. L'augmentation de la capacité résulte du
multiplexage spatial agressif utilisé¢ dans le MIMO massif. Le MIMO massif augmente la robustesse a la
fois pour les interférences artificielles involontaires et pour le brouillage intentionnel. Tel que constaté,
l'interférence entre les terminaux peut €tre encore supprimée en utilisant, par exemple, un forcage a zéro
(ZF). Les bruits et les interférences multi-utilisateurs disparaissent lorsque P—>co mais la contamination
pilote reste un facteur de limitation de la performance. Donc les effets dans les réseaux massifs MIMO
se limitent a la contamination des pilotes. Le SINR obtenu dans ce cas-ci est égal, selon les détecteurs
utilisés, a:

RMRC ~y l .Blln l
Z jln

=1,j#l

[ K Biin Yic1 Bunl Bu + Bin — Bunl ]

(ﬁzn) Y1 Bfi — KBty Lica Bunl Bu + Bin — Bin]

RIUMSE o [ KB Btes Punl B+ o~ i) ]
(Bin) Yi1Bh — KBiin Xica Bunl B + Bin — Bunl

R ~M—>oo
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Les trois courbes ci-dessous montrent leur évolution et les détecteurs ZF et MMSE convergent

vers une asymptote quand les bruits sont tres élevés.

Comparés a [60], le SINR lorsque M — o, K/M — 0, RIIVIMSE et RMF tendent vers:

n
| i )
%ij:gjzln

Avec [61], nous trouvons un SINR qui tend vers:

RIMF — C( ﬂ}%’l >
" Znij sznl

Biu/ (X Biji + %)2
Yo B/ Ci Bint + %)2

Lorsque la puissance de la contamination pilote des symboles P, — oo, lele = Rlzrf . Nos travaux

montrent que leflMSE = Rlzrf et que leurs courbes ont la méme allure et tendent vers la méme asymptote.

Quand les courbes convergent asymptotiquement vers des récepteurs linéaires, 1’effet d’impact

de la corrélation, 1’espacement et 1I’ouverture (angle d’ouverture) antennaires n’est plus en vigueur.

Le nombre d’antennes installé au niveau des stations de base (BS — Base Station) montre que le
MIMO ZF (Zero-Forcing) avoisine le détecteur de performance MMSE (Minimum-Mean-Square-Error)
jusqu’a ce qu’ils tendent approximativement vers la classe des récepteurs linéaires, prenant en compte la

formation des canaux linéaires et de la contamination pilote.

Avec des récepteurs linéaires simples, si M—> o, sans limite, la puissance transmise par chaque

terminal en uplink est proportionnelle a:

1 . . )
e la BS a une connaissance parfaite du canal

— % si le CSI est estimé a partir des pilotes transmis par les terminaux a ’uplink

S’il y a une connaissance imparfaite de I’état du canal, un ensemble d’antennes au niveau de la

BS utilise des informations dérivées des pilotes transmis pour extraire les flux de données individuels.
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Dans ce cas, la puissance rayonnée par les terminaux peut étre inversement proportionnelle a la

racine carrée du nombre d'antennes de la station de base sans réduction de performance.

En revanche, s’il y a une connaissance parfaite de 1’état du canal, la puissance pourrait étre
b

inversement proportionnelle au nombre d'antennes.

L’utilisation volumineuse d’un ensemble d’antennes au niveau de la BS améliore mieux

I’efficacité spectrale et énergétique comparé au systeme simple actuel antennaire.

Conventionnellement, la communication entre la BS et les utilisateurs se fait par
orthogonalisation du canal afin que la BS communique avec chaque utilisateur dans des ressources

séparées en fréquence et en temps.

Ceci n'est pas optimal du point de vue théorie de l'information car de trés hauts débits peuvent

étre obtenus si la BS communique avec plusieurs utilisateurs dans la méme ressource temps-fréquence

[62].

Cependant, des techniques complexes pour atténuer les interférences inter-utilisateurs doivent
ensuite étre utilisées, telles que la détection de multi-utilisateurs @ maximum de vraisemblance
(maximum-likelihood multiuser detection), le MRC, le MIMO ZF et le MIMO MMSE sur la liaison

montante.

Récemment, il y a eu beaucoup d'intérét pour MU-MIMO avec de trés grands réseaux d'antennes,
“Very Large MU-MIMO systems”, a la BS comprenant une centaine ou plusieurs centaines d'antennes,

desservant simultanément des dizaines d'utilisateurs.

Les trés grands réseaux peuvent considérablement réduire les interférences intracellulaires avec

un traitement simple du signal [51], [52], [58]

Avec I’intérét que chaque antenne individuelle puisse étre de petite taille, les avantages sont les
suivants pour de tels grands réseaux d’antennes:
— les choses aléatoires paraissent plus déterministes

— Les effets de “small-scale fading® peuvent étre moyennés
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— Les vecteurs colonnes (respectivement les vecteurs lignes) de la matrice du canal sont
indépendants [61] tel que A'A = Iy

—le bruit et les interférences intracellulaires disparaissent compleétement, avec un simple
traitement de filtre adapté (MF Matched Filter) a la BS [51], [52], [58]

— la puissance transmise, en uplink, est réduite (gestion économique des batteries des terminaux);
la bonne chose est que les terminaux équipés d’une seule antenne sont peu cotliteux, simples et
performants, et que chaque utilisateur obtient toujours un débit élevé.

— en downlink, une bonne partie de la puissance électrique consommeée par une BS est utilisée
par les amplificateurs de puissance et circuits associés, plus les systémes de refroidissement [63].
Par conséquent, réduire la puissance RF émise contribuerait a baisser la consommation

d'électricité de la BS.

Il est connu que la technologie MMO, avec la diversité du systéeme antennaire au niveau de la

BS, permet d’offrir une bonne efficacité énergétique [64].
Le détecteur MRC a également 1'avantage de pouvoir étre mis en ceuvre de manicre distribuée.

Chaque antenne effectue la multiplication des signaux recus avec le conjugué de la matrice du

canal, sans envoyer le signal entier de bande de base a la BS pour le traitement.

De la figure 4-14 a la figure 4-17, pour différentes valeurs de M et K, I'évolution du débit de
liaison montante (bits/s/Hz) des récepteurs MIMO massifs MRC, ZF et MMSE en fonction du SNR pour

différentes valeurs de K et M est représentée ci-dessous:
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IV.4.1 M=126 and K=28
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Figure 4-46 : Débit a I’Uplink quand M=126 et K=28
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IV.4.2 M=300 and K=30
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Figure 4-47 : Débit a I’Uplink quand M=300 et K=30
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IV.4.3 M=500 and K=50
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1V.4.4 M=1000 and K=100

Different Uplink rate of the nth user in the Ith cell
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Figure 4-49 : Débit a I’Uplink quand M=1000 et K=100

L’effet de la puissance de la contamination pilote des symboles p, transmis par rapport au

signal/bruit (SNR), a savoir la puissance par utilisateur p,, multipliée par la durée de transmission des
symboles, agit bien sur les détecteurs MRC qui a tendance a s’annuler et ZF qui note une légére
décroissance tandis qu’il n’y a aucune modification notée sur la courbe MMSE. Sous ce modéle,
I’énergie totale engendrée par le systeme croit linéairement avec le nombre d’antennes utilisé de la

station de base et les terminaux des utilisateurs présents dans toutes les cellules voisines. Comme 1’ont

H) _ KM

montré [60], E{trH;H} = TtrAAH = KM.

Nous voyons donc que I’effet de la contamination pilote, lorsque P, — oo, montre les faiblesses

des récepteurs MIMO massifs MRC dans la situation de transmission synchrone comme asynchrone des

symboles.

Nous voyons également que l'effet de la contamination pilote peut étre trés significatif si la

valeur du gain croisé est proche de la valeur du gain direct, indépendamment de M.
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Les bruits et les interférences demeurent trop faibles par rapport a la contamination pilote des

symboles [60].

SISSOKHO Bamba | Thése de doctorat Electronique des Hautes Fréquences, Photonique et Systémes | Université de Limoges | 2018 134



Conclusion

Le broadband mobile nécessite de nos jours beaucoup de Capex. Avec ’arrivée de la 5G, en
attendant les premiers smartphones appropriés, la voix supportée par les réseaux 2G, 3G voire 4G peut y
étre prise en charge. Cependant la VoL TE permettrait de se passer:

— - des opex dus a la location des bandes 900, 1800, 2100 MHz a libérer de fait

— - des pylones ou tours supportant des multitudes d’antennes radio

— - de la gestion de I’énergie a sous-traiter a une tierce entreprise

— - des certaines sources d’énergie pour le solaire

— - etc.

En raison de la rareté de la bande passante, la diffusion d'informations sur la fréquence n'est pas
possible, de sorte que la seule facon d'améliorer la robustesse des communications sans fil consiste a
utiliser plusieurs antennes. Un systeme massif MIMO implique un nombre sans précédent d'antennes
simultanément, desservant un nombre beaucoup plus petit de terminaux. La disparité en nombre apparait
comme une condition de fonctionnement désirable et pratique aussi. Le nombre de terminaux qui
peuvent étre desservis simultanément est limité, non par le nombre d'antennes, mais plutdt par
I’incapacité a acquérir des informations d'état de canal pour un nombre illimité¢ de terminaux. Un plus
grand nombre de terminaux peut toujours étre utilisé en combinant une technologie MIMO avec un
multiplexage conventionnel par répartition en temps et en fréquence via OFDM. L’idée qui est d’utiliser
des algorithmes combinés (MRT/MRC, ZF, MMSE) explique la structure et la performance des réseaux

d’ensembles de trés grands nombres comme les systémes massifs MIMO.

La performance de communication de tels réseaux dépend moins des statistiques réelles du canal
de propagation mais uniquement des propriétés agrégées de la propagation telles que l'orthogonalité
asymptotique entre les vecteurs de canal associés aux différents terminaux. Bien entendu, le nombre
d'antennes dans la réalité ne peut pas étre arbitrairement important en raison des contraintes physiques.
Finalement, en laissant n, ou n; tendre a l'infini, nos mod¢les conventionnels mathématiques pour la
réalité physique montrent leurs limites. Par exemple, la puissance recue agrégée dépasserait, a un certain

point de I’espace, la puissance transmise; ce qui n'a aucun sens physique. Mais bien avant que les
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modeles mathématiques de la physique ne montrent leurs limites, il y aurait substantiellement des
difficultés d'ingénierie comme par exemple :

— les soucis d’implémentation d’algorithmes sur les systémes réels

— les techniques de quantification sur les systémes réels

— etc.

Alors, la taille de I'infini comme 1’a montré [61] dépend des circonstances précises bien siir, mais
en général, les résultats asymptotiques de la théorie de la matrice aléatoire sont exacts méme pour des
dimensions relativement petites (environ 10). En général, nous pensons a des systémes avec au moins
une centaine (100) d'antennes a la station de base, mais probablement moins d'un millier. Dans leur
ensemble, les arguments présentés motivent des recherches théoriques enticrement nouvelles sur le
traitement des signaux, le codage des signaux et la conception de réseaux pour de trés grands nombres

d’antennes MIMO.

Dans la transmission, I’information originale est décodée, le vecteur signal résultant
beamforming est extrait et bien aligné avec le canal désiré. Lors de ce processus aléatoire, plusieurs
signaux rencontrent des obstacles lors de leur trajet faisant du canal de communication, un canal
d’évanouissement des signaux en plus de la contamination pilote provenant des terminaux des autres
cellules. Chaque terminal peut recevoir toute la bande passante, ce qui rend la majeure partie de la
signalisation de contréle de la couche physique redondante. Idéalement, chaque terminal d'un systéme
massif MIMO recoit une séquence pilote orthogonale de liaison montante. Cependant, le nombre
maximal de séquences pilotes orthogonales qui peuvent exister est supérieur a la durée de l'intervalle de
cohérence divisé par la propagation du délai de canal. L'effet de la réutilisation des pilotes d'une cellule
a l'autre et ses conséquences négatives associées est dénommeé "contamination pilote". Lorsque le signal
pilote recu corréle bien avec la séquence pilote associée a un terminal particulier, I’estimation du canal
est contaminée par une combinaison linéaire de canaux des autres terminaux qui partagent la méme
bande passante: La formation de faisceau descendant basée sur I'estimation du canal contaminé entraine
une interférence dirigée vers les terminaux qui partagent la méme bande passante. Une interférence
similaire est associée aux transmissions de données de liaison montante. Les interférences dirigées
augmentent avec le nombre d'antennes de service au méme rythme que le signal souhaité. Méme les

séquences pilotes partiellement corrélées entrainent des interférences dirigées. La contamination pilote
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comme phénomene de base n'est pas vraiment spécifique au MIMO massif, mais son effet sur le MIMO
massif semble étre beaucoup plus profond que dans le MIMO classique. Dans [54], on a soutenu que la
contamination pilote constitue une limite ultime sur la performance, lorsque le nombre d'antennes

augmente sans étre 11¢, du moins avec les récepteurs qui dépendent de 1'estimation du canal pilote.

Cette thése a permis de montrer I’impact de la contamination pilote des symboles transmis dans

la phase montante du canal lors de la connaissance parfaite de cette derniere.

Les tres larges ou grands réseaux MIMO sont un nouveau domaine de recherche, tant en théorie
de la communication, de propagation et d'¢lectronique; et représente un changement de paradigme dans
la facon de penser a la fois en ce qui concerne la théorie, les systémes et la mise en ceuvre. La vision
ultime des trés grands systemes MIMO est que le réseau d'antennes se composerait de petites unités

d'antennes actives, branché dans un bus de terrain (optique).

La consommation d'énergie des stations de base cellulaires est une préoccupation croissante.
Dans de tels grands systemes MIMO, chaque unité d'antenne utilise une puissance extrémement faible,

de l'ordre de mW. La puissance totale transmise doit rester constante voire réduite lorsque ny — o, c'est-

NERT . A . 1 N 1 . ~ .
a-dire que la puissance par antenne doit étre proportionnelle a— et méme a—. Bien str, plusieurs
t t

complications empéchent certainement de réaliser pleinement de telles économies d'énergie optimistes
en pratique: le besoin de gains de multiplexage multi-utilisateur, les erreurs dans les informations de

I'état du canal (CSI) et les interférences.

L’ajustement de M et d’autres paramétres du systéme (la puissance rayonnée, les nombres
d'utilisateurs, la durée des séquences pilotes) permettent d’obtenir une efficacité spectrale accrue au cofit
de I'efficacité énergétique réduite et vice versa. C’est la caractéristique souhaitable pour les fournisseurs
de services qui planifient le point de fonctionnement en fonction de la demande de trafic (haute
efficacité énergétique et faible efficacité spectrale, par exemple, pendant les périodes de faible
demande). Typiquement, l'augmentation de l'efficacité spectrale est associée a l'augmentation de la

puissance et, par conséquent, a la diminution de 1'efficacité énergétique.

L’état du CSI a conduit plusieurs travaux conjoints sur la variation de I’efficacité spectrale en

fonction de I’efficacité énergétique.
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La couverture, la mobilité et la disponibilité de la capacité dans les réseaux mobiles poussent a
une réorganisation du modele des réseaux et des cofits des services. Aujourd’hui I’expérience des
utilisateurs avec les terminaux mobiles 2G et 3G poussent a une migration vers les réseaux 4G afin
qu’avec la 5@, la voix puisse €tre supportée par la VoLTE. La menace venant de Skype, WhatsApp, etc.
pousse a revoir ce modele qui risque de cannibaliser les rentes des opérateurs de télécoms et des

fournisseurs de services.

Le brouillage intentionnel de systémes sans fil civils est une préoccupation croissante et une
grave menace pour la cyber-sécurité qui semble étre peu connue du public. Massive MIMO offre de
nombreux degrés de liberté excessifs qui peuvent €tre utilisés pour annuler les signaux des brouilleurs
intentionnels. Si un MIMO massif est implémenté en utilisant des pilotes de liaison montante pour
l'estimation de canal, les brouilleurs intelligents pourraient causer des interférences nuisibles avec une
puissance d'émission modeste. Cependant, des implémentations plus intelligentes utilisant 1'estimation et

le décodage des canaux conjoints devraient pouvoir diminuer sensiblement ce probléme.

Le futur nous édifiera sur les résultats que donnera la modulation complexe différente (en
diagonale, en ligne, en bloc de nxn, etc) sur les éléments de la matrice du canal. Elle permettra

d’analyser et voir de plus pres 1’effet de 1’affaiblissement dans le canal et le calcul du débit.

Egalement, la réflexion reste trés poussée pour fournir des solutions optimales de gestion de la
QoS par type service (voix, données, streaming vidéo, divertissement, jeux, etc.) entre les canaux
physiques et logiques qui intéresseront les fabricants de terminaux 5G en matieére de gestion des flux
dans un environnement de plus en plus perturbé par les interférences de toutes sortes et les

contaminations pilotes des symboles.
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Abstract—Transmitted signal is degraded and problem
remains reconstruction of symbols. In massive MIMO
systems, channel estimation has been widely
discussed. This paper investigated on the inaccuracy of
the channel estimation and its effect on the uplink rate.
Best solution is to have the most efficient channel
estimation method that is not adversely affected by
noise, interference and pilot contamination; hence
choice of MMSE method compared to others. After
channel estimation, the uplink rate is calculated at the
receivers with the ZF and MMSE detectors by using
training or pilot symbols. We noted that the two
detectors converge towards an asymptotic solution
which allows the knowledge of the channel. It is
shown that the estimation error increases
proportionally when the L cells significantly increases.
And the higher the pilot power contamination
increases respectively, the decrease in dB of the uplink
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rate is related proportionally to the increase of the

channel attenuation.
Keywords-massive multiple input multiple output; path loss;
fading; zero forcing; minimum mean squared estimator

. Introduction

A strong migration is expected from 2G
network users to 3G and 4G networks, depending
on the region, due to the customer experience with
the new smartphones. The breakthrough of new
smartphones and the acceleration of new uses are
taken into account in the calculation of the data
rates offered by the channel with the equalization
methods, at the receiver level. This results in the
provisioning of the different mobile networks to
contain [1-3] the various data flows and voice
from other international, local, transit, service and
application operators. With the intensification and
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expansion of the latter, the bandwidth for mobile
Internet will be sized accordingly to cope with the
exponential growth of the mobile traffic. This
additional equipment will also generate a lot of
interference in so far as in mobile radio
communications systems, terminals are constantly
looking for the best channels and frequencies
available to transmit and receive with a good QoS
(Quality of Service). Indeed, the signals sent by
the terminals and base stations follow several
paths, due to many physical phenomena, causing
respective delays towards their destination and
causing interference between successive symbols.
These physical phenomena (reflection, diffraction,
distortion, power loss, fading, etc.) create an error
between the received signal and the original one.
For error correction, technological and physical
appropriate systems architectures are used to
reconstruct, by means of algorithms, the
information as transmitted. In order to do so, a
pilot sequence is continuously sent along with the
transmitted information to enable at the receiver
side a coherent demodulation of the radio
transmitted signal. The channel state information
(CS]) is then required for a good evaluation of the
uplink and downlink data rate. Sequenced
messages of binary symbols are sent between the
transmitters and receivers. The resulting channel
matrix is estimated and detectors are integrated at
the mobile terminals to efficiently calculate the
minimum and maximum flow rates really
measured in the transmission channel while
reducing noise and interference. In addition to the
disturbances already mentioned there are also
pilot contamination effects due to the interaction
of all indoors and outdoors cellular symbols that
are sent. Pilot contamination [4-10] is a key
performance bottleneck. In massive MIMO
systems, pilot sequences lead to a contamination
effect that makes the algorithm for retrieving the
initial information even more complex. The
selected detectors are the ZF (Zero Forcing) and
MMSE (Minimum Mean Squared Estimator). In a
given coherence time, with good carrier and
symbol synchronization, the orthogonal pilot
sequences sent are reused in the neighboring cells.

Signal modeling in the channel then allows the
implementation of algorithms to analyze link
performance, signal robustness, channel effects,
channel estimation, channel equalization, signal
synchronization, among others. Massive MIMO
uplink rate depending on the training phase of the
channel state information is evaluated in this
work.

The influence of the pilot contamination in the
channel estimation accuracy of the uplink rate of a
terminal is shown in this paper. In Section II, the
channel modeling is explained. The uplink rate
calculation with the selected equalizer detectors
taking into account the impact of logarithmic
degradation of the attenuation coefficient in the
established channel model is considered in section
III. Simulations results and discussion are
addressed in section IV and finally section V
concludes this paper.

u. Channel Modeling

A. System and Context

I ms

Figure 1. Interactive exchanges between the reference Base Station (BS)
and terminals (MS)

Fig. 1 represents L cells containing K terminals
(MS) the interacting with base station (BS)
equipped with M antennas [5-8]. The signal
received at this reference base station is described
in (1) as follows:

L
Y= \/erilxi +b, (1
i=l
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x1(t) y(t

Channel

Figure 2. Channel Modeling

At a given time, on Fig. 2, ', 1s the M*K matrix
of the modeled channel between the K users and
the reference base station composed of M
antennas. The average power used by each
terminal to search for the best channel offered by
the antennas of the reference base station is p, .

The transmitted vector of the K terminals (MS) in
the ith cell is:

x(1)=p.x, @)

where,
e dimension of X; (t) in (2) is Kx1

° b, , in (1) is additive white Gaussian noise (AWGN)
of dimension M *1
e p, (Watt) is dependent on the symbol pilot power

p, (Watt)
B. Channel Elements of I,
The elements of the channel matrix I'; in (1) are

given by:
I, =4H \ By 3)

H is the PXK matrix of the fast fading channel
coefficients between the K terminals and the
reference base station. The columns of matrix H
are independent. The variations (high and low) of
the power of the coefficients of H are correlated
to the coefficients of matrix 4. Taking into
account the orthogonally of the subcarriers with
the OFDMA access method between the
transmitters and the receiver of the reference cell
[, the local radio conditions and the distance
between the receptor of the cell [/ and the
terminals, A4 is the matrix whose different

coefficients 4, = represent the induced phase

factor effects on the carrier with the impacting
component following the Euler formula:

P

—F€

‘Am, P = ﬁ (4)

A, in (4), is the M xP matrix

m,p
e P is the set of directions of signals derived by
obstacles present on their path

e m ranges from 1 to Mand p , from1to P

The finite dimension channel model [6] has an
angular range [-7z/2,+7/2] divided into P
directions. The step is 7/ P so there will be
px(7/P) edges. The matrix \/E in (3) is a
modeling of path loss and shadowing coefficients.
It is a KxK diagonal matrix whose diagonal
elements are given by the S, as:

il
B = e_abS[kT] )

The path loss is described by B, (d)[dB] in (6)
as:
P, ()dB]=F, () X

o

— ! (©)
=PL(d0)+1010g(dij +X,

0
where,

e X _ describes the random effects of shadowing that

follow a log-normal distribution as :

1 e—(log(x)—,u)2 12067
2

f(X,)=

(7

2no

where,

e X, distance between base station (BS) and terminal
(MS) in the ith cell

e 4, mean of f(X_) distributed as normal
distribution
e O, standard deviation of f(X_) distributed as

normal distribution
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The average power signal degrades
logarithmically with distance x between base
station (BS) and terminal (MS) in the ith cell.
Attenuation index, n, is expressed as a function of
the propagation medium. Path loss includes
antenna gains, g,.

C. Mitigations Effects in the Channel

The quality of the signal (QoS) at both transmit
and receive is very closely correlated with
reducing perturbation and loss elements. The
channel modeling, between the transmitters and
the receivers, allows the implementation of
algorithms for a better analysis and calculation of
the available and measurable data rates in the
channel. In a given coherence time, with good
carrier and symbol synchronization, the number of
orthogonal pilot sequences sent is limited and
reused in neighboring cells. The average time of
the path in the channel is given in (8) by:

B L-1 |gl_|
T=) — o5 (8)
25 el

where,
e 7, is the signal time delay i

e g, the gain coefficient of the signal attenuation .

m. Channel Estimation Impact
on Uplink Data Rate

A. Channel Estimation

@' is the transmit pilot matrix, then received
pilot matrix at the base station that uses MMSE
estimation in (9) is:

V= yIQH
L ©)
= [p, AH (B, +[p, 3" AH[B, +5I,,
i=1,i#l
where,
. 2" ~N(0,6°1,)

Using the MAP rule (Maximum a Posteriori),
the Bayesian estimator approached the observed

value y, and the Maximum Likelihood (ML)

estimation I, of H, is given by:

[:Izz Zargrrlg%Xp(szlf)z)

= argmin f () (10)

L -1
D, A" [ppAAHZﬂﬂn +O'21MJ »
i=1

_pl2
— Flin

Because of the pilot contamination and
interferences on the uplink,

L
p,AA"Y B, > o’ (11)
i=lI

This approximately gives an estimate of H Y
by the MMSE method in (12) is:

S L -
H,=p, (A+A) 1A+( z \/ﬂ_,zJ v

i=l,i#l

We have,

1:” = A[:[H\E
Bl 4 L B (13)
:ppzA(A+A) A+[ Z \Ej Buyy

i=1,i#l
B. Flow Calculation Algorithm

From the estimated channel I',, the uplink rate

calculation in the flow calculation Algorithm (Fig.
3) proceeds as follows [11-12]:
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Initiation of channel matrix

{
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Input /B

|
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Input coefficients g, of 4
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Input coefficients h . ;0f H

'
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MNoiseestimationatM antennasoftheBS

|
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"
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| Rate_ZF | |

Rate_MMSE |

Figure 3. Flow calculation Algorithm of the uplink rate

It is a way of setting up the estimator at reception
in order to remove from the original signal the
perverse effects of the channel. For very high
signal-to-noise ratios (SNR), the flow calculation
algorithm shows that the MMSE converges
successfully with the ZF (see Fig. 4).

C. Uplink Rate with ZF and MMSE Detectors

The ZF uses the product of the pseudo-inverse of
the channel matrix I', and the signal y,.The

capacity of the nth terminal in the [th cell is
given in the case of ZF by:

v ) (V) 5

p,A4" Z;,m\/ﬁ_ﬂ +o’l,’

R, =C (14)

The MMSE calculates the signal y, received by
multiplying it to X :

-1
2
iz(r;‘rﬂ +§—IKJ T, (15)

u

The rate of the nth terminal in the /[th cell is
given in the case of MMSE by:

1 -1
P2 (PA)(XL, B ) B3

RMMSE

ppAAH Z;,i#\m + 0_2]M2
(16)
With,
-1
(Pid)=A(A4"4) 4" (17)
And,
C(x)=log, (1+10log,, x) (18)

e ((x)is in decibel (dB) with X in Watt (W)

v. Simulation Results and
Discussion

In this section, simulations results based on
Matlab are presented in order to compare the
different approach discussed in previous sections.

Uplink rate of the a user with M receiver antennas of a BS

N it

4.5
A asb
Ay /
yS AA—A—A
4 p e
P e A
351/ yis
N &
I 3 v
&
2
S 25
O
®
£ 2
=
=)
1.5
14
0.5 = rate_ZF1
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0 3 3 T
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SNR (dB)

Figure 4. Upstream terminal throughput
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Fig. 4 shows the uplink performance comparison
while using MMSE channel estimation and ZF
channel estimation. It can be seen that MMSE
presents better uplink rate performance at low
power even if both curves increase asymptotically
[10] when the power is very high.

By modulating the pilot contamination power of
the symbols, taking into account the
environmental conditions, we notice in Fig. 5
where L=5 cells the channel estimation improves
and the effect is to increase throughput.

Uplink rate of the a user with M receiver antennas of a BS

5 A
PO TS A i AAbbt
45 X i
AD S
4 — £
&
N 3507
% VS
3 3
2
[0}
g 25
€
£ 2
=}
1.5
0
0.5 —+ rate_ZF1
- rate_MMSE1
0
2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

Pilot Power Contamination (dB)

Figure 5. Uplink rate of a terminal indexed to pilot contamination

In Fig. 6 and 7, as the number of L cells increases,
taking into account the previous scenario, we find
that the higher the pilot contamination power (pp)
of the symbols, the more the capacitance

decreases. Note that (AH A)AH go towards A" .

Uplink rate of the a user with M receiver antennas of a BS with L cells @ symbol pilot power
T 13 13
= rate_ZF1 (pp=1)
2 rate_MMSE1 (pp=1) [

—S— rate_ZF2 (pp=2)
~©— rate_MMSE2 (pp=2)

# rate_ZF3 (pp=3)
—<— rate_MMSES3 (pp=3) ||

2

Uplink rate bits/s/Hz

051

L (cell)

Figure 6. Uplink rate of a terminal indexed to the pilot contamination @
pp=1, pp=2 and pp=3 db

Uplink rate of the a user with M receiver antennas of a BS with L cells @ symbol pilot power
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Figure 7. Uplink rate of a terminal indexed to the pilot contamination @
pp=10, pp=20 and pp=30 db

In Fig. 8 and 9, when the pilot contamination
powers of the symbols are varying, while freezing
the number of L cells and following the three plot
types, we find that the capacity of a user in a
given uplink reference cell also increases.

With these simulations we can conclude, while
being in phase with Alamouti and Tarokh, that
this coding method allows complete diversity with
better linear processing at the receiver.

Uplink rate of the a user with M receiver antennas of a BS
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Figure 8. Uplink rate of a terminal indexed to the pilot contamination @
L=5, [=8 and L=10 db
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Uplink rate of the a user with M receiver antennas of a BS
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Figure 9. Uplink rate of a terminal indexed to the pilot contamination @
L=5, =10 and L=15 db

v. Conclusion

Capacity management and network coverage are
two key points of mobile technology that can
achieve a good quality of service that is a
requirement for the experience of customers using
voice, data and video services. That is why
inaccurate Massive MIMO channel estimation
impact on communication data throughput has
been studied contributory in this paper. The
channel estimation, the transmission power, the
number of the system antennas and interfering
cells in the chosen channel pattern contributed
significantly to the estimated uplink rate at the
receiver.

In addition, there is the pilot contamination of
symbols with more iteration in our calculation
algorithm. After several iterations, our algorithm
goes towards an asymptote (stationary and linear
regime) where the samples at the output of the
equalizers detectors approach the sequence of
transmitted data. Typically, a training sequence is
used at the beginning of data transmission to
allow the equalizer to converge to a solution that
allows channel knowledge. As perspectives for
future research work, complex modulation
(diagonal, row, column, block of nxn elements,
etc.) on the channel matrix, could be investigated
in order to analyze and see more closely the effect
of channel attenuation and uplink flow calculation
with ZF and MMSE detectors.
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Résumé :

Cette these a permis de travailler sur l'efficacité d'un canal des systémes massifs
MIMO pour lesquels il faille déterminer le débit a I'Uplink des terminaux présents dans leurs

cellules respectives.

Comme hypothése, la bande de fréquence en mode TDD est réutilisée dans chaque

cellule.

Tous les symboles sont propagés de mani€re asynchrone par les terminaux présents
dans les cellules, n'empéchant pas de fait des interactions intra et inter symboles au niveau des

stations de base.

Ces signaux rencontrent beaucoup d'obstacles sur leur trajet qui entrainent des retards,
des pertes de signaux (destructifs), des régénérations de signaux (constructifs) avec divers

types de modulation (amplitude, fréquentielle, phase), etc.

L’affaiblissement du trajet dans le canal est mis en exergue avec les différentes valeurs

prises par le coefficient d'atténuation choisi lors des simulations.

Face a cette situation, il a fallu rechercher le meilleur et robuste estimateur de canal a
un temps de cohérence donné. La méthode MMSE (Minimum Mean Square Error) est

retenue, comparée a d'autres.

Pour la performance des systemes massifs MIMO, nous nous sommes appesantis sur
les méthodes de diversit¢ des antennes (diversité d'ordre N), les méthodes de coding, les
méthodes d'acces OFDMA et les méthodes d'égalisation pour montrer qu'effectivement le fait
d'utiliser de nombreuses antennes au niveau des stations de base améliore et contribue aux
gains recherchés en débits. Avec les systemes massifs MIMO, nous avons montré que 'apport

antennaire est bien reconnu dans la gestion des interférences.

Un algorithme de calcul de débit a 1'Uplink a été réalisé avec ces trois récepteurs
conventionnels que sont comme le MRC (Maximum Ratio Combiner), le ZF (Zero-Forcing)
et le MMSE (Minimum Mean Square Error). Les simulations permettent de comparer les
différentes approches. En faisant varier la puissance de contamination des symboles pilotes,

nous observons la convergence des courbes ZF et MMSE.



Si le nombre des cellules L augmentent, nous constatons que plus la puissance de

contamination des symboles pilotes (pp) est €levée, plus la capacité diminue dans le canal.

Apres plusieurs itérations, notre algorithme converge vers une asymptote (régime
stationnaire et linéaire) ou les échantillons a la sortie des détecteurs s’approchent de la

séquence de données émises

Typiquement, une séquence dite d’"apprentissage" est utilisée au début de la
transmission des données afin de permettre a 1’égaliseur de converger vers une solution qui

permet la connaissance du canal.

Le SINR obtenu avec les détecteurs conventionnels permet le calcul des débits

respectifs dans le canal avec le théoréeme de SHANNON.

Comme perspectives pour les futurs travaux de recherche, une modulation complexe
(en diagonale, en ligne, en colonne, en bloc de n X n ¢éléments, etc.) sur les éléments de la
matrice du canal, pourrait étre envisagée afin d’analyser et voir de plus prés Deffet
I’affaiblissement dans le canal et le calcul du débit a I’Uplink avec les détecteurs ZF et

MMSE qui sont plus résistants aux phénomenes de perturbations.

Mots clés : Systemes massifs MIMO, Bande de fréquence, Symboles, Contamination,
Affaiblissement, Diversité¢ d’ordre, Coding, OFDMA, Egalisation, Récepteurs conventionnels
(MRC, ZF MMSE)



Abstract :

This thesis made it possible to work on the efficiency of a channel of massive MIMO
systems for which it is necessary to determine the throughput at the Uplink of the terminals

present in their respective cells.

As an assumption, the frequency band in TDD mode is reused in each cell.

All symbols are propagated asynchronously by the terminals present in the cells, not

effectively preventing intra- and inter-symbol interactions at the base stations.

These signals encounter many obstacles on their path that lead to delays, signal losses
(destructive), signal regenerations (constructive) with various types of modulation (amplitude,

frequency, phase), etc.

The path loss in the channel is highlighted with the different values taken by the

attenuation coefficient chosen during the simulations.

Faced with this situation, it was necessary to look for the best and most robust channel
estimator at a given consistency time. The MMSE (Minimum Mean Square Error) method is

used, compared to others.

For the performance of massive MIMO systems, we have focused on antenna diversity
methods (N-order diversity), coding methods, OFDMA access methods and equalization
methods to show that effectively using multiple antennas at base stations improves and
contributes to the desired throughput gains. With massive MIMO systems, we have shown

that antennar contribution is well recognized in interference management.

An algorithm for calculating the flow rate at the Uplink has been developed with these
three conventional receivers, such as the MRC (Maximum Ratio Combiner), the ZF (Zero-
Forcing) and the MMSE (Minimum Mean Square Error). Simulations allow the different
approaches to be compared by MRC, ZF and MMSE. By varying the contamination power of
the pilot symbols, we observe the convergence of the ZF and MMSE curves.

If the number of L cells increases, we find that the higher the contamination power of

the pilot symbols (pp), the lower the capacity in the channel.



After several iterations, our algorithm converges to an asymptote (stationary and linear
regime) where the samples at the output of the detectors approach the transmitted data

sequence

Typically, a so-called "learning" sequence is used at the beginning of data

transmission to allow the equalizer to converge on a solution that allows channel knowledge.

The SINR obtained with conventional detectors allows the calculation of the

respective flows in the channel with the SHANNON theorem.

As a perspective for future research, a complex modulation (diagonal, row, column,
block of nxn elements, etc.) on the elements of the channel matrix could be considered in
order to analyze and see more closely the effect of attenuation in the channel and the
calculation of flow at Uplink with ZF and MMSE detectors which are more resistant to

disturbance phenomena.

Keywords : Massive MIMO systems, Frequency band, Symbols, Contamination, Weakening,
Order diversity, Coding, OFDMA, Equalization, Conventional receivers (MRC, ZF MMSE)



