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Introduction genérale

Positionnement des problemes

Dans de nombreux systemes de communication tant filaireaneefs, le phénomene d’inter-
férence est présent et est souvent un sérieux frein au gpestment de ces dits systéemes. En
effet, cette interférence modifie et donc perturbe le sighatérét. Cette interférence apparait
sous de multiples formes. On peut songer par exemple arfénence entre symboles liée a
la présence d'un canal de propagation de type multi-trageténterférence entre utilisateurs
(comme en 3G avec le CDMA), a l'interféerence entre portedass un systeme OFDM mal
synchronisé fréquentiellement) ou encore a l'interféecantre différents canaux (comme le
probleme de diaphonie en ADSL ou bien encore le probléeme aesux adjacents en com-
munication sans fil). En fait, il est possible de parler @nférence dés que plusieurs nceuds
(utilisateurs, antennes, etc.) sont présents dans ururdseaé et veulent partager une certaine
ressource commune (ou dimension) disponible, soit-eb¢iae, fréquentielle ou temporelle.
Une gestion intelligente de l'interférence est alors ngaies afin de limiter son impact négatif.

Il est toutefois important de noter que, malgré un imgaptiori négatif comme expliqué
ci-dessus, linterférence peut dans certaines circonstadevenir bénéfique si elle est gérée
de maniére adéquate. C’est, par exemple, le cas du canetmaahile multi-trajets couram-
ment rencontré dans le contexte des communications malmbesnes. En effet, grace aux
nombreuses réflexions de I'onde émise sur les différentsadies environnants (immeubles,
voitures en mouvement, etc.), il est possible de recevaigeal émis au niveau du récepteur
et ceci méme si le récepteur n’est pas en ligne de mire de ttémeClairement ce phénomeéne
de multi-trajets est ici utile méme s’il conduit a engenditerl’interférence entre symboles.
De méme pour contrer 'aspect aléatoire de 'amplitude deragets, il est courant maintenant
d’introduire de la diversité dans la transmission par léslidaantennes multiples qui engendrent
elle-mémes de l'interférence. Si ces interférences cré@ssnt pas bien gérées, le bénéfice est
faible voire nul. En revanche, si ces interférences sordéagede maniére pertinente, elles de-
viennent profitables.

Dans le contexte de systémes subissant de I'interférelnicedés défis est de trouver des
protocoles intelligents gérant efficacement cette interfée. Aujourd’hui, il existe plusieurs
manieres de la traiter. Tout d’abord, grace a des technidee®dage, il est souvent possible
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d’orthogonaliser les liens de transmissions, ce qui anfinterférence. Bien que trés répandue
en pratique (dans les réseaux de téléphonie mobile, parpegroette approche a I'inconvé-
nient de ne pas exploiter convenablement les degrés dé&litheisysteme et n’est pas optimale
d’un point de vue de la théorie de I'information. D’'un aut@é; une autre technique consiste
a ignorer complétement l'interférence. Dans ce cas, lfimftion de chaque lien est transmise
simultanément et les différents récepteurs ajoutentelffétence présente au bruit thermique.
Nous savons aujourd’hui que pour de faibles niveaux d’fétence, les résultats de cette ap-
proche sont acceptables. Toutefois, si celle-ci devienqt importante, cette technique devient
clairement sous-optimale. Finalement, la troisieme fad@gérer I'interférence est de la consi-
dérer comme un vrai signal et ainsi de profiter de certainssslearactéristiques pour améliorer
les performances du systeme. Naturellement, ceci se faib@iud’une complexité accrue, car
une détection conjointe adaptée doit étre mise en placest,jar exemple, le cas des codes
spatio-temporels, qui prennent parti de I'interférencdtiramtennaire pour améliorer la fiabi-
lité et le débit du systeme.

Dans cette thése, nous suivons ce fil directeur gu’est laogede l'interférence et nous
tachons de proposer des solutions originales a quelgueslesiproblemes provoqués par la
présence d’interférence. Nous avons ainsi abordé trogtssujes transmissions a ultra large
bande, les transmissions a antennes multiples et les tisgisns OFDM sur canal a interfé-
rence gaussien. Pour chacun de ces trois types de tran@missius identifions un probleme
particulier lié a la présence d’une interférence et nougp@oidons une solution originale. Dans
la section suivante, nous détaillons les trois aspects tie aude et nous énumérons les contri-
butions principales de ce travail.

Plan et contributions

Cette section est dédiée au plan de la thése et a la présarttadive des principaux résultats
obtenus. Nous serons concis car chaque chapitre a été&andniere indépendante et posséde
une introduction propre, ou nous expliqguons en détail Idlgme particulier gue nous voulons
résoudre et décrivons nos contributions par rapport a ldetd’art.

La these est divisée en trois chapitres. Dans le chapitre fagbn a augmenter le débit
de transmission dans les systemes a ultra large bande hasfsssmpulsions breves (ce qui
est nécessaire dans certains contextes, comme I'émissiségdiences vidéo), nous proposons
d’attribuer plusieurs codes a saut temporel au méme uélisaDans le cas d’un récepteur rake,
ceci implique dans I'apparition d’'un nouveau type d’inéeehnce associée aux codes supplé-
mentaires alloués a l'utilisateur d’intérét. Par conségue bénéfice sur le débit de ce type de
stratégie n’est pas immédiat et nous nous penchons sur peisque notre proposition peut
avoir sur les performances du systeme. En particulier, oalgsilons une expression analytique
de la variance de l'interférence multi-codes, dans le caatd’'un schéma a ultra large bande
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a impulsion par codes de saut temporel. Ceci nous permealgiser de facon théorique I'in-
fluence de ces codes additionnels pour différents paramétreanal et de configuration du
systéme.

Dans le chapitre 2, nous nous intéressons au probléeme derlisption de la probabilité de
coupure dans un systéme a plusieurs antennes de transn@ssite antenne de réception, dans
le contexte d’'un canal de Rice a évanouissement lent. lbesticque les vecteurs propres de la
matrice de covariance du signal transmis qui minimise ld@bdité de coupure est le vecteur
déterministe normalisé associé a la moyenne du canal deeRi¢e- 1 autres vecteurs ortho-
normaux formant une base de I'espace orthogonal a I'espagendré par le vecteur moyen.
Notre contribution dans ce chapitre est de trouver les ee#is valeurs propres. Nous montrons
gu’a grand rapport signal-a-bruit, la partie de la puissatisponible allouée a la composante
Rayleigh du canal doit étre uniformément distribuée erdgsg\s— 1 vecteurs propres. De plus,
nous montrons exactement a partir de quel rapport sigbaliatoutes les antennes doivent étre
allumées. Finalement, nous proposons une allocation dsgnte originale dans un contexte a
plusieurs antennes de transmission et plusieurs anteengxeption. Nous observons numé-
riguement les gains obtenus par les schémas d’allocatiguidsance proposeés par rapport a
ceux obtenus avec une distribution uniforme et autres podgs existants dans la littérature.

Dans le troisieme et dernier chapitre, nous nous intéressomprobléeme de I'allocation de
puissance dans le canal a interférence gaussien par parteusapacité du canal a interférence
gaussien reste, aujourd’hui, un probléme ouvert. Cepengdausieurs progres ont été fait der-
nierement. Nous savons ainsi qu'il est possible, a traverschéma du type Han-Kobayashi,
d’approcher cette capacité a un bit pres, et ceci pour tasélgimes d’interférence. Dans
ce contexte, la capacité est définie a fort rapport sigriaiiéi-comme le produit d’un terme
dépendant du rapport signal-a-bruit et du rapport interfée-a-bruit avec un terme égal au lo-
garithme du rapport signal-a-bruit. Le premier terme dwpibest appelé le degré de liberté
généralisé du systeme. Cette capacité utilise de maniérealp I'information transportée par
l'interférence, ce qui conduit a atténuer ses propressfiétastes. Notre contribution consiste a
développer un algorithme d’allocation de ressources dasygstéme multi-porteuses, subissant
un canal a interférence gaussien par porteuse, qui estindsdermule de capacité du systeme
dépendant des degrés de libertés généralisés. Nous mepaosimulations numériques que, si
un code permettait d'implémenter ce concept de degrés eedihl serait possible d’obtenir de
bien meilleures régions de débits atteignables. Le comf@dtique de notre travail est TADSL
ou le canal de transmission peut étre vu comme un canal &r@ace gaussien. Nous faisons
notamment des comparaisons avec des schémas classiqussidie dynamique du spectre qui
traitent I'interférence comme du bruit.
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Chapitre 1

Allocation multi-codes en UWB

1.1 Introduction et positionnement du probleme

En raison de I'explosion du nombre de réseaux de commuaitatins fil de type tres di-
vers comme la téléphonie cellulaire, la géolocalisatiordes réseaux locaux, le spectre, qui
est réglementé par des organismes gouvernementaux, squersaturé dans les bandes in-
téressantes. Pour contourner cet engorgement, deuxas@distinctes existent : la premiere
solution est basée sur le fait que le réseau bien que satoBdhement est en fait utilisé avec
parcimonie. Ainsi & un instant donné et a un lieu donné, letsp@eut ne pas étre utilisé par les
utilisateurs dits primaires. C’'est notamment le cas pasibbndes TV [1]. Ce constat a permis
le développement du concept de la radio cognitive qui peandless utilisateurs dits secondaires
de se faufiler dans des bandes qui leur sgoriiori interdites mais inoccupées [2]. La deuxiéme
solution, indépendante du taux d’occupation réelle dutspe@side a autoriser I'émission sans
licence de certains signaux ne dépassant pas un seuil etadoas faible puissance. Le seuil
sera fixé afin de ne pas déranger les utilisateurs primaisebatedes sur lequel ce signal émet-
tra faiblement. Ce signal étant a trés faible niveau de poiss par unité de bande, il nécessite
'emploi de techniques a étalement de spectre afin d’assarerinimum de débit. C’est pour-
quoi les techniques a base d'ultra large bande (en angldrs, Wide-Band(UWB)) sont trés
intéressantes. Nous rappelons qu’un signal ultra largdéadmet un niveau d’énergie maxi-
mal de—41, 25dBm/MHz et une densité spectrale de bande supérietive &Hz [3]. Depuis
l'autorisation pour son utilisation aux Etats-Unis paFederal Communications Commission
(FCC) en 2002 [4], cette technologie a recu une grande aitede la part des communautés
scientifique et industrielle.

Deux grandes techniques de modulation UWB existent danistéaature : la premiere,
qui est la méthode historique, consiste a moduler des ingndgie trés courte durée selon
linformation a transmettre. On parle alors de radio paruisn (en anglaisimpulse Radio
(IR)) [5—7]. A cette technique, on peut associer différerstertes d’accés multiple comme I'ac-
ceés par répartition de codes de sauts temporels (en anglais,Hopping Codeél'H)) [6] et
I'accés par répartition de codes de séquence directe (daisyigjrect Sequenc€DS)) [8]. La
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modulation de I'impulsion est également une variable dgment : il est souvent retenu la mo-
dulation par position (en anglaiBulse Position ModulatiogPPM)) ou la modulation par am-
plitude (en anglaisulse Amplitude Modulatio(PAM)). Notez que I'lR-UWB raisonne avec
des signaux réels car I'impulsion amene directement leasigans la bande souhaitée et n’est
pas modulé soit par un cosinus soit par un sinus. Par consetpumodulation PAM ne peut étre
remplacée par des modulations plus efficaces de type PSK . QA deuxieme technique
de modulation UWB repose sur le fait de décomposer la bartdéetdu signal en plusieurs
sous-bandes dans lesquels une modulation OFDM est miseare ¢en anglaisMulti-Band
Orthogonal Frequency Division MultiplgdB-OFDM)). Pour 'TUWB, deux groupes de travalil
de normalisation ont existé : I'un pour le haut-débit et larte distancelEEE 802.15.3g
l'autre pour le bas-débit et la moyenne distanéEgE 802.15.4a Le groupelEEE 802.15.3a
s’est dissous en 2006 sans choisir entre I'lR-UWB et le MBROF: alors que le groupdEEE
802.15.4gréconise I'emploi de I'lR-UWB.

Nos travaux rentraient dans le cadre d’un projet ANR appé&CRpour Réseaux hété-
rogenes Intelligents pour Situations de Crise). Pour cgeproous devions mettre en place
un systeme de communicatiaad-hocn’interférant pas, ou peu, avec des systemes déja exis-
tants sur place pour un déploiement de forces de sécuri& mtodection civile dans une zone
d’opération. Une illustration de scénario de déploiemenit @tre, par exemple, une opération
de sécurité publique lors d’'une catastrophe industrielbalisée, de type pollution chimique.
Sur ce méme lieu géographique, la police s’occupe de lais&de la zone, les pompiers se
chargent de l'intervention proprement dite et une eéquipmédecins se charge de I'assistance
santé nécessaire. Comme nous pouvons le constater, unegégiéité inhérente existe, di aux
différents roles et demandes en qualité de service (enian@aality of Servicg(QoS)) de
chacun des utilisateurs de ce réseau.

Afin de mieux comprendre la problématique que nous traiwinsdus montrons un exemple
simple de scénario opérationnel dans la figure 1.1. Nougseptons trois liaisons entre trois
nceuds avec différents contenus a transmettre et les cuesale QoS associées. Un pompier
(B) doit secourir un blessé et demande I'aide d’'un médecjnRAur ceci, il appelle le centre
de contrdle (G) qui effectue la mise en relation en phonienédecin demande alors une pho-
tographie de la blessure, afin d’aider au diagnostic. Le pemen possession d’'une caméra,
transmet une vidéo au centre de contrdle, qui en extrait ieographie et I'envoie au mé-
decin. Enfin des capteurs disperseés sur les lieux ou bien@saes aux personnes intervenant
sur la zone peuvent transmettre a un centre de commandee®ntdications sur la tempé-
rature des lieux et la composition chimique de I'air. Cetteation simple illustre clairement
I’hétérogénéité inhérente du probléme.

De facon plus générale, nous illustrons le type de systereenqus voulons traiter dans
la figure 1.2. Ici, plusieurs infrastructures communicartgférentes coexistent et forment un
méme réseau global. LUWB offre un service sans licence avg@oat cohabiter avec des sys-
temes de communication primaires existant, grace a sdedgilnissances d’émission. Il est
adapté aux applications de moyenne portée. De plus un desagea important de 'UWB
pour ce genre de réseau est la possibilité de réaliser dagesafe distance précises entre les



INTRODUCTION ET POSITIONNEMENT DU PROBLEME

A et B communiquent
en phonie numérique

QA médecin O
O artificier

pompier

B transmets un
QoS: latence, jitter vidéo a G
A . entre de contole
pompier . .
/’ ‘B pompier

G

pompier

G transmet

<\—/;me image a A
A

Figure 1.1 — Exemple de scénario sur théatre d’opératioargtaintes associées.

nceuds avec la méme forme d’onde utilisée pour la transmisgodonnées. Finalement, de
par sa nature, la forme d’onde UWB est robuste au brouillagd’écoute, ce qui constitue un

élément de protection naturelle pour la sécurité des tressons. C’est pourquoi I'utilisation

de modulation UWB répond bien au cahier des charges fixé etou®la préconisons dans ce
projet pour la couche physique de ce résadunoc Etant donné le choix fait pour les groupes
de travail a 'lEEE, nous avons opté pour un systeme IR-
n'étudierons ensuite que le cas d’'un acces multiple TH etelmodulation PAM associé a ce
systéme IR-UWB. Néanmoins nos travaux pourraient étréefaent transposés au cas d’un

acces multiple DS et/ou d’'une modulation PPM.

N

@)

‘ Noeud de communication fixe () Noeud capteur fixe

‘ Noeud de communication mobile () Noeud capteur PAN

QoS: PEP, débit de transmission

UWa. dduci de simplicité, nous

<« - - » Lien physique faible débit

<«—>» Lien physique moyen débit

<«—— Lien physique haut débit

Figure 1.2 — Exemple de réseau hétérogéne considéeré damgiete.

Pour des raisons de complexité algorithmique, nous préoasiégalement de construire



8 ALLOCATION MULTI-CODES ENUWB

une couche physique identique pour tous les nceuds d’'un mgstesree de communication.
Ainsi, tous les émetteurs et récepteurs auront le méme iglatéseront, a la base, configurés
de la méme facon. Par conséquent, peu d’information demsita nécessaire pour la mise en
place de chaque lien de communication, ce qui simplifieradgment les couches supérieures
a la couche physique.

De plus, toujours dans I'idée de maintenir des terminauxitideacodt et de faible com-
plexité, nous considérerons dans la suite de notre étudetaaption du type rake. Ce type de
récepteur possede I'avantage de n’étre composé que paodékateurs, qui sont simples et
peu colteux a implémenter [9]. Le probleme de cette configurast que ses performances
sont généralement assez pauvres et ne permettent paséfassijours un débit important aux
utilisateurs qui en font la demande.

C’est pourquoi, dans le contexte de notre travail, nous geopsd’attribuer plusieurs
codes d’acces multiple a un méme utilisateyrce qui pourra lui permettre de satisfaire sa
contrainte de débit lorsque celle-ci est élevée. En efeehambre de codes sera naturellement
directement proportionnel a ses contraintes de qualitéedece. Cependant, de par la struc-
ture du récepteur rake, ces codes additionnels générehearalisement une certaine quantité
d’interférence qui introduit de la distorsion lors de laadditon de I'utilisateur d’'intérét. Nous
appellerons dorénavant cette interférence « d’interfé&renulti-codes » (IMC). Naturellement,
le débit n’Taugmentera pas de fagon linéaire avec le nomlredks attribués et I'effet bénéfique
de cette technique n’est ainsi pas direct. Notre contaoytrincipale est d’analyser l'influence
du nombre de codes additionnels sur le systéme. Nous dg/isoine étude en trois parties :
tout d’abord nous calculons une expression analytiqueoxppative de la variance de I'in-
terférence multi-codes. Cette valeur théorique nous peamsi de fournir une approximation
des valeurs maximum de débits possibles, par rapport au neodebcodes de sauts temporels
additionnels. De plus, nous étudions la valeur analytiqu&adsariance par rapport au nombre
d’'impulsions par symbole et aussi par rapport aux paramétaistiques du canal de propa-
gation. Finalement, nous fournissons une étude compardtisysteme multi-codes que nous
proposons par rapport a un systéme traditionnel mono-catieadnfiguration aura été adaptée
de fagon a obtenir le méme débit total de l'utilisateur cEnét.

Le reste du chapitre est organisé comme suit : nous introdsiie modéle complet du sys-
teme que nous considérons dans la section 1.2. Nous prasesmisuite, dans la section 1.3,
I'état de I'art sur le calcul de variance d’interférence slam systeme UWB. Nous montrons
comment, bien que semblable, notre cas est différent deecms déja effectuées dans la litté-
rature de calculs de variances d’interférence. Dans léogeti4, nous calculons une valeur ap-
proximative de la variance de I'lMC. Bien que non exacte masnmoins précise, cette valeur
possede une expression analytique, ce qui la rend intétessan point de vue de I'implémen-
tation. Nous consacrons la section 1.5 aux simulationssNtoudions notamment de maniéere
détaillée le comportement de la variance de I'lMC par rapaox différents parametres du sys-
téme et nous comparons notre configuration a un systeme UWB-+tmde. Finalement, nous
concluons le chapitre dans la section 1.6 et présenton®tesilypes perspectives de recherche
associees a ce travail.
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1.2 Modéle du systeme

Comme nous l'avons précisé dans I'introduction de de chgpibus nous intéressons ici aux
systémes ultra large bande par impulsions radio (IR). Noésgmtons ainsi le modéle du signal
au niveau de I'émetteur, le modele probabiliste du canalrdpgmation et nous décrivons le

récepteur rake utilisé, que nous avons adapté au cas dlisatgur ayant plusieurs codes. Nous
en déduisons finalement I'expression du signal a la sorteedécepteur, c’est-a-dire, avant la
prise de décision, qui sera le point de départ de notre amaBans tout ce chapitre, par souci
de simplicité mais en fait sans perte de généralité, nouscmams un systeme dans lequel un
seul utilisateur est actif. En revanche cet utilisateunsigurs codes d’accés multiple.

1.2.1 Modeéle du signal a I'émetteur

Nous utilisons ici le modéle classique du signal UWB, ensdiit la notation de [6] et la notion

de codes de saut temporel développés [10]. Mathématiquelmsignal associé a un utilisateur
a qui nous avons attribu® codes s’écrit de la forme suivante, dans le cas d’'une madualat
PAM

2(t) = 3w (0).

oliz,(t) correspond au signal associésatl®code. Nous supposons que la puissance du signal
associé a chaque code est normalisé. Ainsi, I'expressior) @& est

+o0 NeNyp—1
ra(t) = > du(i) > calj)w(t —iN/Ty — T, — 0)
i=—00 j=0

ou N, est le nombre de chip de duréget N est le nombre de trames de dut@eé N_.T..
w(t) est une impulsion de durég, < T, [11], qui épouse le masque d’émission imposé par la
FCC. Nous avons choisi I'impulsion suivante qui est déatdas [12].

w(t) = \/?cos(%rfot) et/
m

o

avec f, la fréequence porteuse etl'écart type de I'enveloppe gaussienne«g). Les para-
meétres de cette impulsion sont choisis de telle maniére ifierdia contrainte de puissance
donnée par la FCC.

Le défaut de synchronisatighentre I'utilisateur et une horloge absolue est modélisé par
une variable aléatoire uniformément distribuée sur laeldigén symbole. Notez que ce défaut
est le méme pour tous les codes, étant donné qu’ils passeptr les mémes chemins de
communication et par la méme horloge. Naturellement, lessjes transmid,, (i) € {—1,1}
sont supposés indépendants et identiguement distribuds) (iLes codes de saut temporel dé-
veloppé.'t,{cn(j)}j\f:“évf_1 sont définis comme suitc, (7) est différent de zéro si et seulement si
le M€ chip associé au®m code est occupé par une impulsion [12].
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Sans aucune perte de généralité, nous considérerons dantelie défaut de synchronisa-
tion # comme étant nul. Il est aussi intéressant de noter que nosgiéoons ici une modulation
PAM, mais les résultats de ce travail peuvent étre étendimscoa directe aux modulations en
position (PPM). De la méme maniére, nos résultats peuvenétndus au cas de codes d’acceés
multiple & séquence directe. La seule différence sera gye,l€j)}, ; valentl ou—1 et nonl
et0.

1.2.2 Modéle du canal de communication

En ce qui concerne le canal de propagation, nous utilisoe modéle conventionnel établi
pour les réseaux UWB personnels (en angkéssonal Area Network@AN)) [13, 14]. De fa-
con générale, ce canal est a trajets multiples et une riéatigdt) de sa réponse impulsionnelle
s’écrit

h(t) = iAk(S(t — Tk),

avecN, défini comme le nombre de trajetd; et 7, étant respectivement I'atténuation et le
retard duk®Mtrajet. Sans perte de généralité, nous supposons quedess'sbnt ordonnés de
maniére croissante. Nous avons airfsi< 75! pour toutk et toutn. Par souci de simplicité,
nous supposons egalement que tous les utilisateurs onnhe mémbre de trajety,.

Dans [14] et [13], il est établi de maniere empirique que tagets multiples arrivent par
paquets ou grappes. On ndig, le temps d’arrivée du premier trajet de la grappétant donné
les mesures effectuées dans [14] et [13], il a été obseniE&ait raisonnable de modéliser
les variables aléatoirel’* }, par un processus de Poisson de param&ti€haque paquet est
composé de plusieurs retards. On note §f&rle temps d’arrivée di®™ trajet de la grappe
¢ avec pour référence temporelle le temps d’arrivée du prefmaget de la grappe considérée.
Ces variables aléatoires”‘}, sont également modélisées par un processus de Poisson de
parametre\. Il s’ensuit que les densités de probabilité des retardslessuivantes

p(TUTEY) = Ae M- s,

_k—1,0

1.1
p(REAFEDL) = \eME AT s, N

Dans [15], il a été montré par simulations que des canauxrégmar le biais d'un modele a
une seule grappe peuvent épouser convenablement des cgametugs par le biais d’'un modele
a plusieurs grappes. Pour cela, il suffit juste de choisiicjadsement les paramétres guidant
les lois de probabilité des temps d’arrivée. C’est pourgdans la suite de la thése, nous consi-
dérerons toujours pour les simulations, que les canawongr@s ne présentent qu’une seule
grappe, ce qui implique que seulement un parameirgide la loi de probabilité des temps
d’arrivée des trajets. De plus, cette hypothése de modéie aaule grappe va grandement nous
simplifier les calculs analytiques car nous aurons besa@xgplessions analytiques simples des
lois de probabilité des temps d’arrivée des trajets et cest possible qu’en présence d’un mo-
dele a une unigue grappe. Comme nous supposons maintenanddéhte a une seule grappe,
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7, est le retard associé @™ trajet, relativement au temps d’arrivée de la grappe (quégsl

au temps d’arrivée du premier trajet). Les retards sont airsscomme des variables aléatoires
modélisées par un processus de Poisson de param@ae conséquent, le temps d’arrivée d’'un
délai, conditionné a I'arrivée du délai précédent, obéiha ki de probabilité exponentielle de
parametre\ et s’écrit [16]

P(Te|Teo1) = )\e_)‘(T’“_T"’—l), k> 0.

Il est aussi démontré dans [17] qu’'un retard spécifigua pour fonction de densité de
probabilité (f.d.p.)
)\é

pTZ(t) = (6 - 1)|té_1e_)\t X ]lt207 (12)

ou la fonctionl ;> vautl sit est positif et vaut O partout ailleurs. La f.d.p. de la diéfiéce entre
deux retards;, etr, est ainsi, pouk > /¢,

Prry () = Lt’ff“eﬂtnm. (1.3)
R (k—¢—1)! =
On peut remarquer que plus le retard est grand, plus le saypakrcouru de chemin, et
par conséquent, plus l'atténuation sera forte. C'est pmirij apparait judicieux, comme fait
dans [14], de faire dépendre I'atténuatiéf du retard correspondanf de la maniére suivante

Ay =ay, - e H (1.4)

avecy le facteur d’atténuation et oif est la partie de I'atténuation indépendante des retards
modélisée par une variable aléatoire. Les variables atéat@:” }, ,, sont supposées indépen-
dantes, identiquement distribuées (i.i.d.), a moyennle nd¢ variance? et de moment d’ordre
quatrey! égaux a

0z = Balai] et p, & Eofay].

De plus les variables aléatoire’s se décomposent de la maniére suivante
k k k
a, =p, - by, (1.5)

ol les variables aléatoire§ sont, i.i.d., équiprobables de valetit qui représentent les inver-
sions de phase et donc les différentes réflexions et ou lebles aléatoires’, i.i.d., indépen-
dantes deg”, suivent une loi log-normale [14]. Dans la suite, on aurdeigeant besoin des
termes suivants

Ly =E,[A}] = ole ™ et Jp =Eu[A}] = ps - e /7. (1.6)

On peut noter que les moments d’ordre impairsdgesont nuls par construction. Les expres-
sions ci-dessus seront utilisées tout au long du chapitre.
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1.2.3 Description du récepteur

Nous rappelons qu’un seul utilisateur est actif dans c&nyset cet utilisateur traverse un canal
multi-trajets décrit parV,, trajets d’atténuations, ayant pour amplitudes et retagsisactifsA,
etr.

Nous pouvons ainsi écrire I'expression du signal recu anéendu récepteur comme sulit

Np

y(t) = At — 7) + n(t), (1.7)

k=1

ol A, et sont 'amplitude et le retard associés &I trajet respectivement, o, est le
nombre de trajets et au(t) est le bruit thermique du récepteur, modélisé par une Varaba-
toire gaussienne centrée et de variangg2. Il faut noter que dans ce systeme spécifique, le
signalz(t) transporte de l'information provenant de plusieurs code®e de plusieurs utilisa-
teurs, comme dans un systeme classique. Ceci étant, ch&giexde communication (chaque
code) rencontre le méme canal multi-trajets. Pour notre/a@aceci revét une grande capitale
et constitue la différence principale avec I'étude desesysts multi-utilisateurs conventionnels
pour lesquels chaque utilisateur ne posséde qu’un seul code

Comme classiquement fait en UWB, nous considérons un réeepake qui réalise la
somme pondérée de corrélations sur un sous-ensemble@@hecy’ de L, trajets (aved., <
N,). Ceci produit le signat,, (associé aw®mcode), sur lequel une décision dure est prise pour
déterminer le symbole émis. Sans perte de généralité, npp®sons que le récepteur souhaite
récupérer le premier symbole du premier cati€)) (que nous assumons étre éga)a

Une premiere approche pour la construction du réceptewgistenait a utiliser un nombre
N de récepteurs rake classiques en paralléle, afin de reckamjue code de facon individuelle.
Cependant, comme nous I'avons mentionné plus t6t, toutesles d’information subissent le
méme canal multi-trajets. Il est ainsi possible de profitend structure unique, moyennant
guelques modifications simples. Le colt de ces modificatémtd’'ajout d'un corrélateur et
d’'un bloc de décision a chaque code additionnel attribuaiti$ateur. Naturellement, lors
d’'une configuration standard, il est possible d’allumer’étaindre les voies selon le nombre
de codes correspondants. Nous montrons le récepteur ragkteygntans la Figure 1.3 ou

NeNj—1

Un(t>é Z cn(j)w(t — jTe)

j=0

représente le signal-test associé a la vofe'est-a-dire, associé aif™ code de saut temporel).

Dans la suite, nous déterminons I'expression du signdgfini dans la figure 1.3. Celui-cCi
est le signal d’intérét sur lequel une décision sera priseisNéécrivons ensuite cette expression
de facon a mettre en évidence les composantes du signalugipeomettrons de continuer notre
analyse.
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Figure 1.3 — Schéma du récepteur rake adapté au systeme BR+Wi-codes.

1.2.4 Modéle du signal a la sortie du récepteur

Nous pouvons écrire I'expression du signal a la sortie deptsur rake sur la voié comme
suit
NyTy
0=Y4 / y(t+m)on(t) dt (1.8)
tes 0

oliv(t) = Zj»v;évf*l a1 (j)w(t — jT,) est le gabarit du récepteur associé a la premiére « voie »

de communication. En insérant I'équation (1.7) dans I'éigua(1.8), et aprés quelgues mani-
pulations algébriques directes, nous obtenons

N Np
2 = Z Z Z AArYrn + 1, (1.9)

n=1/¢c¥ k=1
ou
+oo Ncfol
Yk,ton = Z dn(l) Z C1 (j)Cn(j/)T(ATk,z + (j - j/)Tc + iNfo)a
1=—00 7,3'=0

avecr(s) & [1

n(t). )
En outre, nous rappelons que nous utilisons ici une modun&AM. De ce fait, comme le
support des — r(s) est inférieur &, le termeyy, »,, peut étre simplifi€ comme suit [12, 18]

w(t)w(t — s) dt, Aty = 7 — 7, €tn le bruit filtré d & la contribution de

Yr i = An(=Qro) [G1h (@07 (Ere) + C1(are + )r(ene — T0)]

) " (1.10)
+ do(=Qre — V) [C1(ar0)r(ere) + € (qre + Drlene — To)],
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NeNj—1

G2 D ak)e(k—q)

G 2 Y ekealk — q)

et ou la différence entre deux délais peut étre décomposémecsuit
AT = QreNiTy + qu T + €k,

avecQy = | (A7) /NiTt |, gre = | (Amie — QueNfTy)/Te| etle reste, , € [0,7.). Notez
que|z| est I'entier le plus petit ou égala

Les termess,, (q) et 4y, (q) définis ci-dessus s'interprétent comme étant les coroglati
cycliques partielles entre les codes développést n [17]. En fait, ces expressions nous
montrent comment l'interférence multi-codes intervieat B niveau de la variance. En ef-
fet, ils fournissent le nombre de collisions entre les imsris associées aux différents codes.
Clairement, plus le nombre de collisions est grand, pliClest importante. Naturellement,
si les codes étaient orthogonaux entre eux, ces termeset’tdC, seraient nuls. Néanmoins
cette contrainte d’orthogonalité pour tous les décalggest impossible a satisfaire. C’est pour-
quoi il y aura bien de l'interférence en réception (pour umata multi-trajets) quoiqu’on fasse
au niveau de la conception des codes d’acces multiple.

En analysant I'’équation (1.9), nous voyons facilementl@si possible de séparer la partie
de I'expression de; non associée au bruit en deux termes telsque z, + zuc, avec

Np
2 = Z Z A Agyre, (1.11a)
e k=1
N Ny
Zme = Z Z Z A A o (1.11b)
n=2 0¥ k=1

Nous pouvons interpréter les termgset z,,,c de la fagon suivante

e 2, correspond au signal associé au code d’intérét. Ce terr las interférences entre
symboles, entre trames et entre impulsions, qui peuveatréitées et analysées comme
dans [19] et [20].

e 2, représente l'interférence multi-codes, qui est un signapgrturbe la prise de déci-
sion et est donc nuisible.

Les expressions ci-dessus seront utilisées tout au long dbeapitre et constituent le point
de départ de notre analyse. Notre objectif principal estraiever une expression analytique
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pour la variance de I'IMC (qui représente la puissance mogeie celle-ci), que nous dénotons
par
Vive 2 Bz [2hc] (1.12)

ou I'espérance mathématique correspond a un moyennagesssyrhboles, les atténuations et
retards du canal. Comme nous rencontrons un canal my#idraous ne pouvons construire
des codes qui annulent toute l'interférence multi-codesmdce cas, nous nous contenterons
de sélectionner les codes qui minimisent la variance desfiérence. Nous analysons de fagon
détaillée le choix des codes dans la section 1.5.

Dans la section suivante, nous procédons a un bref étatrtlediacernant I'étude de l'inter-
férence multi-utilisateur et/ou inter-symboles dans letegte IR-UWB et notamment concer-
nant le calcul de la variance de la dite interférence. Noustroos notamment que notre étude,
qui correspond au calcul de la variance de l'interférencétiroades, est originale et differe
clairement des travaux consacrés aux interférences mtiisateur et/ou inter-symboles.

1.3 Etat de I'art sur I'étude de l'interférence

Les performances des systemes UWB dans un contexte militatgurs, incluant les diffé-
rentes techniques d’acces et schémas de modulation sali¢egupour la premiére fois de
facon formelle par Scholtz, dans [6]. En supposant un caausgjen, I'auteur approche linter-
férence multi-utilisateur par une variable aléatoire game et caractérise ainsi la capacité du
systéme par rapport a un nombre maximum d’utilisateursilpless pour une probabilité d’er-
reur donnée. Il faut noter que, dans ce cas, seule la var@gntmterférence multi-utilisateur
intervient dans les performances. C’est pourquoi I'eféest d’abord concentré sur le calcul de
la variance. Dans [6], cette variance est calculée dans ntexie de canal gaussien et de plus
moyennée sur les codes, ce qui supprime d’office la coniibeixplicite des codes développés
dans I'expression de I'interférence et ne donne ainsi aaatihpour optimiser les performances
du systeme, en fonction du choix desdits codes. Suivant laenigne de raisonnement de [6],
d’autres travaux étendent I'analyse aux canaux multetsgpP1,22]. Dans [12,17], le calcul est
explicité pour un canal multi-trajets et pour tous les catlasces multiple. Une caractérisation
des meilleurs codes, c’est-a-dire, ceux minimisant laavene est donnée. Concernant le calcul
de la variance de l'interférence inter-symboles est affseidans [18].

Toutefois, Forouzan, Nasari-Kenari et Salehi prouvensda8] que cette hypothése gaus-
sienne n’est en fait pas représentative de la densité d&J|'iMiisqu’elle surestime les perfor-
mances du systeme. Des résultats de simulations, obtemwupiar et Romano, confirment ces
notions [24]. De plus dans [25], des conditions slret V; sont données pour confirmer ou
infirmer la validité du modéle gaussien. Une évaluation phéise la fonction densité de pro-
babilité de I'IMU est souvent nécessaire. Nous pouvons/gpdes résultats a ce probleme sous
forme approchée dans [26, 27], et par des méthodes de calmdrique, dans [28-30]. Ceci
permet a Hu et Beaulieu, dans les deux derniers travaux diéésouver une formule exacte,
mais extrémement compliquée et donc inexploitable, dedbahilité d’erreur moyenne (PEM)



16 ALLOCATION MULTI-CODES ENUWB

du systeme.

Encore une fois, la grande complexité des expressionsédesume permet pas d’extraire
d’'informations utiles en ce qui concerne l'influence despatres de configuration sur les per-
formances du systeme. La nécessité d’'une mise en valeuciexple cette influence est alors
motivation suffisante pour trouver des formules approxiveat mais précises, pour I'IMU.
Dans [31], Fiorina et Domenicali montrent que cette dempgut étre bien approchée par une
distribution gaussienne généralisée (en angl@eneralized Gaussian DistributiofGGD)).
Kharrat-Kammoun, Ciblat et Le Martret confirment ce rédudans [32]. Les auteurs utilisent
notamment cette hypothese pour obtenir une forme anas/{gnidemment approximative) de
la probabilité d’erreur moyenne du systéme et ainsi trolegecodes développés qui minimisent
cette PEM, basés sur des criteres prenant en compte lacanzais également des statistiques
d’ordre supérieur. D’autres travaux qui utilisent des codéveloppés spécifiques peuvent étre
trouvés dans la littérature. Ces travaux sont souvent tedei schémas déja en place pour
d’autres techniques d’acces multiple et d’autres systésineitaires a 'UWB. Nous citons no-
tamment la thése de doctorat de Erseghe [33], qui synthddisacon complete les différents
codes existants, et les travaux de Glvenc [34] et de Chu ebQuol [35]. D’autres modélisa-
tions d’interférence multi-utilisateurs ont été propasséemme les distributions alpha-stables
dans [36]. Néanmoins aucune analyse d’optimisation dessco@ jamais été encore effectuée.

La possibilité d’attribuer plusieurs codes aux utilisated’'un méme systeme UWB, afin
d’augmenter ou de varier leur débit, est une idée relativémeuvelle et peu répandue. Au-
jourd’hui, une quantité tres limitée de papiers traite lgeues premiers résultats que nous
avons pu trouver datant de 2003. Il existe notamment detestgfapproche. La premiére per-
met d’attribuer un certain nombre de codes, orthogonauwe @nix, aux utilisateurs du réseau.
Dans ce cas, l'interférence multi-codes potentielleméntgée peut étre annulée dans un canal
gaussien. En revanche dans un canal multi-trajets ce cleooodes orthogonaux peut s’ave-
rer catastrophique. Dans [37], les auteurs étudient lef®nmeances d’'un systeme UWB par
répartition de codes de saut temporel modulés en position/ woies ont été attribuées a un
utilisateur. Naturellement, dG a I'orthogonalité des des performances obtenues sont signi-
ficativement supérieures aux systemes mono-code, a dé@bdags un canal gaussien. Une ap-
proche semblable est utilisée dans [38], ou plusieurs dedesires a corrélation zéro entre eux
sont assignés au seul utilisateur actif du réseau. La régarapacité d'un systeme DS-UWB
est caractérisée dans [39], ou le nombre de codes attribiééterminé selon des contraintes de
QoS. Finalement, Vanderperren, Leus et Dehaene propasigdtion de plusieurs codes afin
de permettre d'importants débits de transmission avecide$ataux d’échantillonnage [40].

Le probléme le plus significatif qui se pose dans ce scénsarigue I'utilisation de codes or-
thogonaux n’est efficace que lors de communications synelsro’est-a-dire de canal gaussien.
Hors, dans un contexte IR-UWB de communication sans fil , ioggose plusieurs contraintes
au systeme et est rarement le cas dans des contextes psatiqesdeuxieme approche consiste
a utiliser des codes non-orthogonaux. Ceci confére pluegibilité au systéme, notamment au
niveau de I'allocation des ressources. En effet, les atiéigrs disposent d’'un nombre maximum
de N, codes orthogonaux chacun, ce qui restreint indirecteneembinbre de liens actifs dans
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le réseau. En outre, aucune restriction n’est imposé lofsagploi de codes non-orthogonaux,
le facteur contraignant étant une probabilité d’erreulecébne pas dépasser.

Le co(t naturel dans I'implémentation de ce type de configpnaest I'apparition d'inter-
férence entre les codes, d’'une fagon similaire a l'interiée multi-utilisateurs. Evidemment,
ceci nuit a la détection des signaux et dégrade les perfaresahe travail de Liu [41] est le
seul a aborder ce sujet, a notre connaissance. Dans ce, japteur utilise des formes d’ondes
modulées en fréquence — qui répondent aux normes imposéasHizC - pour mettre en place
un systeme UWB multi-codes. Notez que les codes généréepdornes d’'onde deviennent
non-orthogonaux apres le passage par un canal multigrajes performances du systéme sont
étudiées sous forme de simulations. Cependant, I'autefourait aucune comparaison avec
des systemes déja existants et n’étudie pas expliciteringfiueénce de I'interférence générée
entre les codes. Dans la méme ligne de raisonnement delkactté, nous souhaitons conce-
voir un systeme multi-codes. Cependant, nous utilisonstiegtures déja en place dans les
systemes existants TH-UWB et nous quantifions de facoredaipuissance de I'lMC générée
dans notre réseau.

Nous basons nos études et notations sur les travaux docteabeleuze [17]. Dans cette
these, les termes nuisibles a la détection d’un signal UWBheamment I'interférence multi-
utilisateurs - sont évalués de maniere analytique, enifamces codes développés et des pa-
rametres statistiques du canal de propagation. Les expnesshtenues permettent d’identifier
les codes d’étalement qui minimisent la puissance de cegteet permettent donc d’atténuer
leurs effets néfastes sur la performance globale du systdaiee travail suit la méme logique
d’analyse. Cependant, il est original par rapport a celidacau fait que les différentes voies
de communications, dans ce cas, les différents codes.gtréol’'unique utilisateur du systéme,
traversent exactement le méme canal de propagation. Cetiipact fondamental sur les
calculs et donc I'analyse du systeme. En effet, le termeinketférence multi-utilisateur s’écrit

Ny Np
Zimu = Z Z Z AZAfyk,é,n- (1-13)

n=2/(c.? k=1

Une analyse rapide de I'équation ci-dessus, comparativemé&équation (1.11b), nous fait
remarquer la ressemblance entre les deux. La seule dif&mmn trouve dans les termes mo-
délisant le canal de propagation. En effet, nous pouvonsrebsles indiceg etn des termes
AF et A¢ de I'équation (1.13), qui représentent les voies de comaatioin traversées par les
utilisateursl (I'utilisateur d’intérét) etn. Dans I'équation (1.11b), ces indices n’existent pas
car le canal de transmission est le méme pour tous les coddsaitEces indices dans le cas
multi-utilisateur traduisent simplement une indépendamaturelle qui existe entre les canaux
de propagation vus par les récepteurs des difféerentsatéliss du systeme. Cette indépen-
dance, qui n’existe pas dans le cas multi-codes, permetndianet donc de simplifier plusieurs
termes de I'expression de la variance de l'interférenceamment lors de calculs impliquant
des valeurs associées a des utilisateurs différents. Dahsun calcul de 'interférence inter-
symboles associé au méme utilisateur et donc au méme coddéeanégt été conduit. Ce calcul
differe de celui que nous allons conduire pour la variandértterférence multi-codes en deux
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points : la corrélation entre plusieurs codes va intervaais notre calcul ce qui n’est pas le cas
dans [17] et qui nous empéchera encore une fois de simplé®tatmes; les bornes de som-
mation ne sont pas identiques car dans notre calcul nousmsen compte tous les instants et
non pas seulement les termes qui causent de l'interférateedymboles. Dans la suite, nous
nous efforcerons d’exprimer I'interférence multi-codesfdgon analytique. Nous détaillerons
particulierement les calculs ou la dépendance des traja¢syn role significatif.

1.4 Expression analytique de la variance de 'IMC

Comme nous l'avons précisé dans la section 1.2, notre prevhjectif ici est de trouver une
expression analytique du terme

MMC - Ea,d,T [Z|2Mc]7

pour lequel le moyennage s’effectue sur les symboles émssamplitudes et les retards du
canal de propagation et ou le termg. correspond a 'interférence multi-codes a la sortie du
récepteur rake. D’apres I'équation (1.11b), le terye s’écrit de la maniére suivante

N Np
Zme 2 Y A A,

n=2/(c.? k=1

ouyy ¢, Vérifie 'équation (1.10), dans le contexte d’'une modulafRAM.

Dans les sous-sections 1.4.1, 1.4.2 et 1.4.3, nous présestavec précision les calculs
correspondant respectivement aux moyennages du carr&aeitadu récepteur rake,.) sur
les amplitudes, sur les symboles émis et sur les retardsmdli da propagation dans le contexte
de la modulation PAM. Ensuite, afin d’inclure tous les parag®du systeme dans la valeur
calculée, et ainsi avoir une idée sur leur réelle influencdéesuperformances, nous consacrons
la sous-section 1.4.4 au calcul de la moyenné/ge sur les codes. Nous rappelons que ces
calculs pourront s’appliquer de maniére similaire aux niaiitons du type PPM et aux codes
DS.

1.4.1 Moyennage sur les amplitudes

Comme nous l'avons décrit dans la sous-section 1.2.2, |gditanes du canal de propagation
se décomposent de la maniére suivante

A = ap f(Tr),

ou les variables, sontindépendantes des retarget bien évidemment des symboles émis. Le
moyennage sur les amplitudes s’effectue conditionnelhdiguex autres variables aléatoires que
sont les symboles et les retards. C’est pourquoi, danssmitesection, nous allons uniguement
calculer la moyenne de,. par rapport aux variables aléatoiwgs c.-a-d.E,[22,.]-
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A partir de (1.11b), nous obtenons sans difficulté que

IMC - Z Z Z Aél Aszk‘l AkQ]ykl 01,n1Yka Lo na - (114)

l1,02€L k1,ka=1n1,n2=2
Afin de simplifier I'équation (1.14), nous avons besoin disér la relation entre les mo-
ments d’ordre 4 et les moments d’ordre 2 de variables aleéstoentrées. Soied;, X,, X; et
X, des variables aléatoires centrées. Le moment d’ordie, X, X3 X,], se décompose de la
maniére suivante [42]

E[X1 Xo X3Xy] = E[X1 Xo|E[X3Xy] + E[X X5]E[ X X4 + E[X; X4 E[ X5 X5]

(1.15)
+ Cun‘(Xla X27 X37 X4)7
avec cuniXy, X,, X3, X,) le cumulant d’ordre 4 du vectel¥ = [ X, X, X3, X,].
Etant donné (1.15), nous pouvons écrire (1.14), de la masigivante
IMC — Z Z Z El £17£27k17k2)+E2(£17£27k17k2) (1 16)

U1, 02€L k1,ka=1n1,n2=2
+ E3(l1, Uy, k1, ko) + Ey(ly, 0o, Ky, k2),
avec

By (0, by, by, ko) = Eo[A A | Ea [ Ay Ay Yk 100 Yk om0
E2(€ by, k1, 2) [AélAkl]Ea[AZQAkQ]ykl,él,nlka,zg,ng,
Ej3 (5 by, k1, kz) [AZQ Akl]Ea [Aél Akg]ykl,él,m Yko 02,25
Ey(l1,lo, Ky, ko) = cum(Ag,, Agyy Akys Aky ) Uky 100 Yko tons-

Comme les variables aléatoirés; }, sont indépendantes, nous pouvons simplifier grande-
ment I'expression (1.16) en remarquant que

o letermeF ({1, (s, k1, ko) est non nul si et seulementisi= ¢, = ¢ etk = ky = k. Ainsi

il advient que
Np N Nyp N
YooY D Bl b kik) =) ) > Bl Lk E), (1.17)
l1,02€L k1,ka=1n1,n2=2 leL k=1 ni,no=2

avecE: (0,0, k, k) = L LYk on, Yk tns 3

e le termeks((y, (s, ky, ko) €St non nul si et seulementsi = ¢, etky, = (5. Notez que
les sommes faisant interveriik (¢4, 5, k1, k) empéchent parfois de satisfaire= ¢; et
ko = (5 quandk; et ky ne font pas partie de 'ensemble En posant; = ¢; = k et
ko = ¢5 = ¢, NOUS avons

Np N N
YD Y Bl bakik) =) Y Bk 4k 0) (1.18)

l1,l2€L k1, ka=1n1,n2=2 k,leLny,na=2

aveCEQ(k, E, ]{Z, f) = Iklgyk,k,n1y5,€,n2 ;
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e le termeFs(¢y, (s, k1, ko) est non nul si et seulementsi = ¢, etky, = ¢1. En posant
ki = {5y = k etky = {1 = ¢, nous obtenons

Np N N
Z Z Z Eg(gl,gg,kl,/{Q): Z Z E3(€,/{?,]{Z,£) (119)

l1,l2€L k1, ka=1n1,n2=2 k,leLni,na=2
aveCEg(g, ]{Z, ]{Z, f) = Ikléyk,é,nlyf,k,ng ;

e le termeFEy (¢4, (s, k1, ko) €st non nul si et seulement&i = ¢, = k; = ko. En posant
l; =0y = ki = ko = k, nous obtenons que

Np N N
S Y Bt bk k) =Y Y Eu(k,k k) (1.20)

l1,02€L k1,ka=1n1,n2=2 kel ni,no=2
avecEy(k, k, k, k) = KirYk k.n Yk k.ne» OU NOUS définissons; 2 cum(Ay, Ay, A, Ap).

En réunissant les expressions (1.17), (1.18), (1.19) 20),lnous pouvons exprimer finale-

ment le termég, [22,.] de la maniére suivante

N Np
Eal2iuc] = Z Z (Héf@é + Z Iely[pre + prrelrec + Vk,ﬂkeﬁ]) ;

ni,ne=2 leL k=1

avec

Or = YooVt tmss  Prt = YooYk tmar  Mht = Yk Yetnas €0 Vie = Ykt Yt ko

Naturellement, comme nous avons calculé la moyenng depar rapport aux amplitudes
du canal, le résultat ci-dessus est indépendant du type dalatimn utilisée. A partir de main-
tenant, les expressions que nous allons calculer vontelif&iivant la modulation employée.
Nous rappelons que nous nous focalisons uniquement surdalatmn PAM.

1.4.2 Moyennage sur les symboles

Comme les symbole§l; (k) }, sontindépendants des amplitudeg}, nous avons

Eo,dl2uc] = Z Z (WEd 6] + prﬂk[Ed [Pr,e] + Ea[pee] Lier + Eq [%,e}ha]) :

ni,ne=2 el k=1

Dans la suite, comme nous I'avons mentionné auparavant etopai de simplicité, nous
supposerons que les symboles (internes a une méme voiereuwenk voies de transmission
différentes) sont indépendants, identiquement distspbcéntrés et de variance uniteé.

En utilisant I'expression (1.10) des termgs ,,, on peut facilement montrer que

IE’d [95] = 5n1,nzr(0)2 ((glfri (O) + %1j7?1 (0>) ’
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oud; ; est I'indice de Kronecker, défini comme suit

s {1 Sii=j
0, sid# g

COMmMey,, ¢, n, = Yy .02, » NOUS AVONS la Méme expression pBufu|. Ainsi
Ea ko] = 0nymor(0)® (€6177(0) + %,,2,(0)) .

Le calcul pourE, [py.¢| estimmédiat et donne

Eq [pk,é} = Oy mo ([(gfﬁl(%e) + (gfnzl (Qk,z)]T2(€k,£)
+ [ (qre + 1) + G (qre + D] (ene — T2)) -

En revanche, pouk,[v ], de longues et fastidieuses manipulations algébriquesgces-
saires et utilisent notamment les relations entre les per@sQ);. ¢, ¢i.¢, €0 € Qu iy Qor €0 ks
et les relations de symétries des termes de collisidngq) et 47, (¢). Le calcul détaillé est
reporté a 'annexe A.1.

Ceci conduit a

Ed[Vk,Z] = 5n1,n2 X
(5Qk,270 [(gf,rnl (Qk,f)cgqi,l<Qk,€)T2(€k‘,€) + Cgf,rm (qre + 1)(552,1(%@ + 1)7’2(5k,é - Tc)}
+ 001410 |Gy (@,0) Gy 1 (G1,0)7* (Eke) + Cny (G + 1)C, 1 (G + 1)1 (exe — T2)] ) -

Finalement, nous écrivons le carré gg., moyenné sur les amplitudes et sur les symboles,
comme suit

N Np

Ea,d['ZlQMC] = Z Z Z [ak’g . T2(€k,g) + bk7g . T2(€k74 — Tc) + Cke - 7’2(0)], (121)

n=2 leLl k=1

avec

ape = TeIi |62 () + G2 (Ge) + 005 00Cr () Gty (o) Lres
+ 5Qk,z+1,0(gljn(Qk,Z)(gnil<Qk,€>1k€£} ;

bre = LIk [6 7 Qe + 1) + G Qe + 1) + 00, 06 (are + 1) (qre + Dlger
+ 600.0+1,0C1 0 (Gt + 1)C 1 (Gre + 1) Liec],

et
Crp = (Kl + Ié]k]lkeﬁ)(%l—!—r%(o) + %1_5(0))

Lors du moyennage du carré dg. sur les retards du canal, nous ferons I'hypothése que
le récepteur adopté est du type rake partiel. En d’autres,mous considérerons que =
{1,2,---,L,}, avecL, < N, le nombre total de trajets considérés. En effet, ce choixsnou
permet d’écrire sous forme analytique les densités de pilitiéades retards sélectionnés. Nous
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pourrons ensuite posér. = N, si nécessaire. Dans la suite, nous allons simplifier I'esgion
(1.21).
Dans le contexte d’'un rake partiel, nous pouvons exprim@ijide la maniere suivante

Ly (—1 Ly Ly
IMC SO+Z Z gk?f)+z Zg(k,f) + S3,
n=2 \Z:l =1 =1 k=(+1 |
S1m Som

avec

N Lr NP

= <ZZCM r’ +Z (1e)? 0) + @, (0) + Cflfn(O)‘le(O))rQ(O)),
n=2 =1 k=1
(k?f) akgT(6k4)+bkgT’(€kg—T),

et

N L,

Y

n=2 (=1 k=L,+1

Il faut d’abord remarquer que les termés,, S., et S; dépendent des retards du canal
par le biais du reste de la division euclidienne de la difiéeede retards. Contrairementa,
et.S;, le termesS; ,, dépend de différences de retard négatives puisque ce sodiffierences
AT, = T, —T QUi interviennent avek < (. Malheureusement, nous n'avons qu’une expression
analytique de la loi de probabilité de la difféerence de ktar, , = 7, — 7, que lorsque cette
différence est positive, c.-a-d., lorsglie- /. Il est fait possible de montrer que le tersiepeut
se réécrire pour ne dépendre que de différences de retativgmsC’est ce que nous faisons
dans la suite.

En permutant les deux sommes dahg, nous obtenons que

:2 ig(kf)

k=1 l=k+1

En appliquant le changement de variables muéites/ et/ — k, nous avons

Ly Ly
Sin=2_ D 9(b.k).
(=1 k=(+1
Par conséquent,
N L. L

el = S0+ D D> " (g(k 0) + g(L k) + Ss.

n=2 (=1 k=(+1

Il nous faut maintenant exprime(/, k) en fonction deA; , et nonA, lorsque l'indice
k fait partie des trajets sélectionnés par le récepteur Rda:. cela, nous devons trouver le lien
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entre les composantes de la division euclidiennadg, et A7y ;. Etant donné la définition des
composantes de la division euclidienneis, ,, nous avons trivialement

Qe =—Qre—1, qir=NNg—qe—1, €t egpp="1T.—cpy.
Les relations précédentes ainsi que la parité de la fonstienr(s) nous montrent que
g(ﬁ, ]i]) = Q- 7’2(8]675 — Tc) —+ b&k . T2(€k7g).

De plus, en utilisant les symétries des termes de collisatrie fait quek < L,, nous
obtenons

agk = Il [(gH(QM +1)+%,] P(gee+ 1)+ 0Qu.0.0C1. (G + 1)(5711(%,3 +1)
+ 00041061 0 (@re + 1) G (qre + 1))

et
ek = Lol [(5+ (qre) + G, 1 L (qre) + 0g, 0T o (an, 2)%J1(Qk,z) + 5Qk,2+1,0(gljn(Qk,f)(gnil(Qk,fﬂ'

Comme les termes &4, ,+1,0 S'annulent toujours dans I'équation préceédente puigque/
et donc que); , > 0, nous obtenons ainsi

St + So = Z ka[( 2ane) + G P are) + G2 are) + 62 (an)

(=1 k=(+1

+ 25Qk,z,0(5fn(%e)(gg1(Qk,é)>’f’2(5k,z) (%H(Qk ¢+ 1)+, are+1)

+ G (e + 1) + C (e + 1) + 200, 0 (ke + 1)E (qre + 1)>T2(€k,e - Tc)i| -

Nous pouvons également simplifigy en nous rappelant que> L, et donc qué: ¢ L, ce
qui implique quel ., = 0. Par conséquent, nous obtenons

N Ly,

Z Z Iﬂk[( Qk€)+<51n(%e)>7”2(€k,e)

=2 {=1 k=Ly+1

(%* (e + 1)+ G 2w + 1) r(ere — T)

Finalement, en réunissant les équations exprintanta sommes; ,, + S,,, et Ss, nous
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obtenons le résultat final

IR by <2<m6k,1 L LL)(2(0) + 672(0)

k=1

£ (L2 (G2(0) + E22(0) + 6,06 (0))) r2(0)

+Z T ZT g [(Cﬁ (qre) + €, 1(Qké)+(5+ (le)ﬂ“gm(q“)

n=2 (=1 k=11
+ 25Qk,l,0(51fn(%£)(5$1(%,é))'f’Q(c":‘k,z) ((5+2(Qk e+ 1) +C3 Hape+ 1)

G e+ 1)+ G2+ 1) + 200,060 (@ke + DG (@re + 1)) ene — T)|

N Ly

—i—ZZ Z Iy [( In *(qr) + Cflﬁ(qu))'rz(gk,g)

n=2 (=1 k=L,+1

(G e+ )+ 602 + 1)) (e~ T
(1.22)

Cette expression se simplifie dans deux cas de figure quigrdwavoir leur intérét dans la

suite de ce travalil.
Cas 1: le récepteur rake complet{ = N,). Alors

e BE (S
(

n=2

Z Wfsk,l + Iglk)(%f;f(()) + (gfnz(o))
(0)

+ ([Z)Q (51J,r2

N L Lr

+ZZ Z Lo, [( n,1 (qke) + 6, 1(Qké)+<5+ (ka)+(51n((1kz)

n=2 (=1 k=(+1
+ 200, 0%t (a0 G a1) )P (ene) + (62 (e + 1) + € ans +1)

+ G e+ 1) + G (e + 1) + 200, 06 (qee + 1), (Gre + 1))?”2(6197@ - Tc)] :

0) + 1, (0) +%1,(0),,(0))) r*(0)

Cas 2: le récepteur rake a un doigt,(= 1). Alors

Eualzicl = 3 (1 + (1))(&H(0) + 2(0)
L (E1200) +%,2(0) + 6, (0%,4,(0))) r(0)

- ZZI I, [(%n(% 1)+ € (a, 1)>T2(€k71)

+ (‘fﬁ (ar+1) + 60 2 a1 +1))r2(epa — )|

Comme nous pouvons I'observer, cette derniere expresstantéressante pour I'étude de
codes performants qui permettraient de minimiser I'irbeyhce multi-codes.
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Dans la sous-section suivante, nous allons moyenner Esspn (1.22) par rapport aux
retards du canal. Nous pouvons remarguer que nous avonsiatgte expression quelque soit
la fonction f(.) déterminant le profil de décroissance des amplitudes enidongdes retards.

1.4.3 Moyennage sur les retards

Dans la sous-section précédente, nous avons établi I'esiprede la variance de l'interférence
multi-code, moyennée sur les amplitudes et les symboles.

Pour moyenner I'expression (1.22) sur les retards, nousrssonsidérer une fonctigff.)
particuliére. Bien évidemment, nous choisissons la foncfi.), que nous avons défini dans la
section 1.2, ayant un profil exponentiel et en considéramhodele a une seule grappe. Ainsi,
nous avons

flr) =

D’aprés le modele de canal a une seule grappe, nous savons que
I, =02 fA ) =02 - e ™/,

A partir de I'équation (1.22), si nous remplacahspar la formule précédente et que nous
moyennons sur les retards, nous obtenons que

N Ly
Eo.d,r[Ziuc] ZZ<Z E-[e”*"0k1 + 0 Ec[e” MO (E2(0) + €1,7(0))

n=2 (=1 \k=
+ 0 E[e ] (6112(0) + €1 ,2(0) + 61, (0 )Cg+( ))) r*(0)
N L. L N L
+a§ZZZ(Yf’Z+Z“ ZZ Z (YR 4 Zbty.
n=2 (=1 k=(+1 n=2 (=1 k=L,+1

(1.23)
ou nous calculons, = u} — 3(0?)? (détails du calcul reporté a I'annexe A.2) et avec

VI =B [e” "G, Qs Ge) T (E10)],

et
Z8 =B eI T Qs o) (e — T,
ou
Gl(Qk,Za Qk,e) = Cgﬁ( ) (Qk é) (Qk é) + €1, n (Qk é) + 25Qk 0 061 n(Qk e)cgyjﬁ(%,e)a
GQ(Qk,Z; Qk,z) = (5+2( ) + (51 n (Qk,é)a
J1(Qrts @re) = Gt (e + 1) + 6, 1 (e + 1) + 6 (e + 1) + 60 (e + 1)

+ 200, 061 (qre + 1)65&(%,@ +1),
Jo(Qres Qi) = (gfﬂf(%é +1) + Cgff(%,z +1).
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Dans la suite, nous présentons le calculde (aveck > /). Les termesZ*:* s’obtiennent
grace a des techniques similaires. Etant donné la définden ,, nous pouvons écrirg*:* en
i ey Toy Qi €L Qg ¢ iére suiv
fonction der, ¢ etq,, de la maniére suivante

YTI::L,Z — ET [67(TZ+T’€)/7Gm<Qk7Z7 Qk,Z)T(Tk — Ty — Qk,éNfo - Qk,ZTc)]-

Comme les retards, et 7, sont associés au méme utilisateur, ils sont corrélés enke e
Néanmoins, nous pouvons réécrif‘ en fonction d’'un retard et d’une différence de retard qui
seront indépendants entre eux. En effet, nous avons

Tk+7'g = 2Tg+Tk — Ty = 27’(*|>A7']€’g,

avecr, et At , deux variables aléatoires indépendantes fcar() dont les lois de probabilite
sont données par les expressions (1.2) et (1.3). Ainsi nougoms posel’** sous la forme
d’un produit

Ylk,e — Xkt Xkt

avec
Xk,f _ ETE [6727'@/7]

et
XEE = Ear, 672 G Qe )7 (AThe — Que N Ty — i T0)].

En utilisant la propriété sur la loi de fournie dans I'équation (1.2), nous obtenons que

k.l X' e =1 ,—(M2/7)t A ‘
X5 = W t e dt = Py 2/7 . (124)
-1 J,

Le calcul deX** est bien plus complexe. Nous commengons par poserAr;, , et donc
Q1 = Qe ¢t = Qg €ter = gy A nouveau, en utilisant la propriété sur la loi Aey, , fournie
dans I'équation (1.3), nous obtenons que

. )\kfz 400

X' = 7/ e YDA, Q1 an)r (E — QuNg Ty — g/ T:) dt.
Découpons d'abord l'intervalle d'intégratidf, +oc) en une infinité d’intervalles de lon-

gueurN,T}. Nous avons donc

ke
X" =

/ tk*“le*()‘“/thm(Qt, Q) (t — QN Ty — ¢, 1) dt.

k—(—1)

|
" n=0 Nfo

Or sur lintervalle [nN;T}, (n + 1)N;Ty[, nous pouvons montrer facilement q@g =

Qun,r; = 1, Ce quiimplique que

. Ak O [(F)NsTy o te1 —(tl/)e 9
Xm’ = m Z /N . T 6_( +1/7) Gm(n, qt)r (t - anTf - thc) dt.
n=0 Y NfLf
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Alintégrale opérant sur l'intervallee N1, (n+ 1) N¢T[, nous appliquons le changement
de variable suivant— ¢t — nN;T} ; il S’en suit que

Xt = (k — £—1'Z

NyTy
X / (t + anTf)k_é_le_(k—i_l/w(t-i_anTf)Gm(n, qt+anTf)'r’2 (t — QtJranTch) dt.
0

En découpant l'intervall@®, N ;7] en N.N intervalles de longueduf,, nous avons

0o NeNp—1

(n'+1)Te
X t 4+ nN Tyt le= AFUMNEnNT) Ny Qann 1) (t = Grinn 1, 1) dE.
. f+f qi+ Ty +nNygT¢

Sur lintervalle [n'T., (n’ + 1)T¢[, nous remarquons que le terme,n,r, = ¢ur, = 1,
guelque soit I'entier. Ainsi, nous avons

oo NeNj—1

(n'+1)Te
X / (t+ anTf)k_e_16_()‘+1/7)(t+”Nfo)Gm(n, n)r?(t —n'T,) dt.
n'Te

Enfin, & l'intégrale opérant sur l'intervalle’T,, (n’+1)T.[, nous appliquons le changement
de variable suivant— t — n'T, ; il S’en suit que

oo NeNj—1

Wy X

n=0 n/=0

T
X / (t + nN;Ty + 0T, Lo WHUMNWRN T T G n/ )12 (t) dit,
0

En remplacant les variables muettgzare, n par@ etn’ parq et en sortant des intégrales
tout ce qui ne dépend pas denous obtenons la formule finale suivante

NCNf 1 +00

ka Z Z G Q q —(A1/)(QNfT+qTe)
" (k — f — 1!
(1.25)

T
X / (QN;Ty + qT, + &)k tem W H1/ep2 () de.
0

En réunissant (1.24) et (1.25), nous obtenons

NeNp—1 400
YkE = C(k, 0) Z Z Gon(Q, q)e~ OTHMN@N Ty +aTe)

g=0 Q=0

Te
X / (QN;Ty + qT,. + &)F 7 1em 22 () de,
0
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avec

)\k

Clh, ) = N+ 2/7)fk — (- D)l

Une démarche semblable nous méne aux expressions des t&fmes

NeNg—1 o0

=0 2 @ e

q=

Te
X / (QNTy + qT. + &)F 7 lem M2 (e 7)) de.
0

Il nous reste maintenant a déterminer le teffiyé—("+7)/7] dans I'équation (1.23). No-
tez que nous avons déja une expression filar—27/7], que nous avons calculé pour trouver
Xk dans I'équation (1.24). Comme nous n'avons que la f.d.pAde, pourk > ¢, nous
procédons de maniére similaire a la sous-section 1.4.2,npauranger les premiers termes de
I'équation (1.23). Nous obtenons

N Ly
Ea,d,r [Z|2Mc Z Z < Z 2U4E _QTI/W]E Tk, ¢ [G_ATIM/W] (%{!‘3(0) + %1T3(0))

n=2 (=1 \k=(+1

+ E e ((K + 20) (477(0) + €1, (0)) + 4%+(Yfﬁ@»)2m)(l2®
+U§ZZTZ(YM 750 4 o ZZT Z (YR 4 7kt

Ainsi, en utilisant la propriété sur la loi d&r;, , fournie dans I'équation (1.3) et le fait que
k > ¢, nous obtenons que

Ny N T ke (A+1/7)t A e
Ea, e 2™t/ = — 2 th= 1=/t g — .
e 7 ‘ ()

A partir de maintenant, nous utiliserons la notafigp. (défini dans I'équation (1.12)), pour
représenter la variance de l'interférence multi-codesreénplagant les expressions Hg*,
ZEL B le®/7] et Ea,, ,[e"2™+/7] dans (1.26) et aprés quelques manipulations algébriques
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aisées, nous obtenons que

Ve = 33 ( > 20t (1 M)E (555 M)H (%12(0) + 62(0)

n=2 (=1 \k=(+1

A ‘ 4 +2 —2 dep+ + 2
t (5557 ) (s 2006320) + 6200 + o—a%,nm)%n,l(o») (0)

N “+00 Ncfol
+oi Y YD (G @) +C1(g) + 6 ) + 6ria)
n=2 Q=0 ¢=0
N H4oo NcNf 1
+ 20,06, 5(0) €, (q)® )+oa > > (G + 60 (0) U (Q, q)
n=2 Q=0 ¢=0
N foo NeNj—1
+at 3N N €+ D+ EHa+H )+ G+ ) + 62+ )
n=2 Q=0 ¢=0
+ 200,067, (¢ + 1), (¢ + 1)) P2(Q, q)
N “+00 NcNf 1

ot DT T (R g+ 1) + 620+ 1) 0a(Q. ),

n=2 Q=0 ¢=0

(1.27)
avec
A N:T T, - 1 S >‘k
81(Q, q) = e MHM@NTy+aT) EEy 3 T
=1 k=t+1 ' (1.28a)
Tc
X / (QN;Ty + qT. + &) 1o OFMep2(2) e,
0
Ly 1 N, 3\
D2(Q, q) = eV (A +2/7)" 2 (k—(—1)
=1 k=Lo+1 ' (1.28b)
Tc
X / (QNTy + qT. + e)F =l MH1Mep2() de,
0
—OH1/7) QN Ty+4Te) i 1 AP
U1(Q,q) = PRt
A+ 2/7)t k—(—1
A2/ 2 1( ) (1.28¢)
Tc
X / (QNTy + qT. + &)F e OHME2(c T de,
0
L . N, 3\
BaQua) = R ey 2 T i
=1 k=Lrt1 ' (1.28d)

Te
X / (QNTy + qT. + &) lem AN 2(c - T) de.
0
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La formule de I'équation (1.27) est trés différente de cdbda variance de linterférence
multi-utilisateurs obtenue dans [12, 17]. En revanche, &#l rapproche de celle obtenue pour
l'interférence inter-symboles dans [17, 18]. Néanmoihs differe notamment par les bornes
des sommes, par les collisions entre les cddesn et par les fonction®, et ¥; qui n’inter-
viennent pas dans la variance de l'interférence inter-sjesh

Si nous analysons I'équation (1.27) avec attention, nousq@us remarquer que le nombre
d’opérations a faire est nettement inférieur au nombrerdges a effecteur dans une simulation
Monte-Carlo pour obtenir une valeur fiable de cette ditearare. Nous pouvons héanmoins ob-
server que les termes dépendantg)l@otamment les termes des équations (1.28) sont soumis
a des sommes infinies. Malheureusement, ces sommes infegsuvent pas étre éliminées,
I'équation (1.27) étant la plus compacte possible. Cepana@us verrons dans la suite que
ces termes ne sont significatifs que pour tres peu de valeups Nous illustrons dans les fi-
gures 1.4 et 1.5 plusieurs courbes montrant I'évolutionvaésurs des équations (1.28), au fur
et a mesure qué et ¢ augmentent. Pour ces simulations, nous avons utilisé lesnedres de
systeme suivantsN; = 3, N. = 10, 7. = 5 ns (et doncly = 50 ns). Nous supposons aussi
que le canal est composé dg = 20 trajets et que les statistiques de propagation $eat200
nseth = 0.1 ns ..

Ll ol el o
wonouon
Ll ol
L LI I LR ]

g bW N
T T

IRERTL

tibd

Figure 1.4 -®,(Q, q) et ¥4(Q, q) en fonction de) N ;T + ¢T..

Comme nous pouvons le voir, il semble que les sommes convergs vite. Il n'est ainsi
pas nécessaire, en pratique, d'inclure beaucoup de teramesles sommes pour obtenir des
résultats avec un haut degré de précision. En effet, cefquiilobserver dans les figures 1.4 et
1.5 est que, pour des valeurs @&V, 7 + ¢1. supérieures a00, la contribution des fonctions
U1(Q,q), P1(Q,q), Vo(Q,q) et P2(Q,q) aux équations (1.28) devient négligeable. Or, ces
valeurs correspondent toujourg)a= 0, ) = 1 correspondant &0 < QN1 + ¢1. < 300,
dans le cas spécifique des figures 1.4 et 1.5.

Finalement, nous pouvons a nouveau simplifier I'expresdefta variance de I'lMC dans
les deux cas présentés a la fin de la sous-section précédente.
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OO UOT

2
100 120
QN,T + 4T,

Figure 1.5 -®5(Q, q) et Uy(Q, q) en fonction de&) N ;T + ¢T...

Cas 1: rake complet, = N,)

V=33 < > 20! (57) () @0 6o

n=2 (=1 \k=/(+1

+ (5557 (ot 2020 + 420) + aﬁ%:nm)%;l(o») (0)

N +oo NeNp—1
+at SN ST (62) + 6,2 ) + 6 ) + 6 (a)

+ 200,061, (0) 6,1 (0)21(Q.q) + ol Y (€72(q) + 61,2 (0) ¥1(Q, q)-

Cas 2: rake a un doigth, = 1)

A+2/y
N too NeNj—1

+oid Y Y (GRa+ D+ g+ )+ (q+ D) + 6N a+ D)

n=2 Q=0 ¢=0

+ 2562,0(512(‘1 + 1)%711(‘1 + 1))&)2(627 q)
N J4o0o NCNf 1

+at 3N N @GR+ 1) 60+ 1) P(Q. ),

n=2 Q=0 g=0

Vive = i (( : ) (5 + 20 (G20 + G2(0)) + a;tﬁn(ow;l(o») 2(0)
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avec
NP

~ 1 )\k
o q) = e~ AF1/)(@N;Tr+qTe)
(@ q) At 2/ Zk:2 (k — 2)!

Te
X / (QN;Ty 4 qT, + &)F 2 M2 (o) de,
0

Np

~ 1 )\k;
\II s = 6_(>\+1/’y)(QNfo+ch)
2(Q,q) )\+2/’y; ]

T
X / (QN;Ty 4 qT, + &)F 2 M2 (e — T.) de.
0

Etant donné le modele de canal utilisé, nous savons que ldneode trajetsV, créés par
le canal de propagation peut étre tres grand. Par conséquesit intéressant d’examiner le
comportement asymptotique des termes introduits précédatnpour le récepteur rake, c.-a-
d., lorsqueV, — oco. Ceci nous permet d’obtenir des expressions encore plupacies. Apres
guelgues manipulations simples, nous obtenons

T
lim ®5(Q,q) = Aze_(QN-fo’Lch)/”/ e 1% (e) de,
0

Np—00
~ Te
Nlim Uy(Q, q) = Aze_(QN-fo’Lch)/”/ e (e — T,) de.
p 00 0

De facon complémentaire et pour obtenir une analyse compd@ius consacrerons la sous-
section suivant au calcul de I'espérance de la variancdM€Ilpar rapport aux codes attribués
au seul utilisateur systeme en revenant a I'équation gen@27) valable pour tous les récep-
teurs rake.

1.4.4 Moyennage sur les codes

)P4

finie qui, idéalement, optimise les performances du syst@ependant, dans le cadre de cette
sous-section, nous voulons montrer un résultat plus gémgrapuisse nous donner une idée
des performances moyennes de la configuration multi-ceddsnction de tous les parametres
du systéme. Ainsi, il nous semble pertinent de moyenneriamwee de I'interférence multi-
codes sur tous les codes possibles. Afin de réaliser faaieogecalcul, il nous faut relaxer
les contraintes structurelles de trame des-dits codess Nopposons ainsi que chaque code
{cn(7) f\[;évffl est une réalisation d’'un vecteur qui est compose de vasabbatoires indépen-
dantes et identiguement distribuées. Dans ce cas, chaguer de ce vecteur a une probabilité
(N.—1)/N,. de valoir0 et une probabilitéd /N, de valoir 1. Notez que la vraie structure du code
impose qu'il y ait une et seulement une valeur non nulle @ané&. D’aprés I'équation (1.27),
nous devons calculer les espérances suivantes

Ec[6, ()], Ee[%,(@)], Eel€,7(q)], E[€,7(q)], et E[¢,(q)6,(q)].

1n n,1
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D’un autre c6té, nous rappelons que

—_

NeNg—1

Cgr;,n(Q) = cm(K)en(k —q) et an—’z—,n(q) = Z cm(k)en(k —q).

k=0 k=q

Q

Nous obtenons ainsi, apres quelques manipulations atgé&sisimples liées a la loi bino-
miale,

_ (NeNy — ) + (NeNy — q)(NE — 1)

1,n n,l N4 ’
2 2
- - ¢ +q(NZ 1)
va(q) 2 Ec[4 ) (0)] = Ec[, 1(0)] = i :
N¢(NeNj— 1)+N3Nf q= 0
b =
v3(q) £ Ec[cglfn(Q)%rjl(Q)] = { (NeNj— qj)v
T NT q# 0.

Ainsi, en remplacant les expressions ci-dessus dans tiémqu@.27) et aprés réarrangement
des termes de I'expression, en observant de plugg0¢ = 0, nous obtenons

r,r 1 -k ke _pl
E[VMC]—U(N 1) 112 ( 1 2 1)

0) (201 (0 -
(>(”l(>1—r2 -1, I,-1,

e

400 NeNj—1

- Z Z )+ v2(q) + 0,003(9))21(Q, ¢) + (v1(q) +v2(0) ¥1(Q, q)

+ 2(@1(61 +1) +v2(g + 1) + dgova(q + 1)) P2(Q, q)

+ (vi1(g + 1) +va(g + 1)) Wo(Q, Q)] ;
(1.29)

ol k, = ut — 30 et ol nous définissonsl’; = ﬁ r, £ >\+1/’y
D9(Q, q), ¥1(Q, q) et ¥y (Q, q) sont définis dans les équations (1.28).
Une analyse rapide de I'équation (1.29) nous montre querianege de 'IMC augmente
linéairement en fonction du nombre de codes alloués aigategur. Ainsi, un unique calcul, en
fonction des parametres du systeme, peut nous donner uneedé valeur de cette variance.
Naturellement, nous n’'obtenons qu’une approximation.nx@ans, cette expression devient
intéressante lorsqu’une évaluation rapide de la puissa@d¢@®VIC est nécessaire (dans le cas
du scénario décrit dans I'introduction de ce chapitre corarg I'allocation des ressources d’un
systeme de QoS hétérogene, par exemple).

Dans la section suivante, nous illustrons numériquemesmésultats énoncés jusqu’a pré-
sent. En particulier, nous nous efforcons de montrer I'erilte des parametres statistiques du
canal sur le systéme multi-codes, ainsi celle du choix dé&sents parametres de configuration.

; les termesb, (@, q),
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1.5 [lllustrations numériques

Le but de cette section est non seulement de comprendre ale fifgs claire, mais aussi de
mieux apprécier I'utilité et le contexte d’application dedonfiguration multi-codes. A moins
gue ce ne soit spécifié differemment, nous obtenons le sgdiefWB en question en consi-
dérantL, = 2, N, = 20 etT, = 5 ns. Nous faisons varier les autres parametres en accord
avec I'analyse que nous voulons montrer. Nous donneroméeur explicite lorsque néces-
saire. Le projet de I'impulsion(¢) est tel que son spectre s’adapte bien au format au masque
spectral imposé par la FCC [4] dans la baftld GHz — 10, 6GHZ. Pour des raisons d’ordre
pratique, I'impulsion (d’énergie unitaire) est tronquégipavoir une durée dg€, = 1 ns. Nous
assurons, de cette facon, que le support de w(t) et donc des — r(s) soit bien inférieur
aT,, ce qui garantit que le signal a la sortie du récepteur rakarsmiélisé de facon précise
par I'équation (1.10). De plus, lorsque nous utilisonsec&itmule, nous choisissons, pour une
question de simplicité,, = N,,, c’est-a-dire, un récepteur rake plein. Ceci simplifie jjees-

sion analytique de linterférence multi-codes dan( (@, ¢) et U,((Q, ¢) sont maintenant nuls.
Naturellement, toutes les simulations ci-dessous soattfies avec une modulation PAM.

1.5.1 Validation du calcul analytique de I'lMC

Nous voulons, en premier lieu, valider le calcul analytidada variance de I'interférence multi-
codes. Idéalement, la valeur que nous trouvons a partiedadtion (1.29) estla méme que celle
produite empiriquement. Notre but étant d’utiliser cettenpiere pour analyser le systéme, sans
avoir besoin de I'estimer a travers des simulations MoradedC Comme nous I'expliquerons de
facon plus détaillée dans la sous-section 1.5.4, ceci preud @itilité lorsqu’apparait la nécessité
de configurer rapidement le systéme. En fait, nous pouvaesdie un certain écart entre les
deux valeurs, di au fait que nous avons réalisé un moyennagdesscodes, sans respecter la
vraie distribution de leurs composantes. Nous voulonsaliser cet écart, et surtout montrer
que celui-ci est véritablement d au non-respect de latstreicles codes, tout en gardant une
grandeur acceptable.

Pour ceci, nous tracons deux courbes d’erreur-type nosge(en anglai$yormalized Root
Mean Square Erro(NRMSE)) entre les valeurs analytique et empirique, aveaes la consi-
dération de la structure des codes d’étalement. Ces effyqagsormalisées sont respectivement
données par les expressions suivantes

_ VE[(Eaar [(442)%] — Viuc)?]
IEc [VIMC} ’
_ |Ea,d,T,C[(Z|’\|/\|/|Cc)2] — E. [VIMC] |
IEc [MMC] ’

NRMSE(E, 4. [(2¢)?))

NRMSE(E, 4-¢[(2M)%)

ou z\\< est un tirage Monte-Carlo de I'lMC.

Nous montrons ainsi, dans les figures 1.6 et 1.7, un ensermaldewdbes d’erreur-type, en
fonction du nombre de codes attribués a I'utilisateur etrgbifierents scénarios. Les courbes
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de la figure 1.6 considérent la distribution des composahessdits codes et celles de la fi-
gure 1.7 ne le font pas. Dans ces simulations, chaque syrabbt®mpose dé&/,. chips etV
trames, comme spécifié dans les figures. En outre, nous abitersucchaque point des courbes
respectives en faisam0® tirages Monte-Carlo. Nous avons choisi les parametreistaies)\
et~ selon les valeurs de [13] et [14]. Nous montrons aussi ungealans chaque figure ou les
valeurs de\ et~ (spécifiqguement) = 1 ns™! ety = 200 ns) produisent un canal plus long et
plus dense, ce qui génere une plus grande IMC.

0.12

_o N_=10; N=3; A=2.5ns *;y=4.3 ns.
. N =2 X — -1,
—e—Nc_6’ Nf—3, A=2.5ns 7;y=4.3 ns.

0.1+ —10- N —2- X — -1, I
+Nc—10, Nf—3, A=0.2ns 7;y=20ns.

—19 N =/ X — -1.
+NC—12, Nf—4, A=1ns ~;y=200 ns.

Figure 1.6 — Erreur-type normalisée en fonction du nombreatkes alloués, en incluant leur
structure.

Nous observons notamment dans les deux figures que la difrpii existe entre les écarts
des valeurs obtenues de fagon empirique et analytique nelsgas changer (proportionnel-
lement, bien sdr) de fagon notoire avec le nombre de codesésll Par ailleurs, il est aussi
important de retenir en analysant les deux figures que, sidetare des codes est respectée lors
du calcul d€E..[Viyc], les différents paramétres du systéeme ne semblent paswavoifluence
significative sur la valeur de I'écart, qui, en plus, ne dépgsas 4%, dans le cas spécifique de
la figure 1.6. En outre, si la vraie distribution de probaéiles composantes des codes n’est
pas prise en compte, nous notons que I'écart devient toutitke@us important. Nous obser-
vons surtout dans la figure 1.7 que I'écart diminue quapdugmente. Ceci est d( au fait que,
plus le nombre de chips est grand, plus la vraie distribud®probabilité des composantes des
codes d’étalement s’approche de la fonction que nous avmTsdEré pour notre moyennage.
Cependant, méme pour les cas les plus défavorables, |garale des valeurs qui nous semblent
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0.12

N
)
<
@
w
w
)
=
x 0.04r _aN_=10; N=3; A= 25ns % y=4.3ns.]
—e—N =6; N =3; A= 2.5nst y:4.3ns.
0.02F i
+N =10; N =3; \= 0.2nst ; ¥=20 ns.
+N =12; N =4; \= 1nst ; y=200 ns.
0 L L L T T T T
2 3 4 5 6 7 8 9 10
N

Figure 1.7 — Erreur-type normalisée versus le nombre descalieués, sans considérer leur
structure.

acceptables. Finalement, et ceci dans les deux figuresallmsrs statistiques du canal de propa-
gation ne paraissent pas avoir une influence importanteasyudlité de I'approximation. Ceci
nous permet de considérer que I'expression de I'équati@®)Xeprésente suffisamment bien
la variance de l'interférence multi-codes et donc, dor@dngwnous l'utiliserons pour le reste
de notre analyse. Nous utiliserons aussi I'expressionégitition (1.27), lorsque nous ferons
analyserons l'influence spécifique du choix des codes suetférence.

1.5.2 Influence du canal de propagation sur I'lMC

L'expression analytique de I'’équation (1.29) nous permaintenant d’étudier efficacement le
comportement de I'IMC par rapport aux différents parangethe systeme et du canal de pro-
pagation. Nous analysons premiérement l'influence desiksalgatistiques du canal. Dans les
figures 1.8 et 1.9 nous tracons plusieurs courdectﬂéﬁMc} en fonction dey et \, respective-
ment. Pour ces simulations, nous posdis= 3, N. = 10 et, comme nous savons qu[V.MC}
varie (en moyenne) linéairement avec le nombre de codeaséalla I'utilisateur, nous fixons la
valeur deN a 2.

Une analyse des figures 1.8 et 1.9 nous montre que la varignd®€ augmente avec la
longueur du canal (associée au parame}ret la densité des retards (associée au paramitre
ce qui est évidemment un résultat attendu. Ceci est une goesée naturelle dans ce type de
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systeme, de par la nature du canal et du récepteur rake.dEingdéfs le nombre et la densité des
retards sont grands, plus I'interaction entre les diffegsrversions (atténuées et retardées) du
signal UWB sera importante, ce qui augmente le risque desmmilentre les codes d’étalement
et donc l'interférence multi-codes.

De plus, nous pouvons aussi observer que le systéme estapisible aux variations des
statistiques du canal pour de faibles valeurs de cellespégialement poux. D’un autre c6té,
le rapprochement des courbes quand ces valeurs sontedfeeint grandes semble indiquer
gue 'IMC converge vers une valeur maximale, indépendaatemhrametres du canal ou, au
minimum, que l'influence de ceux-ci devient négligeableipd’un certain point. En d’autres
termes, des canaux longs, qui s'évanouissent lentemeneetde hautes densités de retards
conduisent a une IMC importante. Cependant, plus ce coeperit du canal s’accentue, moins
il a de l'influence sur la puissance de I'IMC.

2.5
2r R Y e L g
> . ’ 5 5 = = = = = = = 1]
P> _ 5 = = = = = : _ ; - o o & 5 S
P % - 5 S S ©
1.5¢ n e , : |
- 5 .
g % A S S v
2, o\
© e 0 A 4
w -
1r- A |
05 , ’ ~-A=0.1ns*
. o -o-A = 0.5 ns"}(CM2)
= )\=1.0ns*
e -\ = 2.1 ns"}(CM3, CM4)
O | | | | | | T T T
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100

y (ns)

Figure 1.8 . [VIMC} en fonction dey (parametre associé a la longueur du canal).

Le reste de la configuration du systeme étant donné par ledgsegnal UWB transmis,
nous étudions dans la sous-section suivante I'influence dérgcture sur I'interférence multi-
codes. Notamment, nous voulons mettre en relief le fait guemps symbole constant, des
signhaux construits avec beaucoup de trames et peu de chipsegé plus d’interférence que
des signaux ayant peu de trames et beaucoup de chips.
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Figure 1.9 £, [V.MC} en fonction de\ (parametre associé a la densité des retards).

1.5.3 Influence de la structure du signal UWB sur I'lMC

Nous tracons dans la Figure 1.10 plusieurs courbes qui erritmfluence de la structure du
signal UWB sur I'IMC. Nous tracons en fait le ratio entre laigace de l'interférence multi-
codes et la variance du signal utile. Dans ce but, nous fixotesips symbole de la transmission
et nous faisons varie¥, et N, individuellement tels quéV. /N, soit une constante. Pour le canal
de propagation, nous avons considéré les paramétredigtas\ = 1ns— !, ety = 200ns.
Comme espére, nous observons dans la figure 1.10 qu’au funesare queV,; augmente et
N, diminue, le ratio est presque invariant pour peu que le ptaduV s soit suffisamment grand.
En revanche lorsqu&. N, est petit, 'IMC devient plus importante, avec une inclst de plus
en plus prononcée lorsqué; augmente. Comme nous l'avons mentionné dans la sous+{sectio
précédente, nous expliquons ce résultat par le fait queddsscd’étalement utilisés ne sont
pas orthogonaux, et donc le passage du signal par le canttrajdt génere des collisions,
qui seront naturellement plus nombreuses lorsfjuedevient plus petit (et ainsi le nombre
d’'impulsions par symbole augmente) et ceci se voit d’aytlurt vite que le temps-symbole est
court, c'est-a-dire, que le produl. N, est faible.

Les informations que nous avons présenté précédemmenbnbosntré comment les pa-
rameétres du systéme touchent l'interférence multi-colgntenant, nous allons utiliser ces
informations pour effectivement étudier le poids de cetterférence sur un systeme UWB
donné. Notamment, nous étudions dans la suite les perf@esanoyennes de la configura-
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Figure 1.10 £, [Viuc] en fonction deV;.

tion multi-codes et nous explicitons comment celles-citsoffuencées par le choix des codes
d’étalement. Nous la comparons ensuite a un systeme de coication UWB classique mono-
code a débit équivalent. Finalement, nous montrons qupréssion analytique que nous avons
calculé permet une estimation rapide des débits que lersgstaulti-codes peut atteindre.

1.5.4 Probabilité d’erreur du systeme et débit maximal

Dans cette sous-section, nous commencons par étudier fiesnpances du systeme multi-
codes. Tout d’abord, nous tracons des courbes de perfoenamzyennées sur I'ensemble
des codes possibles. Ensuite, nous montrons a traverselvseimulations qu’un choix judi-
cieux des codes attribués a l'utilisateur d’intérét perdiaméliorer significativement les per-
formances, pour un nombre donné de codes.

Pour ces évaluations, la grandeur que nous utilisons esblzapilité d’erreur moyenne
(PEM), déja utilisée dans un contexte classique multisatiturs dans [12, 29]. Etant donné
gue I'on considére le bruit comme gaussien de moyenne rogtee PEM est donnée dans le
cas général paP, = E, . 4+ o- c[PH{z < Ola, 7,d, 0, c}], old* = d\{d,(0)}, avecd, (0) = 1 et
0* = 0\{6, }. En utilisant '’équation (1.8), I'expression précédertatencore s’écrire comme

- 1 Zy + ZIMC):|
P — By e e o | —erfe [ 202Me ) | 1.30
3 7d 76 3 |:2 ( \/50’17 ( )
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Figure 1.11 — Probabilité d’erreur moyenne, en fonctionapport signal-sur-bruit recu.

ol o, est la variance du bruit filtré, donné paf = SN (0) Y-, e A A, (ce terme est
calculé dans I'annexe A.3 de [17]). De plus, lors du moyeermag les codes dans I'expression
ci-dessus, nous n‘avons pas autorisé l'attribution d’uaigepde codes lorsque ceux-ci sont
identiques. En effet, ceci générerait une interférenge itrgportante et ce choix nous semble
alors a étre trivialement exclu des simulations, car il dboerait a I'apparition d’'un seuil
d’erreur qui fausserait les résultats observés.

Dans la figure 1.11, nous analysons la PEM d’'un systéeme UWR®parameétres statis-
tigues du canal somt = 1 ns! ety = 200 ns. Les autres paramétres sont comme défini au
début de cette section. Nous attribuons 1, 2 et 3 codes ajlienitilisateur d’intérét. Naturel-
lement, les temps-symbole sont correctement ajustés aditequlébits soient les mémes, dans
chaque cas.

Nous observons que, a débit équivalent, l'utilisation dsystéme multi-codes est intéres-
sante pour toute la plage de probabilités d’erreur moyebDeeplus, le systéme maintient un
gain plus ou moins constant (en dB) par rapport au systeme+oode. En fait, pour arriver a
obtenir un débit équivalent pour les trois configurationsitrées, nous devons ajuster les temps
de trame. Le résultat de ce réglage est alors une augmendaisanterférences entre symboles,
entre trames et entre impulsions (termes inclus dafsce qui dégrade de maniere substan-
tielle les performances dans le cas de I'attribution d’ur sede. D’un autre c6té, augmentgr
conduit a augmenter 'IMC. Néanmoins, nous remarquons’qugrnentation de l'interférence
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entre symboles semble plus nuisible que 'augmentatiorimterférence multi-codes puisque
les performances croissent en fonction/dePar conséquent, le compromis optimal entre le
nombre de codes alloués et les performances du systemengs sit consiste a allouer le plus
de codes possibles.

—&—mauvais codes

: ——bons codes

10 "+ - : —<—systéme moyenné
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Figure 1.12 — Comparaison de la PEM d’un systéme a deux cpdasjes meilleurs et pires
codes attribués.

Nous tracons des courbes de PEM dans la figure 1.12, san$oisuteyenner I'équa-
tion (1.30) sur{c} mais en fonction de choix spécifique de codes. Nous utilisemsnémes
parametres que précédemment, avec hotamment deux codalipateur, en choisissant les
meilleures et pires configurations possibles. Pour ce ¢lant donné un code initial, nous
avons réalisé une recherche exhaustive de tous les auttes possibles minimisant ou maxi-
misant I'’équation (1.27). De plus, comme nous I'avons décpdemment, nous avons exclu
I'attribution triviale du méme code aux différentes séqresnd’information, car le nombre trop
élevé de collisions générerait une interférence trop itapoe.

Comme nous pouvons le voir dans cette figure, il existe uniggportant de performance
entre la meilleure et la pire configuration qui peut étre sieoiNous observons aussi que la
valeur de la PEM, lorsque nous avons réalisé un moyennagmsi@s les paires de codes
possibles, est tres proche de la courbe de PEM de la meilguifeution. Nous avons en fait
observé, dans les scénarios simulés, que le nombre de gaicesles générant une faible IMC
(proche de I'MC minimum) est largement supérieure au nade paires de « mauvais »
codes.
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Nous terminons finalement I'analyse de ce systeme multeseth montrant le débit maxi-
mum gue cette configuration est capable d’atteindre. AsngiQus assumons qug,c est gaus-
sien, nous pouvons définir le débit ergodique maximum comuite s

©) — o
R =Eqre [N log, (1 + . 03,)} : (1.31)
En réalité, I'interférence multi-codes n’est probablebygas modélisable simplement par une
loi gaussienne. Nous faisons cette conjecture de par letsteudez, . qui est trés semblable a
celle de I'interférence multi-utilisateurs. Or depuis]ddest connu que cette derniere n’est pas
souvent gaussienne. En revanche au niveau du raisonnearecdacité, il est connu que le
bruit gaussien est le pire des bruits si la source est gaussi€’est pourquoi le débit ergodique
maximal que nous avons introduit est plutdt pessimistequéige bruit lié a I'interférence a été
SuUpposé gaussien ce qui nous a permis d’introduire la fambgarithme.
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Figure 1.13 — Débits ergodiques maximum, empirique et agygroen fonction dév.

Malheureusement, I'estimation de I'équation (1.31) requd’intensives simulations Monte-
Carlo. Dans le but d’éviter ceci, nous proposons d’approbeepression der{l, en utilisant
les expressions analytiques que nous avons calculéesipréogent. Nous définissons alors le
débit ergodique maximum approché comme suit

Ec[Vu]
RW = N1 1+ i ) ,
max 089 ( EC[MMC] + EG,T[U%]
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ouV; est la variance (ou la puissance) du signal utile. Nous tmisly;, de la méme facon que
Vime, €N enlevant la somme endans I'expression (1.27) et nous posens 1.

L'expression ci-dessus nous permet alors d’estimer denfapproximative, mais trés ra-
pide, le débit maximum atteignable par le systeme. Cecigauérer d'une grande utilité dans
certains scénarios ou des décisions rapides sur I'altmtde ressources doivent étre prises (cf.
section 1.1). Nous illustrons ainsi dans la figure 1.13 umaparaison entre les débits ergo-
diques empirique et approximatif maximum, en fonction dmhee de codes, pour différents
ensembles de parametres du systeme.

Comme nous pouvons le voir dans la figure 1.13, les courbegélits approchés et ergo-
diques sont proches. De plus, la courbe de débit approchBlseamivre celle du débit ergo-
dique, au fur et a mesure que le nombre de codes alloués ategyraececi toujours en tant que
borne supérieure de cette derniere. Ce comportement esteBtdans toutes les simulations
gue nous avons testées. Cependant, nous n’avons pas e tems le cadre de ce travail, de
démontrer ou de réfuter cette propriété du débit maximumcebe.

Nous remarquons également que le débit augmente bienNawecqui fait que le nombre
de voies créeé a plus d’importance que la perte en RapporaSégBruit-plus-Interférence ve-
nant de l'interférence multi-codes engendrée. Ce résultat en fait pas surprenant car comme
I'interférence multi-codes est proportionnellé\g nous avons le débit qui s’écil¥ log, (1 +
a/(NB; + B32)) (aveca, 3, et( reliés aux différentes variances des signaux utiles, degfén
rences et du bruit) qui est clairement une fonction croigsanV.

1.6 Conclusion et perspectives

Le travail réalisé dans ce chapitre concerne I'étude desrigtés d’'un nouveau type de sys-
teme IR-UWB. Nous avons, de ce fait, introduit un nouveae typ configuration, ou plusieurs
codes d’étalement sont alloués a un certain utilisateurdemande. Notamment, nous nous
sommes penchés sur l'interférence multi-codes par le Hiaisalcul de la variance de I'lMC,
sous des hypothéses UWB générales pour I'émetteur, le denadopagation et le récepteur.
Cette expression de la variance de I'IMC nous a ainsi permineittre en relief I'influence des
différents parametres du systeme et du canal.

En particulier, nous avons vérifié par simulations 'impdotchoix des codes d’étalement
sur les performances du systéme. A travers des courbes denB&dvavons pu constater qu’un
choix judicieux de ces codes d’étalement permet de dimihil€ et ceci se traduit donc par
une amélioration substantielle des performances, en téerpeobabilité d’erreur. En comparant
le systeme pour un, deux et trois codes attribués, nous awmss observe que la configuration
multi-codes offre des gains intéressants en capacité et¢réormances.

Finalement, nous avons aussi pu montrer comment le calalytaque de I'lMC permet
d’estimer de fagon approximative, mais trés rapide, legdisrdu systéme en terme de débit, en
fonction du nombre de codes attribués a I'utilisateur aGéci peut aussi étre trés intéressant
pour procéder a une allocation de ressources rapide, naatmalle concernant le nombre de
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codes a allouer a chaque utilisateur.
Toutefois, nous avons soulever un certain nombre de pradé&me nous estimons d’intérét
pour un traitement futur. Nous les présentons ci-dessous.

e Lorsque les utilisateurs utilisent des parametres de amafiipn différents, il serait inté-
ressant de savoir comment construire des codes mulatilurs adaptés a cette situation,
méme si dans cette these, nous préconisons d’utiliser lesemparametres pour tout le
monde. Dans le cas de configuration différente par utilisate calcul de la variance
multi-utilisateur est fortement différente et exigerand une étude ultérieure.

e En ce qui concerne I'attribution spécifique des codes a saypadrel, il est important de
réaliser une étude comparative formelle de son influencéesuperformances du sys-
teme. En particulier, il serait intéressant de recherclesrrdaniéres fiables et de faible
complexité pour trouver des codes optimaux en terme de nsation de 'IMC. En
outre, dans notre étude, nous n’avons réalisé qu’'une @ittibbasée sur des paires de
codes, car la solution exhaustive devient impossible aémphter pour un nombre de
codes supérieure a deux. Nous pensons qu'’il serait intreds trouver des ensembles
de N codes conjointement optimaux.

e Concernant la structure du systéme en soi, nous n’avonsdéséslans notre que plu-
sieurs codes sur l'utilisateur d’intérét. Cependant, laises utilisateurs voient ce¥
codes commeV — 1 utilisateurs supplémentaires, qui partagent les resssutispo-
nibles. Naturellement, il serait intéressant d’étudienpact de ces multiples codes sur
les autres utilisateurs dans le réseau et indirectemenesyerformances globales du
systéme.

e Concernant le débit maximum que nous estimons grace a lanahalytique de la va-
riance de I'lMC, il conviendrait d’analyser plus profondént et notamment de maniére
analytique le vrai comportement de ce débit maximum. Eriquaier, il serait intéressant
de vérifier si la valeur du débit maximum analytique est ou mo@ borne supérieure du
vrai débit maximum. De plus d’autres criteres de la théoed'idformation pour canal
aléatoire seraient a considérer comme la probabilité dpureu Ceci nécessite notam-
ment de modéliser correctement la densité de probabilitintierférence multi-codes.

e Finalement, il serait intéressant de se pencher sur le gmrabld’'une détection multi-
codes pour améliorer les performances du réseau, qui Sg fexturellement, au prix
d’'une complexité accrue.

Les travaux présentés dans ce chapitre ont donné lieu aicle ae conférence.
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Chapitre 2

Optimisation de la probabilité de coupure
pour des canaux de Rice

2.1 Introduction et positionnement du probleme

La probabilité de coupure représente une limite fondanhestar les performances des sys-
temes a multiples antennes (MIMO), quand ceux-ci sont ocoidis a des canaux sans fil a
évanouissement lent. Minimiser cette probabilité en fionctles parameétres de configuration
d’une transmission est d’un intérét considérable tant aeani théorique que pratigue. Comme
paramétre de configuration, I'émetteur ne dispose que deatdam de covariance du signal
émis. Pour que cette optimisation de la probabilité de coupn fonction de la matrice de
covariance du signal émis soit possible, il est cependamtopdial que I'émetteur soit muni
d’'une certaine quantité d’information sur I'état du canalpgtopagation. En effet, il est connu
gue lorsque I'émetteur ne possede aucune information sgalactéristiques du canal, des que
le Rapport Signal-a-Bruit (RSB) est suffisamment grandailqu’a choisir une matrice de co-
variance proportionnelle a I'identité ce qui revient a dligter la puissance disponible totale de
facon uniforme [43]. Comme informatioa priori disponible sur le canal, on peut songer au
modele du canal Rice qui est courant en communications damofis rappelons que, pour
un canal de Rice, ses différentes composantes présenemayenne non nulle et il est rai-
sonnable de supposer que cette information partielle sgodible au niveau de I'émetteur. Un
autre exemple conduisant au canal de Rice est le suivaninfommation sur la valeur du canal
est renvoyée par le récepteur a 'émetteiarrétroaction partielle (ou bruitée). Cette informa-
tion n’étant pas exacte, elle jouera le réle de valeur mogehncanal et la partie aléatoire du
canal sera liée a une erreur d’estimation et/ou a une ereelar ebie de retour et/ou a une mo-
dification lente de la réponse du canal. Bref, dans le cas chmal de Rice, une optimisation
est alors possible de la matrice de covariance du signahdsriission.

Dans ce contexte, seuls quelques résultats a propos deilaigdtion de la probabilité de
coupure a partir de I'optimisation de cette matrice de davae du signal d’émission peuvent
étre trouvés dans la littérature. En effet, ce probléme alétédé de fagon intensive dans le
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cas des canaux a évanouissement rapide mais seulemenbdeptatielle pour les canaux a
évanouissement lent (ou par blocs).

Concernant le contexte des canaux a évanouissement rapigerappelons que le princi-
pal critere de mesure de performance, d’'un point de vue deélarie de I'information, est la
capacité ergodique. Dans la suite, nous faisons un breéfas travaux qui se sont concentrés
sur I'optimisation de cette capacité ergodique. Dans [#38]£té montré que, pour des canaux
de Rayleigh non-corrélés, I'allocation de puissance ogléngonsisterait a allouer la puissance
disponible de maniére uniforme. Les canaux de Rayleigrét&son été étudiés dans [44,45].
Dans ces papiers, il est démontré que les vecteurs proptasrddrice de covariance de trans-
mission sont égaux a ceux de la matrice de corrélation du.daoar les canaux de Rice, [46]
montre que les vecteurs propres de la matrice de covariansgydal émis sont les vecteurs
singuliers a droite de la matrice moyenne (déterministerahal. Le cas corrélé est étudié
dans [47], ou I'allocation de puissance peut étre obtenu@mpa méthode numérique stochas-
tique. Dans [48], ce probléme est aussi abordé en donnarappreximation de la capacité
ergodique ce qui permet de trouver un schéma optimal datilmc de puissance a travers un
algorithme itératif et déterministe simple, basé sur latigédes grandes matrices aléatoires.

Pour le cas de canaux a évanouissement lent, dits aussixcamaergodiques, nous rappe-
lons que le critere provenant de la théorie de I'informaponr étudier ce type de canal est la
probabilité de coupure. Une expression analytique de lbainitité de coupure est disponible
uniquement pour les cas MISO et SIMO. Le cas MIMO a été p&etient étudié dans [49, 50]
pour les cas Rayleigh corrélé et Rice blanc. Dans ces pajgsrdeux premiers moments de
linformation mutuelle sont calculés et une approximatgaussienne est utilisée pour déter-
miner la probabilité de coupure. Cette approximation eainvent peu fiable. Dans [51], des
approximations pour des lois Gamma et Gamma généralisé@saposées et donnent plutét
satisfaction. Néanmoins les précédents papiers ne s’entapcunement de I'optimisation de
la matrice de covariance a partir des expressions qu'ilsbitginues pour la probabilité de cou-
pure. Ainsi une optimisation de la probabilité de coupunerppport a la matrice de covariance
de transmission semble trop complexe et de ce fait seulggepapiers ont essayé de traiter le
sujet [43,52-54]. Comme les résultats ci-dessus serotili@tiout au long de ce chapitre, des
explications complémentaires seront fournies ci-des3mst le cas MISO Rayleigh blanc, [43]
a conjecturé que la matrice de vecteurs propres était unécmanitaire quelconque et que
les valeurs propres étaient soit nulles soit égales a urgpiemnialeur non nulle. Le nombre de
valeurs propres nulles décroit et méme s’annule des queBeaR§mente. Cette conjecture a
été démontrée par [52]. Néanmoins ces derniers auteurspasrconscience d’avoir démontré
cette conjecture puisqu’ils démontrent un lemme (purerdenhathématique) qui permet en-
suite de valider la conjecture de Telatar. Pour le cas MIS®@IBO Rayleigh corrélé selon un
modele de Kronecker, [53] montre que la matrice des vecigofmes est identique a celles de
la corrélation des antennes d’émission lorsque les ansetimeeception ne sont pas corrélées.
Dans le cas MISO Rice blanc, [54] montre que la matrice deswgstpropres est composé du
vecteur moyenne de canal et est complété par un ensembletéenrgeorthonormaux entre eux
orthogonal au vecteur moyenne.
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Dans ce chapitre, nous traitons d’abord le probleme deiffogation de la probabilité de
coupure dans les canaux MISO a évanouissement de Rice ardog, avecV antennes a
la transmission et, il va sans direantenne a la réception. Il est déja su dans la littérature que
les vecteurs propres de la matrice de covariance du sigéadisision qui minimisent la proba-
bilité de coupure sont le vecteur moyenne du canal de Ri¢é €tl vecteurs orthonormaux
qui appartiennent a I'espace orthogonal a 'espace enggadie vecteur moyenne [54]. Notre
contribution principale est de trouver la structure deswed propres (en d’autres mots, les puis-
sances attribuées aux différentes directions propres) atrice de covariance qui optimise la
probabilité de coupure. Nous montrons notamment que, &RBR, la partie de la puissance
allouée a I'espace orthogonal au vecteur moyenne du caitatd® uniformément distribuée
entre sesV — 1 vecteurs propres. Nous observons par diverses simuldtamélioration at-
teinte par le schéma d’allocation proposé, en comparaigen @es protocoles d’allocation de
puissance uniforme et non-trivial (basé sur I'optimisatite la capacité ergodique). Dans un
deuxieme temps, nous proposons une techréglileocde construction de la matrice de cova-
riance des signaux émis dans le contexte MIMO Rice blana Biéad hog cette technique
offre des gains par rapport a une matrice identité dans ddrerses situations pratiques.

Le reste du chapitre est organisé comme suit : dans la sezt®ymous introduisons le
systéme MISO. Dans la section 2.3, nous posons formellelmprmbléme que nous souhaitons
traiter, nous expliquons ensuite les bases théoriqueséed dans ce travail et enfin nous les
utilisons pour calculer une borne inférieure atteignalddadprobabilité de coupure. Dans la
section 2.4, nous présentons et justifions un chdikoceffectué pour la matrice de covariance
dans le contexte MIMO. Nous dédions la section 2.5 aux Hatgtns numériques du systeme
et nous concluons le chapitre dans la section 2.6.

2.2 Modele du systeme

Nous considérons ici un systéme av€cantennes de transmissionleantenne de réception.
Ainsi, le signal scalaire de temps discret recu, dénotg gaeut étre écrit de la maniére suivante

y = VPh'"x +b, (2.1)

oux est le signal transmis de puissance unitaire, moyenne eutlenensionV x 1, b est un
bruit gaussien complexe circulaire de moyenne nulle eanado? /2 par dimension réelle ét
est le vecteur de dimensiav x 1 qui représente la réponse impulsionnelle instantanéertal ca
de propagation. Finalemer®,est la puissance totale transmise. L'exposafitest 'opérateur
de transposition complexe.

Comme nous supposons que le canal satisfait un modele désdements de Rice blanc
par blocs, nous pouvons décompos@&omme suit

K 1
hy+ 4/ =——h, (2.2)

h =
K+1 K+1
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ou h, est un vecteur déterministe de norme unité (c.-fkg|> = 1), eth, est un vecteur
aléatoire gaussien complexe circulaire de moyenne nulashoisissons la matrice de cova-
riance du canal telle quéfh,hll] = (1/N)Idy, ce qui signifie que les composantesigesont
indépendantes et identiquement distribuées (i.i.d.). dedficient X' est dénomme le facteur de
Rice et représente la proportion du canal qui est fixe. Nopg@ons dans ce travail qig hy

et la matrice de covariance du canal sont connus a I'émetteur

Ce modele de canal peut-étre justifié des deux manieresses/d&n premier lieu, dans la
majorité des applications sans fil, il est d'usage de considgpie le canal peut étre décomposé
en deux parties : la premiere partie correspond a la vis@etdien anglaid.ine of Sight
(LoS)), qui est représentée par le premier terme du cotédlrdiéquation (2.2), et la deuxiéme
partie est associée a la composante sans visée directeglamsadon-Line of Sigh{N-LoS))
du canal, qui correspond au deuxiéme terme du c6té droiededtion (2.2). La connaissance
de K et deh, a I'émetteur est motivée par le fait que les temps de cohérguiccorrespondent
a K et h; sont généralement bien plus grands que ceuk,dfg5-58]. Dans la suite nous
supposerons également que le RSB moyen admet un temps dercmdau moins aussi grand
gue ceux de¥ et deh,.

En deuxiéme lieu, méme quand le modele de Rice ne s’averdneag@fié, il est souvent
possible de décomposhrcomme nous le montrons dans I'équation (2.2). Considénuans,
exemple, le cas ou le récepteur estime la réponse impukdierdu canal et renvoie les valeurs
estimées a I'émetteur. Ce dernier possede alors une ceanaespartielle de I'état du canal, qui
peut étre décrite comme dans I'’équation (2.2) et ou la paldigtoire représente les incertitudes
liées aux erreurs d’estimation et de rétroaction, ainsagxi’variations temporelles du canal.
Notez que les erreurs d’estimation sont souvent bien appescpar une distribution gaussienne
(asymptotiguement) et que la matrice de covariance de egtar est connue théorique et ne
dépend que du nombre d’échantillons ayant servi a estimegiial et du RSB moyen. Ceci
permet aussi d’avoir une idée de la valeurfdegui, dans ce cas, représente le taux de confiance
que I'on a sur la valeur estimée du canal. Ceci justifie le rieodé Rice employeé.

2.3 Optimisation de la probabilité de coupure pour un sys-
teme MISO blanc

Etant donné le modéle décrit & la section précédente, nansps exprimer la probabilité de
coupure du lien défini par I'équation (2.1) pour un taux degraission donné& (en bits par
utilisation du canal) comme suit [59]

Pout(Q) = P{log,(1 + ph"'Qh) < R}, (2.3)

oup = P/o? est le rapport signal-sur-bruit (RSB) @t = E[xx'!| est la matrice de covariance
du signal transmis.

Dans ce travail, nous nous concentrons sur la minimisatda grobabilité de coupure don-
née dans I'équation (2.3), en fonction @e Remarquez qu€) est soumis a deux contraintes :
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i) Q est une matrice hermitienne semi-définie de dimension N et ii) trace(Q) = 1, ce qui
assure que la contrainte de puissance est respectée.

De facon a optimiseP,,,(Q) en fonction deQ, nous réalisons premierement une décom-
position en valeurs propres @ Nous avons ainsi

Q = Udiag(\; ... \y)UY,

ou {\y,---, Ay} sont lesN valeurs propres réelles dg et U est la matrice unitaire qui
contient les vecteurs propres associés. Notre objectifiter@ant est de trouver le vecteNr=
(A1, -+, A\y]T et la matriceU qui optimisent la probabilité de coupure, que nous pouveons e
fait réécrire comme N
Pou(A, U) =P {Z Niluil? < u} :
i=1
avecr = Uh = [v,- - ,vn]T etu = (2% — 1)/p. Lexposant(.)" représente I'opérateur de

transposition. De plus, en raison de la contrainte qui exsgt la trace d€), les valeurs propres
doivent satisfaire la condition suivante

N
Z Ai = 1
i=1

Le vecteur aléatoires est un vecteur gaussien complexe circulaire de moyenne égal
vV K/(K + 1)U"%h, et matrice de covariande' (N (K + 1))Id .

Remarque 1 Nous savons que le probléme de trouver la matticgui optimise la probabilité
de coupure a déja été résolu dans [54]. En effet, dans ce iidga auteurs montrent que |€g
vecteurs-colonne orthonormaux de la matrice optinfdlsont comme suit : comnh,|| = 1,

le N*™evecteur-colonne est égally et est ainsi associé a la partie Rice du canal ; (85— 1)
vecteurs-colonne restants sont choisis de fagon a formerbase orthonormale de I'espace
orthogonal a I'espace engendré phy. Cette espace de dimensigN — 1) est donc associé a
la partie Rayleigh pure du canal.

Avec ce résultat en main, notre objectif se réduit mainteaanouver les valeurs propres
{A1,--+, Ay} qui minimisent la probabilité de coupure. Si nous assumerhodix optimal de
la matriceU comme nous I'avons énoncé dans la remarque ci-dessusbalplité de coupure
peut étre réécrite comme suit

N-1
Pyur(N) :IP{Z X Ay Y2 <n}, (2.4)

i=1

oun = 2N(K + 1)u, X; sont des variables aléatoires (v.a.) gaussiennes conspiexelaires

eti.i.d., de moyenne nulle et variance unitaire par dinmmgéelle, el’” est une v.a. gaussienne
complexe circulaire indépendante, de moyenne /2N K et variance unitaire par dimension
réelle. Remarquez quey correspond a la puissance allouée a la partie Rice du cdoed, a
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gue les autres valeurs de (notamment poui = 1,--- , N — 1) représentent les puissances
attribuées aux composantes (ou directions) Rayleigh dalcan

Dans la suite, nous allons montrer comment nous pouvonsneBéquation (2.4) et ensuite
appliguer les résultats de [52] pour résoudre le problémptathisation que nous nous sommes
poOsés, sous certaines conditions que nous énoncerons pugaard dans le texte.

2.3.1 Optimisation deP,,; dans le contexte Rayleigh blanc

Tout d’abord, il est trés important pour notre analyse deareer que chaqugX;|* est une
variable aléatoire du chi-deux centrée et indépendante, @@ux degres de liberté. Ainsi, nous
pouvons écrirgX;|> = X7, + X?,, ou X;, et X;, sont des variables aléatoires gaussiernes
valeurs réellesindépendantes, de moyenne nulle et variance unité. De |pli5sgest une v.a.
du chi-deux non-centrée avec deux degrés de liberté et amgdare de non-centralité égal a
2N K. Par ailleurs, nous dénotons pdf(s) une distribution du chi-deux @ degrés de liberté
et parameétre de non-centraliéQuands = 0, x3(0) peut étre simplifié pag?.

Nous rappelons a présent les résultats principaux de [6Rhays seront utiles pour avancer
dans notre analyse. Dans ce contexte, considérpnse variable aléatoire gaussienne réelle,
de moyenne nulle et variance unitaire. Soit a§ss},—; ... , un ensemble de termes positifs
telsqued_ , \; = 1. Le théoréme 1 dans [52] démontre que

_ 72
In(t) = {Al,lggn} b {Zl N = t}

n —
i M=l

est égal a

P(d '\ <t), VteE[ts,ta1),
L(t) = d=1,2,...,n—1, (2.5)
]P(nflxi <t), Vte[0,t, 1),

out, est le point d'intersection unique des courbes des fongtitenrépartitiorP (d—'x2 < t)
etP((d+1)~'x2,, <t). Par conventiori, £ co.

En fait, a travers ce résultat, les auteurs résolvent lel@nod du choix optimal des valeurs
propres\ quand la partie Rice du canal devient nulle (c.-d&d= 0). En effet, I'équation (2.5)
indique que, quandest petit, le minimum d& {>_"" | \;Z? < t} arrive lorsque chaque terme
A; est non-nul et méme identique ; en outre, au fur et a mesureé gugmente, le minimum
est obtenu en annulant certaines de ces valeurs propresjttes restant toujours identiques.
Quand nous analysons 'équation (2.4) dans un contextarmmeRayleigh, (c.-a-d. quand
le termeY devient une v.a. centrée), nous remarquons que le résoltateddans [52] peut
étre appliqué directement a notre probléme. En effet, quaest suffisamment petit, ou de
maniére équivalente le RSB est suffisamment grand, toudedinections doivent étre traitées
de la méme fagon et donc la distribution uniforme de puiss@&st optimale dans un contexte
purement Rayleigh. En revanche, aussit6t gukevient plus grand qu’un certain seuil, ou de
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facon analogue que le RSB devient trop petit, quelquestrecdoivent étre éteintes. Nous
remarquons finalement que les auteurs de [52] prouvent l@atone de Telatar [43] sans, a
notre connaissance, s’'en étre rendu compte.

Nous illustrons ces intervalles de RSB dans la figure 2.1.utsegl’exemple, nous prenons
un systéme avec quatre antennes a I'’émission et un débifijpsation du canal, égal a 1.

0.85

. P(X/6<n)
o POCIT<0)
o P(Cia<n)
o POC/B<N)
o P(X3/2<n)
o POG/3<n)

0.8y

0.757

)

// ™ P(X§/2<rl) = P(x§/3<n)

0.7F

/
' \P(x§/4<n) = P(x2/5<n)

%

0.65- v~
AN

P(X3/6<n) = P(X3/7<n)

0.6p i

~ 4antennes 3 antennés 2 antennes > 1 antenne

p 0 (8.39;+e) dB p [1[8.39;8.58) dB p [1[7.89;8.39) dB | p 0 (~;7.89) dB
1 1.1074 1.1582 1,29898 1,5
n

0.55

Figure 2.1 — Intersections des fonctioRéd ' < n) et valeurs de RSB déterminants le
nombre optimal de directions activées paur= 4 et R = 1, dans un contexte Rayleigh pure.

Dans ce cas spécifique, comme = 0, N = 4 et R = 1 nous avong = 8/7. Nous
pouvons, grace au théoreme de [52], trouver les valeurgesxde RSB ou il faut allumer (ou
éteindre) les directions propres du systeme de transmisSmmme nous le montrons dans la
figure 2.1, nous observons en fait que les intervalles de Rf6Blps deux cas intermédiaires (2
et 3 antennes) sont tres petits et s’aveérent souvent imputéstEes. Lorsque le nombre d’antennes
et le débit cible augmentent, ce phénomene est atténuédiffégsnts intervalles qui définissent
le nombre de directions a étre activées sont un peu plusérdé exemple, pour un systeme
(toujours) a 4 antennes, et éli= 10, nous devons allumer 1, 2, 3 et 4 directions ppentre
(—00,37.99] dB, (37.99, 38.49] dB, (38.49, 38.69] dB et(38.69, +c0) dB, respectivement. D’un
point de vue pratique, connaitre ces intervalles nous sesibtout intéressant pour fournir
un seuil au-dessus duquel nous émettons sur toutes lesiatieet en-dessous duquel nous
n'allumons qu’une seule antenne. Nous avons ainsi une faigople d’approcher le systeme
optimal.
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2.3.2 Optimisation deP,,; dans le contexte Rice blanc

Revenons a notre probléme original, qui traite de I'optatien des valeurs propres dans un
contexte de Rice. Afin de réutiliser partiellement le réguttonné dans [52], nous réécrivons
le probléme de la maniere suivante. Nous réarrangeonséegediche de I'inégalité de I'équa-

tion (2.4), de sorte a garder uniquement les termes pureRa&yleigh dans ce cbté. Apres

guelques manipulations algébriques simples, nous obsenon

2(N-1)
Av[Y]?
P, (A) = P 0,72 <1 2.6
/(A) Z T v (2.6)
OUly; = ly; 1 = ﬁ pourj = 1,---, N — 1 et nous avon§_ 2/ ¢, = 1. Par ailleurs
Z;, défini commeZ,; = X, etZy; 1 = X, pourj=1,--- /N —1, est une variable aléatoire

gaussiennegelle de moyenne zéro et variance unité.

Pour bénéficier du résultat de [52], le coté droit de I'inégale I'équation (2.6) devrait étre
déterministe. Cependant, étant donné la présentg de coté est clairement aléatoire. Afin de
surmonter ce probleme, nous introduisons I'événerfieque nous définissons comme

n—AnlY?
Y)7<
€= { -y

ol « est le point d'intersection des deux fonctions de répartift (2N — 3)"'x3y_; < t) et
P ((2N —2)"'x3y_, < t). Remarquez que nous justifierons le choix spécifique dans la
sous-section suivante.

Ainsi, la probabilité de coupure prend la forme suivante

— Ay|Y|? Y -
P,.:(A) =P Z&Z%ws Pe+P 2622 1_NA|N| E P,

(2.7)
ol P: est la probabilité de I'événemeéfitet P; = 1 — Pe.

Dorénavant, afin de trouver une solution analytique a natwblpme d’optimisation, nous
analyserons le systeme lorsque le RSB est grand.

De par la définition de I'événemeétet grace a une application directe du résultat énoncé
dans [52], le premier terme du coté droit de I'équation (P&t étre minimisé en choisissant
by = -+ =lyn—1) = 1/2(N —1). En outre, le deuxieme terme du coté droit de I'équation) (2.7
peut aussi étre facilement borné de telle fagcon a ce que

n =AY = = Xov-1)
i i=1

La premiére inégalité vient du fait que, satisle terme(n — Ay |Y'|?)/(1 — Ay) est supérieur
aa et commez =1y, Z? est positif il a plus de chances d’étre seulement inférie(iy &
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Av|Y]?)/(1—Ay) gu'ac. La deuxiéme inégalité provient du choix spécifique faitmpoLa sa-
voir, que est le point d’intersection des deux fonctionségartitionP (2N — 3) " 'x3y_5 < t)
etP ((2N —2)"'x3y_, < t). Par conséquent,

]Pout(A) Z ]Pinf()\N)a

avec

2 2
X2(N-1) n— An|Y|? } Xo(N-1) —
P Ay) =P Pe+P —-+— Pe.
) {2(N—1)< v L E R T I

Soit A}, la valeur appartenant a l'intervall@, 1] qui minimise la borne inférieuré —
P;.¢(t). Nous prouvons qu'au poitk = [(1 — A\y) /(N = 1),--- (1 = Xy) /(N = 1), A%, la
probabilité de coupur®,;(A) atteint le minimum de sa borne inférieupg,¢(\% ).

Dans la suite, par souci de clarté, nous substitugpgar la variablet. En premier lieu,
nous remarquons que quand I'évenentse produit, nous avons I'inégalité suivante pour

Y

n Y
< (1——>+t—.
(6% [0

Ainsi, commet et |Y|? sont positifs, st € [0,1 —n/a], alorsPe = 1.
En deuxiéme lieu, nous devons démontrer le lemme suivant

Lemme 1 Soitt — p,z(,)(?) la fonction densité de probabilité (f.d.p.) de la distrilout \3(s).
Soitay,m = inficom) Pyzm2)(t) €1y m = SUDsery/(—n/a) Px2m2) (1) SOitSy 'ensemble des
points(n, m) deR? tels que

Jom=wp,,  (w)du

Un,m ST
> <= : (2.8)
2(N-1)

SiSy n'est pas un ensemble vide, le minimunt de P;.(¢) est atteint pout € [0,1 — n/q]
Si (T}, m) € Sy.

La preuve est reportée a I'annexe B.1.

Nous pouvons vérifier que I'équation (2.8) est vraie si ndussissong) suffisamment petit
ou de fagon équivalente le RSB suffisamment grand. Ainsigdesle RSB est suffisamment
grand, I'ensembl&y est clairement non vide et le Lemme 1 est d'intérét.

Nous rappelons que

Pout(A) = Pinr(Ay), (2.9)
ou A}, est 'argument du minimum de— P, (¢). Sous I'hypothése d’un fort RSB, le Lemme 1
nous permet de déduire qu& appartient 0,1 — n/a], ce qui implique queP: = 1. Ceci
conduit a

2(N — 1) 1— X%

D0 aux équations (2.9)-(2.10), nous avons ainsi prouvédpgsition suivante.

2
_ )k Y2
P (\y) :]P{ vy 1= Ml } (2.10)
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Proposition 1 Sile RSB est suffisamment grand, la probabilité de coupwem@onporte quel
vecteur\ est minimisée par la probabilité de coupure obtenue pourdeteur A* = [(1 —
Ny)/(N —=1),--+ (1= X%)/ (N —1),\%]T ou )y est défini comme suit

2
Ay = argte[rg}lirjg P {(1 — t)% +tx3(m?) < 77} . (2.11)
La proposition 1 ci-dessus correspond a la premiére caimio majeure de ce travail. En
fait, I'équation (2.11) nous fournit des informations esilsur le systéeme. En effet, il existe
deux points principaux qui attirent notre attention. Toabdrd et comme nous I'avons prouvé
préecédemment, la solution de cette équation nous donnearne mférieure atteignable pour
la probabilité de coupure du systéme. Ensuite, pour un sgstyant une nombre d’antennes
et un débit cible connus, cette équation nous donne exantdenBSB minimum pour lequel
toutes les directions propres doivent étre activées. Et,efbus savons que I'équation (2.11)
n‘a de sens que si € [0;1 — 2], puisque pour le point extréme @u= «, nous avons = 0 et
ainsi, la direction propre associée a la partie Rice du aamdloit pas étre activée. Dans le cas
d’'un RSB encore plus petit (c.-a-ql.< «), I'équation (2.5) indique que le nombre de directions

propres activées décroit au fur et a mesure que le RSB dimifauwes avons donc

2ft — 1
o

Pmin =

2.4 Amélioration de la probabilité de coupure pour un sys-
teme MIMO blanc

Nous nous plagons maintenant dans un contexte MIMO adnétieantennes de transmission
et N, antennes de réception. Par conséquent, le signal a tempstdiscu, notéy, s’écrit
comme suit

P
y = Nfﬁx+u (2.12)

oux est le signal a transmettre de moyenne nulle et dimensjox 1, b est un bruit gaussien
complexe circulaire de moyenne nulle et varianéé2 par dimension réelle et par composante
etH est une matrice de dimensidf x N, représentant la réponse impulsionnelle instantanée
du canal de propagation. FinalemeRtest la puissance totale transmise.

Nous supposons de nouveau que la matrice du canal admet wenttedRice blanc, nous
avonsH qui s’écrit de la maniere suivante

i 1
H=—/— H,+,/—H, 21
7 S V) T e (2.13)

e H, est une matrice fixe de norme unité (c.-3tt,||* = 1). Nous rappelons que la norme
considérée pour une matrice est la suivafité|[? = trace(XX™),

~

ou
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e H, est une matrice aléatoire gaussienne complexe circulairaa/enne nulle, de ma-
trice de covarianc& [H, H!'] = (1/ max(N;, N,))Idmax(n,,n,) C€ qui implique que les
composantes sont i.i.d. et qig|H, ||?] = 1.

Comme dans les sections précédentésH,; et la matrice de covariance du canal sont connus
de I'émetteur.

Par conséquent la probabilité de coupure associée a lartigsien définie par I'équa-
tion (2.12) pour un taux de transmission donRéen bits par utilisation du canal) admet la
forme suivante

P,ut(Q) = P{log,(det(1 + pH'QH)) < R}, (2.14)

e p = P/(N;0?) est le rapport signal-sur-bruit (RSB) par antenne,

e Q = E[xx'!] est la matrice de covariance du signal transgika matriceQ est hermi-
tienne semi-définie de dimensiof x N, ettrace(Q) = V,.

Dans cette section, nous cherchons de maniere heuristigumatricel permettant d’ame-
liorer la probabilité de coupure par rapport a des choix iptess deQ existants dans la littéra-
ture.

Comme dans les sections précédentes, nous souhaitongrties valeurs raisonnables
pour les vecteurs propres et les valeurs propres de la mé}riéinsi, nous avons

Q = Udiag(\; ... \y, ) U,

ou {A1,---,An,} sont lesN, valeurs propres réelles dg et U est la matrice unitaire qui
contient les vecteurs propres associés. Comme déja dig abjectif maintenant est de trou-
ver un vecteu\ = [\, ---, \y,|T et une matricdU permettant d’améliorer la probabilité de
coupure.

Avant cela, effectuons une décomposition en éléments @sofan fait singuliers) de la
matrice du canaH et de sa partie de Ridd,;. Nous avons

H = WLV, (2.15)
H; = W L,V (2.16)

ou L est une matrice diagonale de dimensiom (V;, N,) x min(/N;, N,.) dont les éléments dia-
gonaux/; sont positifs ou nuls. La matric& est de dimensioV; x min(N;, N,) et WHW =
Id,nin(n,,n,)- Enfin la matriceV est de dimensiomin (N, V) x N, et VVvH = Id,nin(N; N, ) -
Les matricesW, et V,; sont définies de maniere analogue. La matfigeest aussi une ma-
trice diagonale de dimensionin(N;, N,) x min(/NV;, N,.) dont les éléments diagonady; sont
positifs ou nuls.

Sijamais le candH était parfaitement connu de I'émetteur, le meilleur chaiya matrice
Q est de procéder a la fameuse techniquevdterfilling. Notez que dans le contexte de canal
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parfaitement connu, la probabilité de coupure ne correspas a une probabilité d’erreur mais
plutét a la probabilité de non-utilisation de canal. En &ff& on décide de ne pas adapter le
débit aux conditions de propagation (que I'on connait pugsglans ce paragraphe, on suppose
H parfaitement connu a I'émetteur), malgré le choix optingel)] il se peut que le débit requis
soit supérieur a I'information mutuelle. Dans ce cas, bidémment, on ne transmet rien et
de I'énergie est conservée pour une utilisation ultérieDrailleurs effectuer une optimisation
de la puissance instantanée tout en ayant une contraintésapce moyenne sur le long terme
constant serait d’'intérét mais dépasse le cadre de cette.tRe&venons a la description de la
technique devaterfilling.

Dans ce cas les vecteurs propresylisont les vecteurs propres a gauchdtlet les valeurs
de propres d€) sont ajustées selon le principe waterfilling (WF). Par conséquent

I\
Uwr =W et \wr= </~LWF - 6_2) ,

avec(z)*t = max(0, z) et par convention /0 = +oo d’ou (uwr — 1/0)T = 0. Le paramétre
uwr est ajusté de telle maniere a vérifier la contrainte de poggsa

Revenons au modéle de Rice du canal. Par conségdemest plus connu de I'émetteur.
SeuleH,, K et la matrice de covariance @&. sont maintenant connus de I'’émetteur. Comme
premiere solution sous-optimale , on peut songer a effeanetechnique deaterfilling mais
seulement basée sHr,. Cette technique sera identifiée par les initiales WFd. iAins

+
1
Uwra = Wy et \iwra = (MWFd — €T> , (2.17)
i

avecuwrq ajusté de telle maniére a vérifier la contrainte de puissaeie solution comporte
guelques dangers surtoutlj; n’est pas de rang plein. En effet, dans ce cas, on a clairement
une perte en diversité.

C’est pourquoi, nous proposons une solution alternativpepumettrait d’allumer toutes les
valeurs propres d€) assurant ainsi une diversité maximale. Par analogie agetedhniques
d’égalisation, on peut dire que le terrm;ééii présent dans I'équation (2.17) correspond a du
forcage a zéro. Pour composer les défauts d’'une égalisa¢idorcage a zéro qui gere mal la
présence de termég; tres faibles voire nuls, il est classique de mettre en plhgétdes éga-
liseurs de type MMSE qui remplad§; par £, plus un terme associé a la variance du bruit.
Dans notre contexte le bruit est apporté par la matrice déeRgnH,.. Ainsi nous proposons
de remplacer le termé& par une somme pondérée des ternfiest de 1/ max(N;, N,) car
1/ max(N;, N,.) correspond aux valeurs propres de la matrice de corréldedh,. La pondé-
ration doit étre fonction dé. Plus K est grand, c’est-a-dire, plUd ressemble &, plus le
poids de/? doit &tre important pour ressembler a la méthode WFd. Rlest faible, c’est-a-dire
gque H est proche d’'un canal de Rayleigh, plus la constante datigtportante relativement
pour que la matric€) ressemble a une matrice identité. Entre ces deux extrémegmpro-
mis a lieu comme pour I'égalisation MMSE. Nous avons donadgpsition suivante, que nous
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nommerons MMSE par analogie avec I'égalisation,

+
1
Ummse = Wg et A vuse = (MMMSE K 1 I ) (2.18)
)

2
K—l—lgd,i + K+1 max(N¢,Ny

avecunvse ajusté de telle maniére a vérifier la contrainte de puissance

2.5 lllustrations numeriques

Nous considérons, dans un premier temps, dans nos sirmdatiosysteme MISO qui utilise un
réseau linéaire d& antennes a I'émission étantenne a la réception. Le canal de propagation
est naturellement considéré comme un canal a évanouissdm®&ice et sa valeur moyenne,
comme nous l'avons justifié dans la section 2.1, peut prowmii d’'une vraie composante de
Rice, soit d’'une rétroaction partielle d’'information duine&disponible au niveau du récepteur.
Pour estimer la valeur de la probabilité de coupure, noussarerours a des simulations Monte-
Carlo.

Afin de montrer I'impact du choix da}, sur le systéme, nous tragcons dans la figure 2.2
la probabilité de coupure dans le cas d'une distributionnegle des valeurs propreg1 —
AN)/(N=1),---,(1=Axn)/(N —1), A\xy} en fonction de\y. Nous observons en premier lieu

——N = 10; R=5; p = 26db; K= 4dB |
——N=8;R=4;p=20dB ; K=3dB ||
—N=4;R=4;p=25dB; K=1dB

1
0 0.150,21 0,2 1
)\N

Figure 2.2 P,,; en fonction de\ y.

gue les trois courbes de la figure ont la méme allure. Nousnogmsi que shy a une valeur
qui est proche da, (qui correspond naturellement au point de minimum de lalmeia
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probabilité de coupure ne subit qu’une légere dégrada@ianailleurs, si la valeur choisie pour
Ay Se trouve loin de\%,, la probabilité de coupure augmente de fagon notoire eggeséquent,
le systeme subit une perte significative de performancesNemarquons également que la
valeur de)\}, n’est pas trés éloignée de la valeur trivialeV pour les configurations testées.
Néanmoins, I'écart en terme de probabilité de coupure estémuent. Il est clair que des cas
plus extrémes que ceux testés sont encore plus intéresdamisoint de vue de I'optimisation
car un gain encore plus significatif de performance est plessiinsi, I'optimisation de\,
comme nous le faisons ici, est une tache d’intérét.

Pour illustrer I'évolution de cette allocation en fonctidae la composante de Rice, nous
tracons dans la figure 2.8, en fonction dek’. Nous avons vu dans la section 2.3 gu’en fait,

0.9 T T

0.8

0.2 —--N=2;R=3;p=20dB|
—=N=4;R=5;p=23dB
——-N=6; R=6;p=26dB
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

Figure 2.3 -\} en fonction du facteur de Ridg.

la puissance qui doit étre attribuée a la partie Rice du qamdépend que du RSB, du nombre
d’antennes et du facteur de Rice. Comme nous pouvons l'edsetf, croit au fur et a mesure
que K augmente, tout en se maintenant proché d€ pour de petites valeurs d€. Ceci est
un résultat espéré et nous voyons ques’éloigne del /N finalement assez rapidement. La
saturation de\}, en fonction dek” provient du fait que la valeur trouvée est la borne supégieur
de l'intervalle de recherche de I'équation (2.11) qui esaifante en fonction d&'.

Sur la figure 2.4, nous tragong, en fonction du RSB pour des facteurs de Rice fixés. Nous
remarquons qu’'a faible RSB, I'allocation privilégie fartent la composante de Rice. Ceci est
normal car dans un canal de Rice, les courbes de taux d’esugwent d’abord une allure de
type gaussienne (fonction de nature exponentielle) add&®8B pour bifurquer ensuite a plus
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Figure 2.4 -\, en fonction du RSB.

fort RSB vers des allures de type Rayleigh (droite en éclajidog). Donc a faible RSB, il est
bien plus important de donner I'avantage a la partie détast@ deh. A fort RSB, au contraire,
il convient de mettre en avant la composante aléatoirke d®u le fait que\}, tend versl /N
lorsque le RSB augmente.

Sur la figure 2.5, nous tracons les performances de I'allmtamiforme et de I'allocation
proposée en fonction d& une valeur estimée d&. La vraie valeur dek est7 dans cette
simulation. Les autres parameétres ont les valeurs suiwarite= 4, N = 4, RSB = 22dB.
Bien évidemment, I'allocation uniforme est indépendargeid puisqu’elle ne se sert de la
connaissance d&. En revanche, I'allocation proposée a besoin de la coraratesdek’. On
remarque que l'allocation proposée résiste tres bien a awamse connaissance du vrai facteur
de Rice. Ainsi cette allocation sera applicable dans leesdatnon pas d’'un canal de Rice (de
type N-LoS) mais d’'un canal a rétroaction qui fournit uneéreée deh part le biais deh,.
Dans ce contexte, il est clair que le facteur de Rice lié adiard’estimation n’est pas un terme
parfaitement connu, et nous remarquons donc que I'allmcgtiioposée a encore un sens.

Maintenant, nous souhaitons étudier I'impact de cettecation optimale sur les perfor-
mances que le systéme peut atteindre. Ainsi, dans la fig@ren@us tracons la probabilité de
coupure en fonction du RSB pour le schéma d’allocation dsgauice proposé et nous compa-
rons le résultat a une allocation uniforme de la puissarsgodible, pour différentes valeurs de
N. Nous observons que le gain en performance n’est pas naflggsurtout pour des valeurs
typiques de probabilité de coupure de I'ordreldeou de0.1% et ceci méme pour des valeurs
de K faible et un nombre d’antennes raisonnable. En revanchedasutres faibles valeurs de
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—e—Allocation uniforme
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Figure 2.5 P,,; en fonction du facteur de Rice estini@é

probabilité de coupure, les gains sont vraiment minimesssiigure 2.6 car le facteur de Rice
n'est pas tres important et donc &5k sont tres proches les uns des autres ce qui rend la
matriceQnvse proche de la matrice identité.

En outre, afin d’observer le réel intérét de I'allocationimatie que nous proposons, nous
tracons dans la figure 2.7 des courbes de probabilité de coppur des cas extrémes, lorsque
K est tres grand. Nous observons notamment le gain substattémt par la configuration
optimisée.

Finalement, dans la figure 2.8, nous comparons la prob&adgitcoupure obtenue avec I'al-
location proposée et nous la comparons egalement avexckaibn uniforme et le schéma d’al-
location de puissance non-triviale suggéré dans [48], ectiion du RSB. Notez que les auteurs
de [48] proposent une matrice optim#&debasée sur une optimisation de la capacité ergodique
et non sur la probabilité de coupure.

Dans un deuxieme temps, illustrons les propositions dedaose2.4 dédiée au systeme
MIMO. Nous avons, par simplicité, toujours considéré le 8as= N, = 4. Nous introdui-
sons aussi le rang de la matriEk;, noté de la maniére suivantg = rang(H,). Par défaut,
nous considéron® = 8. Ce dernier chiffre parait élevé mais finalement il signifie sqpous
« n‘exigeons » qu’une efficacité spectrale de 2 bits/s/Hzlpgré de liberté du systeme (nous
rappelons que dans un systéme MIMO, le nombre de degré d&ldst égal anin(N;, N,)).
Notez que si la partie Rice est liée a une configuration desmnéssion de type LoS, le rang de
H, a de fortes chances d’étre égadl @ar toutes les liaisons entre les antennes d’émission et de
réception seront presque identiques.
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Figure 2.7 P,,; en fonction du RSB, pour des valeurs Heélevées.

Sur la figure 2.9, nous tracons la probabilité de coupure antifan du facteur de Rice.
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Figure 2.8 P,,,; en fonction du RSB, pour différentes matrid@s

Nous remarquons que les écarts entre I'allocation WFd kadation proposée de type MMSE
diminuent lorsquéd< augmentent. Inversement I'écart entre I'allocation ps#moet I'allocation
uniforme augmentent lorsqué augmente. Ainsi I'allocation proposée réalise un bon campr
mis entre les deux composantes du canal de Rice.

Sur la figure 2.10, nous montrons la probabilité de coupuferetion du rang de la matrice
H, pour un RSB= 19dB et un facteur de Rice élevé égalld = 10. Nous observons une
amelioration des performances lorsque le rang augmente.eSelogique puisque la matrice
H, est mieux conditionnée et permet donc de limiter I'impaétsdire deH.,.

Sur la figure 2.11, nous affichons la probabilité de coupuréoeation du RSB pour dif-
férents schémas d’allocation avec un grand facteur de Rimer. des valeurs de probabilité de
coupure pour lesquels un systeme fonctionnera (au pirggeglpourcents), le gain en RSB
de l'allocation proposée MMSE est conséquent tant par ra@dallocation uniforme que par
rapport auwvaterfilling basé suH,.

Sur lafigure 2.12, nous tracons les mémes courbes que sura®d. 1 mais avec un facteur
de Rice plus petit égal & = 3. Dans cette situation, le waterfilling basé diy s’écroule
alors que Il'allocation uniforme s’approche fortement @dld’cation proposée. Ceci est normal
car commek est petit, la composante Rayleigh doit étre traitée aveadmemp d’attention et
donc les valeurs propres @gsont presque identiques afin de ne privilégier aucune direet
notamment pas nécessairement celle donnég&lpar
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2.6 Conclusion et perspectives

Le travail réalisé dans ce chapitre concerne I'optimisatie la probabilité de coupure de sys-
temes MISO et MIMO pour un canal blanc de Rice.

Dans le contexte MISO, nous avons calculé une borne inf&ripaur cette probabilité et
nous avons prouveé gu’elle est atteignable par une certaitigom de covariance que nous avons
caractérisee, lorsque le RSB est suffisamment grand. De pdus avons fourni des infor-
mations utiles a la compréhension du comportement de sgsteonfrontés a des canaux a
évanouissement par bloc. Nous avons ainsi déterminé le R8iBas partir duquel toutes les
directions propres doivent étre activées. Nous avons igndague la valeur minimum de la
probabilité de coupure était finalement influencée de mamen-négligeable (mais pas non
plus de maniere outrageuse) par le choix de la puissandeuattra la partie Rice si la fac-
teur de Rice était petit. Si le facteur de Rice est grand cesfujuand méme peu probable en
pratigue (sauf dans un systéeme quasi-statique avec unéebideicétroaction dans laquelle le
récepteur fournit I'estimée du canal a I'émetteur), lesxgapportés par notre allocation sont
substantiels par rapport a une allocation uniforme. Final®, nous avons compare le systeme
optimal proposé avec d’autres schémas d’allocation despnce, notamment I'allocation uni-
forme et un algorithme non-trivial, basé sur I'optimisatate la capacité ergodique. Nous avons
pu apprécier les gains obtenus par la configuration optanisé

Dans le contexte MIMO, nous avons proposé de maniere hieueéstine allocation des
vecteurs propres et des valeurs propres de la matrice dei@mos® Nous avons montré que
cette allocation offrait des avantages par rapport & uneatibn uniforme et par rapport a une
allocation de typeavaterfilling basée sur la partie déterministe du canal.

Par ailleurs, un certain nombre de points reste a étre explans le cadre de ce travail.
Commencons par le contexte MISO :

e tout d’abord, il nous semble important de réaliser une éapfgofondie de ce systeme
pour tous les intervalles de RSB. En effet, nous n"avonsidénsque le cas ou le RSB est
grand. A l'image du cas Rayleigh, comme nous I'avons morarésda sous-section 2.3.1,
il conviendrait de déterminer exactement les intervallastivation des différentes direc-
tions propres.

e Nous aimerions trouveyj, sans avoir a calculer explicitement’équation (2.11) cedle-
ci demande malheureusement une évaluation basée sur ddatsims numériques de
type Monte-Carlo et donc gourmande en charge de calcul. ¢&aynous avons songé a
approximer la loi de la variable aléatofie= (1 —t)x3y_,)/(2(N — 1)) +tx3(m?) inter-
venant dans I'équation (2.11) par une loi plus simple petanéde conduire des calculs
de maniére analytique. Clairemegtest distribuée comme une combinaison linéaire de
variables du chi-deux non-centrales et indépendantesntobhest fait dans [60, 61] et
dans les références de ce travall, il est possible de biemepgrs; par une distribution
Gamma, dés qué&/ est suffisamment grand. Il est alors possible, en faisate bgpo-
these de loi Gamma poyr, de trouver analytiquement une expression approchée de la
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probabilité de coupure. Ainsi

_(p1,n/p2)

]Pout(t) ~ et /\}‘V% arg min w

['(p1) tefo1-2]  T'(pr)

oUP,(t) = Pou([(1 =)/ (N1), -+, (1 —1¢)/(N —1),t]) etoul'(x) ety(x,y) sont les
fonctions Gamma et Gamma incompléte inférieure respeutwe. De plus nous avons

i B
=— et = —,
D1 3 b2 B
avec
B1 =1t(1+m) (2.19)
1 9 2 1
ﬁz—<ﬁ+4+4m)t _N—1t+N—1' (2.20)

Sur la figure 2.13, nous présentons |'écart-type normaksEagproximation de la pro-
babilité de coupure avec sa vraie valeur (haut) et de 'appration de)}, avec sa vraie
valeur (bas). L'erreur est de I'ordre dé% pour la probabilité de coupure ce qui parait
raisonnable. En revanche, cette méme erreur est obtenue\Qoet, dans ce cas, ceci
est rédhibitoire pour I'obtention de la valeur dg. En effet, surtout dans le cas o
est proche dé /N, nous avons remarqué que l'erreur ¥4 conduisait & trouver une
valeur approchée de), inférieure al /N alors que la vraie valeur est toujours supérieure
al/N dés queK > 0. Cette approximation ne peut donc convenir car elle ne eérifi
des inégalités fondamentales. Dans [51], il a été montréalm Gamma généralisée
permettait de coller nettement mieux a la probabilité depooel surtout pour les petites
valeurs de probabilité de coupure (de I'ordreldé ou de0, 1% voire moins). Ainsi il
serait intéressant de reprendre ce travail mais avec bappation de la probabilité de
coupure par une loi Gamma généralisée.

Finissons par les perspectives suivantes pour le contebsoM

e il serait intéressant de proposer des matriQesiinimisant ou améliorant la probabilité

de coupure en ne se basant pas sur des méttaateecmais plutdt sur une approche
analytique. Ce probleme n’a, jusqu’a présent, conduit quélques réponses théoriques
extrémement partielles et donc il n’existe pas d’optinisatie la probabilité de coupure
en fonction de la matrice de covariance d’émission. Ce problest un réel défi.

Si H est parfaitement connu de I'émetteur, il serait intéressamme déja mentionné
dans ce chapitre, d’utiliser la probabilité de coupure (poar évaluer des probabilités
d’erreur minimales car, dans ce cas, ce lien entre ces debaplilités n’existent pas) pour
attribuer des puissances moyennes variant dans le tempsi. & pourrait relacher la
contrainte de puissance moyenne fixe a court-terme et lalaeampar une contrainte de
puissance moyenne fixe a long-terme. Ceci permettrait isadf®satisfaire la contrainte
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Figure 2.13 — Ecart-type normalisé entre les vraies valeulss valeurs approchées tte,,
(haut) et de\}, (bas) en fonction dév.

de débit méme lorsque la réalisation (connue) du canal estaise. On pourrait faire de
méme avec le débit en s'imposant une contrainte de débiturde sourt-terme mais sur
le long-terme permettant ainsi de faire fluctuer le débit daigre instantanée suivant les
conditions de propagation.

Certains travaux présentés dans ce chapitre ont donnélieagicle de conférence.
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Chapitre 3

Allocation de puissance en OFDM pour un
canal a interférence gaussien

3.1 Introduction et positionnement du probleme

Tant dans un systéme filaire (de type ADSL avec de la diaphaopie dans un systéme sans
fil (de typead hog, I'interférence multi-utilisateurs provenant de nceudsahcentrés limite
les performances de ces dits systémes. Trouver des méthedeasttant de gérer au mieux
cette interférence est un grand défi et a conduit a de nomir@waux. Au niveau de la théorie
de I'information de ce type de canaux, que I'on appelle « canaterférence », des travaux
de détermination de région de capacité existent mais lelgnabde détermination de cette
région est encore ouvert méme pour la plupart des canauks @eelques canaux tres simples
admettent une région de capacité connue. C’est notammeasIpour le canal a interférence
déterministe (c’est-a-dire, sans bruit) avec deux utéiges dont la région de capacité est fournie
dans [62]. Dans ce cas particulier, il est démontré que léraelproposé par Han et Kobayashi
dans [63] est optimal. Lorsque du bruit blanc gaussien dddit rajouté au canal précédent, la
capacité n’est pas connue. Quelques travaux n’ont détérquie partiellement cette capacité
notamment dans le cas de forte interférence (c’'est-a-glr@nd les rapports interférence-sur-
bruit (RIB) sont plus forts que les rapports signal-suritt{iRSB)) [63,64]. Pour tous les autres
intervalles de RIB et RSB, la capacité exacte reste incoehlgmeilleure région atteignable
est due a Han et Kobayashi [63]. Toutefois, on ne sait togjpas si le schéma précédemment
mentionné est optimal et dans quelle mesure est-il éloigré draie capacité du canal.

Récemment, des travaux d’Etkin, Tse et Wang ont permis demgeacher d’une solution
pour la capacité du canal a interférence gaussien pour ddisateurs [65]. Dans ce papier,
un schéma tres simple du type Han-Kobayashi est proposésttdémontré que ce schéma est
optimal & un bit prés pour tous les niveaux d’interférentastea-dire que ce schéma approche
la capacité du canal a un bit pres. Plus spécifiquement, éaschitilise I'information transpor-
tée par I'interférence pour atténuer ses effets néfastas.gSt fait a travers la concaténation de
messages communs, destinés a étre décodeés par tous, etsdgesgwives, destinés a chaque
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utilisateur en particulier. Le message commun, décodé emipr, peut ainsi étre soustrait du
message total, permettant un meilleur décodage du messagdgn augmentant notamment
le RSB). Le colt de ce procédé est alors une perte en débitrdllatnent, afin de démontrer la
« proximité » (1 bit) a la capacité du canal, de nouvelles és(mférieure et supérieure) plus
précises de la capacité sont calculées. Les auteurs feantiaussi d’autres indications sur le
systeme en introduisant un nouveau parametre : le niveatedérence (en anglaisjterfe-
rence levél. Pour des régions de RSB élevé, cette valeur intervieat@iment sur la capacité
du canal. Cette fonction sera dénommeée dans la suite deditdede généralisé (en anglais,
generalized degree of freedqod.f.)).
Il existe trois grandes manieres de traiter I'interférence

e lapremiére gere I'interférence comme un signal a part enti@mme cela est fait dans [65].
Cette approche-la reste au niveau applicatif encore istéatar aucun schéma pratique
(c’est-a-dire avec des vrais codes et non des codes akEgtetrdonc implémentable avec
une basse complexité n’existe.

e La deuxiéme consiste a la supprimer complétement en teditamihogonaliser les diffe-
rents liens de transmission. Cette facon de procéder éstrolent sous-optimale au sens
de la théorie de I'information. Elle est néanmoins largetmépandue dans les systémes
pratigues (canaux adjacents pour différents utilisateuss/stemes ; TDMA, FDMA pour
I'acces multiple, etc).

e La troisiéme voit l'interférence comme du bruit. Ceci agriorsque les liens de trans-
mission partagent les ressources disponibles. Dans céesa®ystemes classiques vont
additionner I'interférence au bruit thermique de fond. Bé contexte de modulations
multi-porteuses, que nous retenons ici parce qu’utiliskes quasiment tous les sys-
temes venant d’étre normalisés ou en cours de normalisateonombreuses solutions
de contrdle de puissance (par utilisateur et par frequestdedté proposées pour obtenir
les meilleurs régions de débits atteignables. On peut sangeaterfilling itératif (en
anglais,Iterative Waterfilling(IWF)) [66] qui correspond a une extension du célébre al-
gorithme dewaterfilling [59]. Bien que supérieur aux systémes actuels sans comkedle
puissance, I''WF est encore jugé étre largement sous-ahtan particulier dans des scé-
narios trés asymetriques. Ceci est dU a sa structure dig&igt, par conséquent, a I'opti-
mum « eégoiste » qu’il trouve. Une autre technique intérassdagestion de la puissance
(par utilisateur et par porteuse) est 'OSB (de 'angl@gtimum Spectrum Balancihg
proposée par Cendrillcet al.dans [67]. A l'aide d’un contréle centralisé de la puissance
il a été prouvé que I'OSB converge vers une solution globatdgraptimale, trouvant ainsi
la meilleure région possible de débits atteignables (lerdinterférence est vue comme
du bruit). Ceci est cependant vrai si le nombre de porteuesifisamment grand. Tou-
tefois, ce résultat est obtenu au prix d’un algorithme caxg| qui devient trop lourd dés
que le nombre d'’utilisateurs est supérieur & quatre. Ddemsgs sous-optimaux a faible
complexité ont été proposeés dans la littérature. Tout déhddSB (de I'anglaislterative
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Spectrum Balancinga été proposé dans [68] en 2005 (et, curieusement, de fadén i
pendante dans [69], en 2006). Cet algorithme est fondé suéfaee principe de 'OSB.
Cependant, I'optimisation de puissance est ici réaliséaghmn itérative, un utilisateur a
la fois et en maintenant les puissances des autres utilisdiges, jusqu’a convergence.
Cette linéarisation dans la dimension du probléme rédgitifsicativement la complexité
de l'algorithme, le rendant ainsi résolvable quand le nawbutilisateurs devient grand.
Les performance de I'ISB sont quasi-optimales. Aussi erb2B@pandriopoulos et Evans
ont proposé l'algorithme appe&uccessive Convex Approximation for Low Complexity
(SCALE) [70]. Les auteurs utilisent une approximation ligente et quelgques mani-
pulations algébriques simples pour rendre convexe le gnobloriginal d’optimisation.
Ceci réduit d’autant plus la complexité du calcul et les éssi obtenus sont semblables
a ceux de I'ISB. Plus récemment, Cendrillehal. ont proposé I'’'ASB (de I'anglaishu-
tonomous Spectrum Balancng1]. Contrairement a ses prédécesseurs, cet algorithme
permet a ses utilisateurs un fonctionnement complétemsnibadié (autonome), avec des
performances quasi optimales et une faible complexite.

Dans ce chapitre, nous souhaitons procéder a une allock#gpuissances (par utilisateur et
par porteuse) non a partir des fonctionnelles interpré&iatérférence comme du bruit (cf. IWF,
OSB, ISB, ASB) mais a partir de fonctionnelles intégrantddon de degré de liberté généralisé
développée dans [65], c’est-a-dire gérant l'interféredeemaniére constructive. Ainsi nous
souhaitons obtenir les puissances qui optimisent la végjn de capacité (a un bit pres).

Le reste du chapitre est organisé comme suit : dans la s&cfipnous décrivons le systeme
considére et introduisons la notion de degrés de libertérgéaés que nous allons considérer
dans la suite de ce travail. Dans la section 3.3, nous fosoradi le probléme d’optimisation
des puissances que nous souhaitons traiter. Dans la s&cfipnous montrons comment ce
probléme d’optimisation peut étre résolu. La section 3txessacrée a l'illustration des per-
formances de cette nouvelle approche. Le contexte d’adjuit de ces résultats est un envi-
ronnement ADSL (de I'anglai\symmetric Digital Subscriber Lijeou le canal peut étre vu
comme un canal a interférence gaussien. Nous faisons naattas comparaisons avec des
protocoles classiques de gestion dynamique du spectraraiigint I'interférence comme du
bruit. Finalement, nous concluons ce chapitre et donnoekjgas directions possibles pour de
futures recherches dans la section 3.6.

3.2 Modele du systeme

Dans ce travail, nous considérons un canal a interférencesgan paralléle a deux utilisateurs,
composeé dé< sous-canaux de base, orthogonaux et adjacents, commeenmasitrons dans
la figure 3.1. Nous supposons ainsi que le systéme est caplsiéparer et de traiter indivi-
duellement chaque sous-bande de fréquendaspar exemple, une technique de modulation
de type OFDM.
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K sous-canaux
paralleles et
orthogonaux

2
Rxy

Figure 3.1 — Canal a interférence gaussien a deux utilisateimposé dé&’ sous-canaux.

Dans cette section, nous traiterons chaque sous-ggpattie droite de la figure 3.1) indivi-
duellement. Ceci nous permet d’introduire les notions delalu canal a interférence gaussien,
comme définies dans [65]. Les contraintes globales seramo@&es au besoin. Nous représen-
tons ainsi chague sous-caigbar les équations suivantes

1,1 1 1,2 92 1
hy "z, + h "z, + 2,

2.2 9 21 1 2
hy @y + hy oy + 2,

Y
Y

1
5 (3.1)
=

ou{z}}, {yp}, pourk = 1--- K, sont les signaux complexes transmis et recys:£t"} sont
les gains de canal, pourm = 1,2. Des processug:; } de bruit gaussien circulaire complexe,
indépendants et identiquement distribués (i.i.d.), deenag nulle et varianc¥, par dimension
complexe, sont ajoutés aux signaux recus. De plus, noussiomga I'information transmise une
contrainte de puissance glob) ... telle queZkK:1 st < Py mae QVECSY = E[|z7]?].

Remarque 2 Il est intéressant de noter que le fait de n'imposer qu’uneticnte globale de
puissance est moins strict sur le systeme que de définir déscdes locales de puissance. En
effet, cette premiére n'impose aucun masque aux diffésenis-canaux, qui peuvent « emprun-
ter » de la puissance aux autres, si nécessaire. Une comd¢rbooale imposerait a I'algorithme
d’optimisation une restriction de puissance a chaque starsl. Naturellement, les résultats
attendus dans le premier cas sont meilleurs.

En considérant le canal gaussien a interférence parafieles assumons que IéS sous-
canaux transmettent simultanément et que les vecteurav@rsrles sous-canaux) qui repré-
sentent les gains du canal suivent des fonctions bien de&fiqig sont supposées étre connues
tant a I'émetteur qu’au récepteur. Ceci est notamment I@poasun systeme ADSL puisqu’il
utilise une modulation OFDM et subit de l'interférence a#ns les fameux bruits NEXT et
FEXT. Dans ce contexte, le systeme peut étre paramétré chague sous-canalet chaque
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utilisateurn, par unniveau d’interférencey, défini comme le rapport entre le RIB et le RSB
de l'utilisateur en question sur le sous-cahaén décibels (dB) [65]. Nous avons ainsi

B sy " s
RIB) =—* - e RSB =--*~%—F%
k N(] &? NO
et .
o A log RIB},
k — )
log RSBy

pourn,n’ =1,2.

La capacité de chaque utilisateur sur le sous-carsgdra notee” (RSB, o) car a fort
RSB (c’est-a-dire a faible bruit) elle ne dépend asymptmtigent que de RSBet o). Nous
avons le résultat suivant décrit dans [65].

Cp (RSB, of) logRIB}
— " — qy. (3.2)
d(a})log(RSB) log RSB;
ou nous définissong(aj) comme ledegré de liberté généralisét log(RSB!) ~ log(1l +
RSB;) comme la capacité du canal de l'utilisateuisur le sous-canat quand il n'y a pas
d’interférence. Par conséquent, a fort RSB, la capacité éiédquence: pour I'utilisateurn est
bien approximée par la fonction

— 1 quand RSB,RIB; — oo et

d(a}) log(RSBY).
De plus, les auteurs de [65] démontrent que, dans le cas dugaumssien a interférence a deux
utilisateurs, I'expression de la fonctiaifc) est

(1—a, 0<a<l (nterférence bruitée)
a, 5 <a <32 (interférence faible)
dla) <q 1-%, % < a <1 (interférence moyennement faible) (3.3)
5 1 <a <2 (interférence forte)
1, a>2 (interférence tres forte).

Nous dessinons sur la figure 3.2 la fonctifiiv), et nous la comparons aux fonctions d’exploi-
tation des degrés de liberté d’un canal a interférence, lesuwronfigurations actuelles qui, soit
orthogonalisent les liens de transmission, soit traitémierférence comme du bruit. Comme
nous pouvons le vaoir, il existe cing régions d’interféretgen définies. De plus, nous obser-
vons gu’aussitdt que le niveau d’interférence devient sapéal/2, le systéme qui exploite
les degrés de liberté généralisés du canal devient plugrpeant.

Par ailleurs, il est prouvé qu’un systéme défini par les égosi(3.2) et (3.3) atteint la ca-
pacité générale du canal a un bit pres, pour toutes les gatkur > 0. Ceci est fait grace a
I'utilisation d’'un schéma simple du type Han-Kobayashi][8Bnous semble toutefois impor-
tant de rappeler que I'équation (3.3) n’est valable d'ung, pgue lorsque les RSB et RIB sont
élevés, c’est-a-dire lorsque le bruit est significativenief@érieur au signal et a l'interférence,
et d’autre part, dans un contexte libre d’'interférence @grd de liberté généralisé étant natu-
rellement égal a 1). Par conséquent, nous devons nous ladaneela suite que I'allocation de
puissance obtenue nous permette de travailler avec cethiéyges de RSB et RIB.



74 ALLOCATION DE PUISSANCE ENOFDM POUR UN CANAL A INTERFERENCE GAUSSIEN

systeme proposé\

0.66[ h
= systeme orthogonal
T
0,5r---------- i
\'\ <——interférence traitée comme du bruit
0 I I N I I
0 0.5 0.6 1 15 2 2,5

a (niveau d'interférence)

Figure 3.2 — Degrés de liberté généralisés du systeme prpposparé a deux schéma sous-
optimaux de traitement de l'interférence.

Si nous assumons alors gu’une configuration pratique egistenet en ceuvre le systéeme
mentionné ci-dessus, alors la capacité totale du canalatgehutilisateur s’écrit comme suit

K
C3-(RSB", ") = )~ C{ (RSB, a}), (3.4)
k=1

pourn = 1,2 et ouRSB" = [RSB;...RSBy|, a" = [a ...a}%] et C} (RSB, a}) est défini
dans I'équation (3.2).

3.3 Formalisation du probleme d’allocation de puissance

Notre objectif dans ce travail est d'utiliser la nouvellgda de traiter l'interférence (c’est-
a-dire,via la formule de la capacité décrite dans la section précéplentgans ce cadre de
trouver 'allocation de puissance maximisant la capact&@ansmission de I'un des utilisateurs
du systéme, tout en assurant un service minimum a l'autlisatgur. Toutefois, comme nous
souhaitons aborder ce probleme d’un c6té un peu plus alistis adaptons les équations (3.2)
et (3.4) en termes de débits de transmission, densitésralesctle puissance (d.s.p.) et nous
considérons aussi les pertes liées aux systemes pratiques.
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Dans ce but, nous employons un schéma OFDM, parce que c@siidargement répandu
et permet effectivement de créer plusieurs voies en paallé probléme d’allocation revient
maintenant a controler la puissance d’émission par sousys®e et par utilisateur. Le systeme
en question divise ainsi le canal &hsous-canaux (ou tonalités discretes), séparées d’'un inter
valle fréquentielA ; et transmettant a un taux symbole total Ces sous-canaux sont orthogo-
naux.

A chaque transmission, les utilisateurs envoient siméhsntX symboles (modulés, par
exemple, par des QAM), organisés en vectetirgpour l'utilisateurn). Les vecteurs regug”
sont ainsi décrits, sur chacune de lelr€omposantes, par les équations (3.1).

Nous déenotons pdf} la quantité maximum de bits qui peuvent étre envoyés pasaitiibn
de la porteusé et par |'utilisateurn. D’apres I'équation (3.2)); peut étre défini a haut RSB
par

1|h"|%s?
b 2 dlap) tog, (1), 35)

ol s £ E[|27|?] est la d.s.p. de transmission test I'écart de RSB a la capacité (en an-
glais, SNR-gap to capacily qui modélise les pertes réelles du systeme (par exengpfajtl
gue le signal émis est codé par un code correcteur d’erreuopiimal). Les niveaux respectifs
d'interférences sont donnés pat = log, (|h1"" |2sy /Ny )/ logy (| " |25 /Ny), avecn’ # n.

Nous pouvons alors écrire le débit total de transmission-dme utilisateur dans le systéme
comme

K
R,=f > b (3.6)
k=1

De plus, comme nous I'avons mentionné dans la section peét&da puissance d’émission
de chaque utilisateur est limitée par une contrainte gbal

K
Af Z SZ S Pn,ma:v-
k=1

Formellement, nous voulons alors résoudre le probléeme steogedu spectre suivant

maxg g2 Ry contrainta Ry > R}

s 3.7
contrainta Ay S8 | s < Py pax, POUrR = 1,2, 37

ous™ = [sT...s%], pourn = 1,2, et R est un taux de transmission cible minimum qui doit
étre assuré pour l'utilisateur 1.

Une analyse rapide de I'équation (3.7), combinée aux éoum{i3.6) et (3.5), montre que
le probléme ci-dessus est hautement non-convexe et giyl@ssechniques classiques d’opti-
misation convexe ne peuvent pas étre appliquées. L'appracplus directe et simpliste, mais
insolvable en raison de sa complexité, pour résoudre lelgrab d’optimisation de I'équa-
tion (3.7) serait de réaliser une recherche exhaustivesargaoutes les combinaisons de d.s.p.
possibles, selon une certaine contrainte de granularitééfinie par les limites pratiques de
construction des eéquipements disponibles. Naturelleniest facile de voir que la complexité
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de cette approche augmente exponentiellement avec le ratelionalités (ou sous-canaux),
car le probleme est couplé sur toutes les fréquences etlestuélisateurs.

Dans la section suivante, nous montrons comment le probdéchessus peut étre résolu en
utilisant des techniques d’optimisation convexe. En efés auteurs de [67] montrent que le
probleme (3.7) posséde un probleme dual équivalent qur, ygjgopnombre suffisamment grand
de sous-canaux, peut étre considéré comme étant convesedzre plus simple a résoudre.
Néanmoins dans [67], 'équation (3.5), qui relie le déleignable en fonction de la qualité de
lien, est différente car les auteurs considérent un casmerférence est vue comme du bruit
et donc leur termé;} est grossiérement le logarithme du RSIB. Finalement, le=uaside [67]
résolvent un probleme qui s’écrit formellement de la mémaiara (cf. équation (3.7)) mais
avec des fonctions de codt élémentaires différentes (ohtén (3.5)).

3.4 Résolution du probleme d'allocation de puissance

Dans [67], Cendrilloret al. ont proposé un nouvel algorithme pour résoudre de maniere ef
ficace un probléme similaire a celui de I'équation (3.7),dBguel uniquement la fonction
objectif change. Les auteurs ont dénommé cet algorithme @&Banglais Optimal Spectrum
Balancing. L'idée de base de 'OSB est de résoudre le probleme dual pgiobléme équi-
valent a l'original, en utilisant des techniques classsggieptimisation convexe. En général, la
solution du probleme dual a un probléme donné est une bop®risure de la solution dudit
probleme [72]. Toutefois, pour le cas particulier de [6&} duteurs montrent que, si un systeme
multi-porteuses est utilisé et que le nombre de porteusesiffisamment grand, la solution des
deux problémes (équivalent et le dual de I'équivalent) agtgonséquent du probleme original,
est approximativement la méme. Nous expliquons ces conegptiétail dans ce qui suit. En
fait, dans [67], il est montré que le probléme posé est asytigpiement (en fonction du nombre
de porteuses) convexe et donc que toute technique d’opatilmmsconvexe est applicable pour
sa résolution, ce qui simplifie grandement la tache algwiie.

3.4.1 Remplacement du probleme original par un probleme égualent

Dans le théoreme 1 de [67], il est prouvé qu’il est possibleeteplacer le probleme original
d’optimisation de I'équation (3.7) par un probléeme de masation de somme pondérée de
débits, défini comme suit

maxg! g2 wRy + (1 —w)Ry

N 3.8
contrainta Ay > r | 57 < Pymay, pourn =1,2. (3.8)

L'idée de base est la suivante : dans le systeme a deux tgudisague nous considérons,
si le poidsw attribué a I'utilisateur 1 est convenablement choisi, satreinte de débit sera
implicitement satisfaite et donc la solution de ce problé&era équivalente a celle du probleme
original. Ce résultat peut naturellement étre étendu a ahl@me a plus de deux utilisateurs.
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Dans ce cas, le poids de chaque utilisateur peut étre iBtérppmme la priorité attribuée a
celui-ci dans le systéeme. Nous illustrons cette idée dafiguee 3.3.

A
R’

Rl,t = Rf

RY

x points atteignables, pour L =9

RY

w=1

v

RY RS Rf  RP Ry

Figure 3.3 — Région de débits atteignables.

Pour comprendre cette figure, nous expliqguons succincteetate maniere informelle la
preuve du théoréme 1 de [67]. Supposons le pding (R{, RJ') appartenant a la vraie (et
inconnue) région de débits atteignables du systeme. Cé @stioptimal en ce qui concerne la
somme pondérée de deébits, étant donné une certaine valeur-dev ,. Supposons aussi un
point B = (RZ RP)tel queR? > R et RP > R:'. Ceci impliquerait que, pour ce méme,
waRP+(1—wa)RE > waR+ (1 —w+ A)R{, ce qui estimpossible étant donné I'optimalité
de A. Par conséquenfy;' est le débit le plus élevé qui permet un déRit. Il existe ainsi, en
pensant inversement, une valeurwde= w4 qui permet de trouver le point A, sur la région de
débits atteignables du systeme. Résoudre le problémegiatién (3.8) poutv = w4 est donc
résoudre le probléme original de gestion dynamique du spemiurR, ; = R{.

Lorsque la région de débits atteignable est concave, nogmngonaturellement que tous
les points de cette frontiere peuvent étre atteints de nwdtéere-la. Malheureusement, quand
ceci n'est pas le cas (comme dans notre probléme puisquemctioins ne sont pas concaves),
seules les paires de débits appartenant a la frontieremdel@ppe convexe (en pointillés sur la
figure 3.3) de la région de débits peuvent étre trouves (Emee2 dans [67]). Ceci est dU au fait
gue ces points « intérieurs » (points entftet D dans la figure 3.3, od, si la région de débits
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passait pas3, par exemple) ne sont pas optimaux en ce qui concerne la s@ponugrée des
débits. Il est important de mentionner que le théoreme que wenons de citer prouve que tous
les points de la frontiere de I'enveloppe convexe de la riedm débits peuvent étre trouvés, si
nous passons par toutes les valeurside [0, 1].

Toutefois, nous montrons dans la suite que, grace a l'atiitia de techniques de modulation
multi-porteuses et sous certaines conditions, il est ptesdie faire fonctionner le systéme sur
pratiguement tous les points de cette enveloppe convexgjicwus permet de considérer une
nouvelle région de débits atteignables qui elle, est qoasvexe.

3.4.2 Le probleme équivalent devient concave en OFDM

Pour résoudre le probléme de non-convexité que nous avtigdX ci-dessus, SUpposons en
premier lieu un systéme multi-porteusek’donalités. Imaginons maintenant que I'espacement
entre deux tonalités adjacentes est suffisamment petitqpailon puisse considérer les gains
de L canaux adjacents comme étant approximativement égaaxddy,™ ~ h;}},0 < [ <
L—1). Soit maintenant les deux points d'inflexioh= (RY, RS) etD £ (RP, RP) appartenant

a la vraie région de débits du systeme, comme nous le mordenssla figure 3.3, et leur d.s.p.
respectivegs'©, s>¢) et (st s2P),

Tout d’abord, nous nous concentrons sur un ensemblestels-canaux adjacents, que nous
supposons a gain égal (selon I'’hypothese formulée ci-dgsBans ce groupe, nous attribuons
aux/ premiers sous-canaux les mémes portions de d.s.p. allaugagilisateurs du systeme,
qui donnent le point d’'opératiofi (c.-a-d.s;“, s7, pourk = pL,--- ,pL + [ — 1, pour une
valeur entiére de quelconque). Au reste dds— [ sous-canaux, nous attribuons les portions
de d.s.p. allouées qui atteignent le point d’opératﬂbr(c.-é—d.s,lf’D,si’D, pourk = pL +
l,---,L(p+1)—1etlaméme valeur deque précédemment).

En répétant ce méme schéma d’allocation pour toutes lesirgatkep (ou pour tous les
groupes de. sous-canaux adjacents), et donc sur toute la bande de figegiallouée, nous
obtenons, au total, une fractidonl. desk” sous-canaux disponibles qui contribuent a rapprocher
la paire de débits totaux de ce nouveau point d’opératiomnlesrdébits du poinb. Le reste des
sous-canaux, correspondant a la fractibn- /) / L du total alloué, contribue alors a rapprocher
les débits totaux vers les débits du paiht

Comme résultat final, nous obtenons un nouveau point d’tipérajui appartient en fait a
la frontiere convexe de la région de débits atteignablegraie car sur le segmeatD. Si par
exemple, nous considérons= 9 et! = 3, nous pouvons opérer le systéme au paintomme
nous le voyons dans la figure 3.3. Dans ce cas, le débit/Rtaist égal &/9 - R +6/9 - RP
et est a un tiers de la « distance » enftfe et R (plus proche de). Le méme raisonnement
s'applique ar?.

En outre, il est possible d’opérer sur plusieurs points dassgment entré’ et D, chacun
correspondant a une valeuride [0, L—1]. Formellement, les paires de débits correspondants a
chacun de ces points sonttelles qUg¢ L) RS +((L—1)/L)RP, (I/L)RS +((L—1)/L)RY). Si L
est tres grand, nous voyons clairement I'espace entre deagsinouveaux points d’opération
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atteignables est trés petit et ainsi, pratiquement toupdads de I'enveloppe convexe de la
région de débits originale peuvent étre atteints. Ceci peasiet donc de définir une nouvelle
région quasi convexe de débits atteignables, si le nombmmdeuses est suffisamment élevé
pour une largeur de bande donnée et si la technique que noass/d’expliquer est utilisée.

Remarque 3 Dans le cadre de notre travail, il est primordial de noter quéme si toute I'ana-
lyse ci-dessus basée sur le probleme spécifique proposégpairifon et. al dans [67], elle est
en fait valable indépendamment de la fonction objectifnettonné que toutes les démonstra-
tions sont réalisées sur les débRs et R,. Aucune contrainte n’est posée sur leur construction.
C’est d’ailleurs sur cette propriété que nous nous basons f@résolution de notre probleme
en particulier.

Dans la suite, nous expliguons comment résoudre ce proldém@mme pondérée de débits
a travers son probléme dual, I'intérét principal de cettéhode étant de diminuer la complexité
d’'implémentation de I'optimisation.

3.4.3 Résolution du probléme dual associé au probleme éqaient

Tout d’abord, il convient de mentionner que I'un des avaesage résoudre le probleme dual
est que celui-ci est toujours concave (si le probleme aalginrrespond a de la maximisation,
comme dans notre cas), indépendamment de la fonction dbjféeti permet l'utilisation de
techniques classiques d’optimisation convexe, qui gasent une convergence vers une solu-
tion globalement optimale. Cependant, cette solutiontr@dpsmale que pour le probleme dual
et produit un résultat qui, en fait, est une borne supéridarka solution du probléme princi-
pal. Cette borne n’est atteinte que lorsque celui-ci esti@me convexe et donc que I'écart de
dualité (c.-a-d. la distance qui existe entre les solutthnprobleme dual et principal) est nul.
Toutefois, comme nous I'avons expliqué ci-dessus, si lebrerde porteuses tend vers I'in-
fini, le probleme de I'’équation (3.8) peut étre considérémensoncave. Dans ce cas, résoudre
son probléme dual devient intéressant. Pour ceci, en dui@pproche de [67], nous définissons
tout d’abord le Lagrangien, qui incorpore les contraintegdissance dans I'équation (3.8)

K K
L(s',s* w, A, Ae) = whRy + (1 — w) Ry + M (Prmax— Ap Y s4) + Aa(Pamax— Ap > 57),

k=1 k=1

ou les ), sont les multiplicateurs de Lagrange associés a la cotgrdapuissance du-eéme
utilisateur. lls sont choisis de telle facon que, soit cestreantes de puissances deviennent
actives § _, s} = P, may) apres optimisation, sok,, = 0. lls peuvent étre vus comme un prix
a payer sur si on se permettait d’utiliser un excédent de puissanceurlliggment, ils sont
positifs. Le probleme dual consiste alors a minimiser lzfimm duale de Lagranggw, Ay, \2),
qui est définie par

g(w, A, Ag) = max L(s', s, w, A1, \a). (3.9)

sls
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En outre, nous pouvons remarquer qu’en utilisant I'équatBo6), nous pouvons réécrire le
Lagrangien comme suit

K K
L(s', 8% w, A\, Xo) = waZb/%C +(1-— w)fSZbi
k=1 k=1
K K
+ /\1(P1,max_ Af Z Sllg) + )\2(P2,max_ Af Z Si)
k=1 k=1

Cette expression peut clairement étre décomposé¢€ problémes découplés et nous pou-
vons définir le Lagrangien, par tonalit¢comme

Ly, = wfb + (1 —w) fb? + M <P1”“ax - Afs,i) + Ao (P“”ax - Afsz) .
K K

Nous avons aloré,(s',s?, w, A1, \2) = >, Lx et nous observons que le probleme de mi-
nimisation dey(w, A1, A2) peut étre décomposé én sous-problemes qui peuvent étre résolus
individuellement, et donc de facon plus efficace. Ainsi,danplexité du probléme global de-
vient linéaire dans les tonalités.

Nous rappelons que la méthode que nous venons d’expliquesita solution du probleme
original de I'équation (3.7). Dans [69], Yu et Lui prouvemiriellement que les méthodes
duales comme I'OSB peuvent étre utilisées pour résoudrgaddemes d’optimisation non-
convexe, semblables a celui de I'équation (3.7), pour ndrtgoquelle fonction objectif, étant
donné qu’une certaine condition de partage du temps (emianigne-sharing soit satisfaite
(définition 1 et theoreme 1 dans [69]). De plus, ils prouvard tgs systemes multi-porteuses
satisfont cette condition, tant que le nombre de tonalgéswdfisamment grand, pour une bande
de fréquences donnée. En effet, ils montrent que I'écaruidétd tend vers zéro, & mesure que
le nombre de porteuses tend vers l'infini. En fait, le papeivd et Lui présente une approche
plus générale et plus rigoureuse de la preuve fournie dafjsdée nous avons expliquée dans
la sous-section précédente.

Ceci nous permet alors d’appliquer I'OSB a la fonction défitédns I'équation (3.5). Nous
dénommons cette approche de OSB-IM (de I'angl@SB - Interference Managemget nous
la comparons au probleme classique de gestion dynamiqupedirs traité dans [67] et que
nous appelons ici OSB-NIM (de I'anglai®SB - No Interference Managemgnt

En comparaison avec les méthodes classiques de traitemEinterférence, 'avantage clé
du schéma OSB-IM est le suivant : comme le protocole de tresssom utilise vraiment 'infor-
mation transportée par l'interférence pour mitiger sepme effets adverses, le spectre dispo-
nible peut étre utilisé de fagon plus efficace, en distriblepuissance totale de transmission
d’'une maniere plus intelligente. Par exemple, comme Ifgtence n’est pas nécessairement
traitée comme du bruit, un sous-canal subissant une foreefénence n’a pas besoin d’étre
désactivé. Cette méthode peut alors apporter un gain derpenfice global substantiel, étant
donné qu’un schéma de codage pratique existe, qui explfitacement les degrés de liberté
disponibles du canal.
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3.4.4 Implémentation de I'algorithme et quelques remarque

Nous énonc¢ons I'OSB pour deux utilisateurs dans 'algorgfi, tel que celui-ci estimplémenté
dans [67], pour trouver les valeurs dg et dew (notez que poun = 2, il est possible de
choisir directementv et 1 — w). Cet algorithme OSB correspond a maximigeen ajustant
d’une certaine maniére les multiplieurs de Lagrange. lirgétessant de noter que valeurs des
A, sont trouvées en utilisant une méthode itérative, par dichie.

Algorithme 1 : Optimal Spectrum Balancing (méthode par dichotomie)

Fonction principale

pour w =0, ---,1 faire
s, s? = optimiser )\, (w)
fin pour

Fonction s', s> = optimiser_\, (w)
AmaX — 1 \min _
pendant que) ", s; > P max faire
)\rlnax — 2)\r1nax
S1, 89 = optimiser_ \y(w, AT'®)
fin pendant que
répéter
Ar = (AT® 4 ATIn) /2
st, s = optimiser \y(w, \;)
SiD", 8t > Pimax @lors A" = );, sinon A& = ),
jusqu’a convergence

Fonction s', s* = optimiser_\y(w, \)
AP =1, \f"" = 0
pendant quey_, si > Pa maxfaire
)\gwax = 2)\gwax
S1, 89 = optimiser_s(w, Ay, A\J%)
fin pendant que
répéter
Ao = ()\g“ax_i_ )\gﬂn)/2
s', s? = optimiser_s(w, A1, o)
SIS, 52 > Pymax alors ATIN = ), sinon AT = ),
jusgu’a convergence

Fonction s', s> = optimiser_s(w, A1, \2)
pour chaquek faire

(sh,s2) = arg max: 2 Li(s}, s2,w, A1, \2) ; {recherche exhaustive bi-dimensionnelle}
fin pour
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En fait, plusieurs maniéres sont disponibles pour résoadrperobleme de mise a jour,
comme la méthode du sub-gradient ou la méthode ellipsqiaaites deux énoncées dans [69].
Chacune de ces méthodes possede des caractéristiquesviesess de convergence diffé-
rentes. Par exemple, Yu et Lui utilisent la méthode du swalolignt dans leur implémentation de
'OSB, comme nous le montrons dans I'algorithme 2, ci dessou

Algorithme 2 : Optimal Spectrum Balancing (méthode sub-gradient)

répéter
pour chaquek faire
(s4,s7) = argmax,1 . Ly ; {recherche exhaustive}
fin pour
pour chaquen faire
An = [An €2y sk — Pamad] ™
fin pour
jusqu’a convergence

Remarque 4 A premiéere vue, I'implémentation de 'OSB en utilisant glatithme 2 semble
plus simple et de convergence plus rapide que I'algorithmgéanmoins, lors de nos simula-
tions, nous n'avons jamais réussi a le faire fonctionner @gmigre satisfaisante. Cependant,
grace a plusieurs discussions que nous avons eu avec llaptecipal de [67], nous avons
confirmé que cette méthode est treés difficile a configureamotent en ce qui concerne les
valeurs initiales des,,, et du pas de mise a jour En effet, si celui-ci est trop petit, la vitesse de
convergence de I'algorithme peut devenir tres lente. Ertrepartie, s’il est choisi trop grand,
I'algorithme risque d’osciller infiniment et ainsi ne pasm@rger vers la solution optimale.
D’un autre c6té, la méthode par dichotomie ne posséde pasacEpétrisation et est indé-
pendante des caractéristiques particulieres d’entréeydiiésne (comme,,, P, max OU €ncore
N), ce qui lui confere une certaine robustesse d'implémematu détriment de sa vitesse de
convergence.

Ainsi, en nous basant sur I'algorithme 1 et sur les résuttat¥u et Lui, qui prouvent que
I'OSB fonctionne quelque soit la fonction objectif, noussions dans la suite le systeme que
nous avons proposé dans la section 3.3 et nous le compardsties systemes classiques de
gestion dynamique du spectre, lorsque I'interférence@siidérée comme du bruit.

3.5 lllustrations numeériques

Dans cette section, nous allons examiner les performancegsieme basé sur les degrés de
liberté généralisés, défini par I'équation (3.5), auqueisappliquons I'OSB. De fagcon a com-
parer les résultats avec des schémas existants bien gtatdenario d’application de notre
systeme sera celui de 'ADSL descendant, en suivant la m@preehe que dans [67]. En effet,
comme ce canal peut étre vu comme un canal gaussien a ieterééparalléle, cette confi-
guration s’adapte parfaitement a notre objectif. Dans laré@.4, nous montrons le contexte
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pratique de notre probleme : deux déploiements ADSL singgligintre un bureau central (BC),
un terminal distant (TD) qui peut étre un sous-répartit@irede bureau central et leurs utilisa-
teurs respectifs. Nous supposons alors que ces liensdrgatfentre eux.

utilisateur 1

utilisateur 2

Terminal Distant (TD)

- 4 km - 1 km g 2 km Mo

Figure 3.4 — Liens de transmission ADSL interférents, bas#&sune configuration bureau
central-terminal distant.

Les parameétres du systeme sont comme suit : une ligne de tdégatn® mm (24-AWG) est
utilisée. L'écart a la capacité est réglé sue 12.9 dB, la granularité de la d.s.p. de transmission
estA, = 0.5 dBm/Hz, l'intervalle entre les porteuses (ou la bande degebasous canal)
estA; = 4.3125 kHz et le taux-symbole de la modulation multi-porteusesfest 4 kHz.
Chaque modem est limité a une puissance maximale d’émigdeid0.4 dBm [73]. De plus,
nous assumons que la d.s.p. du bruit thermique de fond et dBm/Hz et qu’aucun masque
de spectre n’est appliqué aux algorithmes comparés. D’tre adté, comme nous pouvons le
voir dans la figure 3.4, la ligne entre le BC et l'utilisateugst de 5 km de long et celle entre le
TD et l'utilisateur 2 est de 3 km de long, se situant a 4 km du B€modele d’atténuation du
canal peut ainsi étre calculé empiriquement [74]. La figuBen3ontre les fonctions de transfert
du canal résultant et de I'interférence pour le scénariakim

—e—BC - utilisateur 1
—o—TD - utilisateur 1
—=—BC - utilisateur 2
—o—TD - utilisateur 2||

Gain de canal (dB)

-60

2 3 4 5 7 8 9 10 11 12

6
Fréquence (Hz) % 10°

Figure 3.5 — Fonctions de transfert typiques pour les cadaext et interférant.
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Dans la figure 3.6, nous pouvons observer les differentesnggle debits obtenues en uti-
lisant 'OSB-IM, pour les différents valeurs obtenues dhaant I'équation (3.5), en comparant
le résultat avec les valeurs obtenues dans [67] pour 'O88B-Mous avons de plus inclus
'lWF dans les simulations.

x 10°

N L A
N a1 w (4]} H a1
T T T T T T
b
| | | | |

=
[4)

BC - ligne de I'utilisateur 1 (bps)

—-=-0SB - NIM
|—-e—0SB - IM
——IWF *
* NIM - allocation uniforme
v¢ IM — allocation uniforme

0 2 4

=
|

o
3]

6 8 10 12 14
TD - ligne de l'utilisateur 2 (bps) % 10°

o

Figure 3.6 — Régions de débits pour un systeme ADSL descéendan

Nous pouvons observer les gains substantiels que nousooisten utilisant les débits ob-
tenus grace aux degrés de liberté généralisés. Par exdmglgy’'un service de 4-Mbps est
demandé par le lien du bureau central, la configuration Q&Bdut assurer un débit total
maximum de 10-Mbps sur la ligne du terminal distant, aloslgischéma classique OSB-NIM
ne peut envoyer simultanément que 8-Mbps sur le lien entezr@nal distant et son utilisateur
correspondant. I'lWF obtient d’encore plus pauvres réssikn ne supportant que 3-Mbps sur le
lien du terminal distant. Toutefois, il est intéressant deenque les deux algorithmes basés sur
I'OSB ont besoin d’'un contréle centralisé pour fonctioni@elui-ci permet de trouver un com-
promis optimal entre les contraintes de débit des utiligatet les parametres du canal. L'IWF,
d’un autre coté, est un algorithme distribué, ou la soludi@tiocation de puissance trouveée est
égoiste. Nous avons indiqué de plus les points obtenusarealila méme puissance sur toutes
les porteuses de tous les utilisateurs dans la cas ou on’igpéeeférence comme dans [65] et
dans le cas ou I'on ne gere pas l'interférence, c’est-a-ttirequ’elle est vue comme du bruit.
Les gains apportés par une allocation de puissance istegsont substantiels dans les deux
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cas. De plus, ne pas gérer la puissance mais les degrésdeé tihm systeme est une approche
plus pertinente que d’essayer de rattraper les mauvais effee interférence gérée comme du
bruit par une allocation de puissance adéquate.

Les d.s.p. correspondant a ces mémes 4-Mbps de serviceligmnd@ureau Central - utili-
sateur 1 sont montrées dans les figures 3.7 et 3.8.

_eal ‘ --0SB-IM |

B-eq —-=-0SB - NIM

_667 -

q
_687 -

D.S.P. (dBm/Hz)
L4
n2
L L

|
\‘
N

T

|

|
\l
»

1

|

_787 : . _

80 i i i e Y D) PP P
-804t BeesneadaBEa586

Fréquence (Hz) 5

Figure 3.7 — D.s.p.sur la ligne BC - utilisateur 1 dans le ert& de 'ADSL descendant (ligne
a 4-Mbps).

Des figures 3.7 et 3.8, nous remarquons que, lorsque l'érarte n'est pas traitée et est
considérée comme du bruit, 'OSB produit (spécifiguemenir p@ scénario simulé) des d.s.p.
orthogonales pour les ligne du BC et du TD ce qui conduit a enbrtique d’acces multiple
de type OFDMA. Comme nous l'attendions pour cette configomatet arrét soudain dans la
distribution des d.s.p. arrive aux alentours de 450 kHzndue RSB de la ligne du BC devient
trop bas pour supporter quelque transmission que ce soiff&n ceci peut étre confirmé en
analysant la figure 3.5, ou nous pouvons observer que, afdteence, I'interférence devient
plus forte que le gain du canal direct. En outre, les figuré®83.8 nous permettent de valider
les hypotheses que nous avons faites sur le RSB et le RIB.f&hn lefsque le RIB est égal
a zéro, I'approche basée sur les degrés de libertée gémsrals valide ; lorsque le RIB est
non-nul, le RIB et le RSB doivent étre élevés. Les deux figaagsfont cette contrainte, étant
donné que les niveaux du signal et de l'interférence (simas} se trouvent aux alentours de
-70 dBm/Hz, et que le bruit est approximativement de -140 fHm
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68 &\
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Figure 3.8 — D.s.p.sur la ligne TD - utilisateur 2 dans le egteé de 'ADSL descendant (ligne
BC-utilisateur 1 a 4-Mbps).

D’un autre coté, les figures 3.7 et 3.8 montrent aussi leg.djgand I'interférence est gérée
et dans ce cas il peut étre utile de partager les porteuses. 2dte configuration, le spectre
disponible est utilisé d’'une maniere plus efficace que sastian de I'interférence, ce qui ré-
sulte en un rapport pic-sur-moyenne de puissance moingiaemgoCependant, il est important
de noter que les d.s.p. ne sont normalement distribuées;de faussi lisse sur le spectre que
dans le cas sans gestion de l'interférence. Ceci est dU apartement des degrés de liberté
généralisés du systéme, ce qui résulte en des « sauts » entldférents régimes d’interfé-
rence, durant I'optimisation. En fait, ce type de configimrapermet au systéeme d’exploiter le
canal de telle facon a accepter des contraintes de débgsmportantes, tout en utilisant tout
le spectre disponible, presque comme si le canal était tloneerférence, obtenant ainsi des
débits de transmission maximum.

Finalement, de facon a valider entierement notre approthgs montrons un exemple de
la vitesse de convergence de I'algorithme OSB-IM dans lardid@9, en comparaison avec
I'algorithme classique OSB-NIM. Nous observons que, datg€remple, malgré une fonction
objectif bien plus compliquée, I'algorithme OSB-IM congerapproximativement a la méme
vitesse que 'OSB-NIM, en donnant des résultat satisféssam moins de 8 itérations.
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1 1 I I I I I I I

—e— 0SB - NIM (ligne BC)
—— 0SB - NIM (ligne TD)

Débit (bps)
=

o —=- 0SB - IM (ligne BC) |
—=— 0SB - IM (ligne TD)

5, _
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Nombre d'itérations

Figure 3.9 — Convergence de I'algorithme OSB-IM (ligne Bilisateur 1 a 4-Mbps).

3.6 Conclusion et perspectives

Le travail réalisé dans ce chapitre concerne I'allocat®puissance dans un canal a interférence
gaussien paralléle. Dans ce contexte, nous considéronesjaegrés de libertés généralisés
du canal sont exploités et nous supposons qu’un schéma dgee@iste qui les atteint. En
particulier, nous nous intéressons a l'allocation de uiss pouvant optimiser la région de
débits atteignable par les utilisateurs du systeme. Pauiy meus avons proposé l'adaptation
d’un algorithme existant, basé sur des modulations moltiguses. Nous avons expliqué de
maniére détaillée comment cet algorithme peut étre appbguotre probléme.

Nous avons ainsi défini les différentes variables du syst&ome point de vue pratique et
nous I'avons simulé dans le cadre d’un environnement ADSiceledant, qui peut notamment
étre vu comme un canal a interférence gaussien paralleserdseltats numériques que nous
avons obtenu montrent que la configuration qui exploitemtdegrés de libertés généralisés
peut produire des améliorations significatives en ce quteore les régions de débits, en com-
paraison aux résultats classiques disponibles. De plus, ampns pu constater que I'allocation
de ressources pour ce nouveau schéma n’introduit pas de fextoire de complexité supplé-
mentaire. En revanche, la complexité accrue est due a laanipéace de ce nouveau schéma
et des nouveaux codes a développer pour que I'équationg@it)alide en pratique.

Avec ces résultats, nous fournissons d’utiles informatisar de possibles nouveaux pro-
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tocoles d’'allocation de puissance, qui exploitent pleieetiies capacités du canal. En outre,
plusieurs directions de recherche intéressantes s’oudeaTs ce domaine si important qu’est
I'allocation de ressources pour le canal a interférence.

Tout d’abord, une question de premiére importance qui posetel défi pour de futures
travaux est le développement de nouveaux algorithmes pswahnaux a interférence gaussiens
avec plus de deux utilisateurs. Ceci est particulierenmgétessant d’'un point de vue pratique,
car nous savons bien que le nombre d’utilisateurs a étréssgmultanément est toujours tres
important. Malheureusement, il n’existe que tres peu deltas disponibles aujourd’hui sur
les degreés de libertés généralisés de canaux a plus diteiliss. De plus, ceux-ci supposent
gue les canaux sont symétriques, ce qui est tres raremeas lercpratique. D’un autre cote,
de récents résultats sur I'alignement d’interférence péajrraient s’avérer étre trés utiles pour
résoudre ce probléme. En effet, ces résultats « alignenisslés utilisateurs interférents dans
un unique espace, ce qui fait que l'utilisateur d’intérétpercoit comme un unique utilisateur.
Il serait alors intéressant d’étudier I'adaptabilité desultats de [65] a ce concept d’alignement
et ensuite, le cas échéant, combiner ceci au schéma d#doae puissance que nous avons
proposé dans ce chapitre.

Par ailleurs, une autre direction qui nous semble intérésshexplorer est de comparer nos
résultats avec ceux que nous pourrions obtenir en utilgmtlgorithmes de basse complexité
(comme I'ISB ou le SCALE) ou autonomes (comme I’ASB). Fimaént, il conviendrait d’ex-
ploiter des versions modifiées de ces algorithmes pour desugeou, par exemple, le trans-
metteur ne posséderait qu’une information partielle sttiat’ du canal. Ceci permettrait ainsi
I'application des résultats cités ci-dessus a des scéndeicommunication sans fil impliquant
de ce fait des canaux a évanouissement.
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Conclusion générale et perspectives

Dans cette these, nous nous sommes attachés a amélicteznli$fsystemes de communication
(sans fil ou filaire) en traitant de maniere adéquate cedaimerférences que ces dits systemes
peuvent rencontrer. Les traitements adéquats peuvenia&tés comme le choix de codes d’ac-
cés multiple dans un contexte d’'UWB multi-codes, comme l@xcde matrice de covariance
du signal émis dans un systeme MIMO ou comme le choix de puisspar utilisateur et par
porteuse dans un systeme OFDM pour lequel les porteusepadagées entre les utilisateurs
et l'interférence est bien gérée par des outils de codage ttébrie de I'information.

Revenons d’abord au contexte du systeme UWB. Afin d’augmémtebit utile d’'un uti-
lisateur contraint a utiliser une couche physique figéegulsnest apparu nécessaire de fournir
plusieurs codes d’'acces multiple a un méme utilisateur.adson du canal de propagation,
ces codes multiples engendrent une interférence supptémmeeau niveau du récepteur. Nous
avons conduit I'étude sur la puissance de cette interférafio de savoir si I'idée premiere
d’augmenter le débit n’était pas contrecarrée par 'audatem de I'interférence et donc la
possible diminution de I'efficacité spectrale. Nous monsrqu’il n’en est rien et que cette idée
avait clairement un intérét et offrait méme de meilleuredgsmances que la diminution du
temps-symbole qu’est 'autre alternative pour augmeeteebit.

Dans le contexte MIMO, nous avons proposé de maradreocune matrice de covariance
ameliorant la probabilité de coupure dans un contexte dal cnRice blanc. Dans le cas parti-
culier du MISO, nous avons exhibé la matrice de covariantienae pour peu que le RSB soit
suffisamment grand. Les simulations montrent un gain inagpbret donc la meilleure gestion
de l'interférence multi-antennes que I'allocation de paisce proposée peut offrir.

Dans le contexte de 'OFDM, nous proposons un algorithmiattation de ressources de
la puissance par porteuse et par utilisateur pour une soronepée de débit. Le débit n’est
pas calculé avec les fonctions habituelles correspondalaigarithme du RSIB. Ces fonctions
habituelles consideérent I'interférence comme du bruibetoduniguement comme un défaut. En
théorie de I'information, par exemple, une forte interfé@re est avantageux et revient quasiment
a une situation sans interférence. C’est pourquoi nousartis comme fonctionnelle la capacité
approchée du canal a interférence. Nous développons urithfge d’allocation de puissance
pour une somme pondérée de capacité du canal a interfée@eagaobleme devient convexe
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lorsque le nombre de porteuses devient grand, ce qui renithga@émentation réalisable en
pratiqgue. Nous avons remarqué des gains substantielsgorta une allocation de puissance
classique basée sur la situation ou I'interférence n’estque comme du bruit.

Au niveau des perspectives de ce travail, nous rappelopgeispectives les plus importantes
mentionnées dans les conclusions de chacun des chapémsipnts.

e concernant 'TUWAB, il serait intéressant de mettre en plased#tecteurs multi-codes pour
améliorer les performances comme cela a pu étre effectud/erSlavec des récepteurs
a annulateur d’'interférence ou des récepteurs MMSE. Cecadeermettre de rendre
cette approche multi-codes encore plus avantageuse eelllEmiént mettre en avant la
technique UWB par impulsion pour des applications hauitdéb

e concernant le MIMO, lorsque le canal est connu de I'émetteserait intéressant d’utili-
ser I'outil de probabilité de coupure non pour analyser &fqumances en termes de taux
d’erreur du systéme puisqu’il n’yapriori pas de lien mais pour calculer le débit effectif
de ce type de canal. En effet bien que le canal soit connu ehettéur, il est la réalisation
sous-jacente d’un processus gaussien. Comme variableérdisation, on peut songer a
la puissance en relachant la contrainte de puissance iastconstante ou au débit en
relachant la contrainte de débit instantané constant.

e concernant 'OFDM, il conviendrait de travailler sur dega@ithmes d’allocation sous-
optimaux mais présentant une complexité algorithmique pies faible et d’étendre ces
résultats a plus de deux utilisateurs.
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Annexe A

Annexe relative au chapitre 1

A.1 Calcul détaillé deE;|vy /]

Dans cette annexe, nous effectuons le calcul détaillEgde, ,|, en fonction des paramétres
Qr.e, 90, k0. TOut d’abord, nous constatons facilement que nous auressif des relations
entre ces termes €l x, qo.x, €0 D'apres la définition que nous donnons de ces termes dans la
sous-section 1.2.4, nous établissons facilement que :

Qe = —Qre—1, (A1)
e = NeNy — qe — 1, (A.2)
Eok = Tc — Eke- (A3)

En utilisant I'équation (1.10), nous développons I'exgies deE,[v; o] = Ea|Yk ¢, Yk ns)
comme suit :

Ed[Vk,Z] =

B [dn, (= Qut)dny (= Qe 61, (ah.0) 61y (@) () (E0k)

+ G (@) G, (e + D1 (erd)r ok — Te) + Gy (@re + DG, (k)7 (Ere — Te)r(ek)
+ G (e + 1), (o + 1)r(epe — To)r(eor — 1)

+ oy (= Q0)dny (= Qur — DG, (ar,0) G110, (@) 7 (Er0)T (0 1)

+ (gfrm(% )b, ng(% K+ Dr(ene)r(eoe — Te) + <gl+m (qre + 1)(51?12 (qer)r(ene — Te)r(eer)

+ Gl (@ + 1), (@er + V)r(ere — To)r(eon — To)]

+ oy (= Qg — 1)y (= Qe ) [€1 0, (ah,0)C1, (@07 ()T (0 )

+ (gfm(% z)(gfrng(% K+ Dr(ene)r(eoe — Te) + (gfm (qr,e + 1)(5;;12 (qer)r(ene — To)r(eer)

+ Crony (@ + 1), (@er + V)r(ere — To)r(eon — To)]

+ iy (= Qe — D)y (= Qe — 1)[E11, (@1,0) € 1y (G (ER,0)7 (E0.8)

+ Gl (W) Gy Qe + D) (Ene)r(Eon — To) + C1 (e + 1) G, (qen)7 (ke — Te)r(Ek)

+ Gy (G + DG, (qok + )7 (ere — To)r(een — To)]] -
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Nous simplifions I'équation ci-dessus en utilisant lestretes en (A.1), (A.2) et (A.3), ainsi
que le fait que la fonctior — r(s) soit paire et que son support soit tres infériedr. get donc
r(eke)r(ere — 1) = 0. Nous obtenons :

Ed[Vk,Z] = Eq [dm (_Qk,é) TLQ(Qk ¢+ )[(51+n1 (Qk g)%f“nz(NcNf - Qk,Z)TQ(gk,Z)
+ €1, (ke + )6, (Ne Nf — qre — Dr?(epe — T0)
+ (= Qi) iy (Qr0) 61, (@1.0)C1y (NeNp = Q)7 (E10)
+ G (@i + D), (NeNp — g — 1)1 (e — T0)]
+ dpy (=Qrp = 1)doy (Que + V)G, (ah.0) 61, (NeN§ — Gre)r?(ex0)
+ G, (e + 1), (NNp — g — 1)r? (e — T0)]
+ dpy (=Qre = 1)y (Qr0) 1, (a1,0) 610y (NeNp — i o)1 (€10)
+ Gy (@ + D)C (NN — gre — 1)1 (e = T0)]]

D'un autre coté, en utilisant les expressions@g, (¢) et ¢, (¢) définies dans la sous-
section 1.2.4, et le fait que ces termes sont périodiquegdede/V. N, nous obtenons facile-
ment que

G (NeNy — q) = €,1(q),
G NNy — q) = €,5(q).

Ainsi, en utilisant les expressions ci-dessus et le faitlgggymboles sont supposés étre in-
dépendants et identiquement distribués, centrés et danearunité, nous obtenons I'expression
finale pourE,[vy. ] :

Ed[Vk,Z] = 5n1,n2 X
(6Qk,£a0 [%f,rm (qx Z)ant 1(Qk,€)7’2(5k,£) cgfrm (Qk,é + 1)%;2 1(%,6 + 1)7“2(519,6 - Tc)}
+ 5Qk,z+1,0 [(gfm(Qk,é)(gm,l(%,Z)Tz(gk,é) + (gl,m (Qk,z + 1)(5n1,1<‘1k,£ =+ 1)7’2(5k,5 - Tc)D .

A.2 Calcul détaillé dex,

Nous calculons ici I'expression deg,. Soit alors un vecteur aléatoiré de dimensiom et de
composante$ X }. Nous dénotons pat I'ensemble des entiers de 1naet parm un sous-
ensemble non vide dae. En outre, nous dénotons pat, le vecteur des composantes de
ayant des indexes dans. Unepartition den est une collection de sous-ensembles disjoints de
n dont I'union est égale a. Soit alorsP(n) une partition quelconque deetP(n) I'ensemble

de toutes les partitions de. Le théoréme 10.2 dans [42] démontre que la relation entre le
cumulant d’ordre: et les moments des sous-vecteursXdest

/{(X): Z ( 1)(7" 1) H M

P(n)eP(n) meP(n)

our est le nombre d’ensembles dans la partititm).
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Si nous avons un vectelf = (X, X», X3, X;), nous pouvons alors écrire :

R(X1, Xo, X3, Xy) =

(X1, Xo, X3, Xy) — p(Xn)p(Xo, X3, Xy) — p(X2) (X1, X5, Xy)

— (X)) (X1, Xo, Xo) = p(Xa) (X1, X, X3) — p( Xy, Xo) (X3, X)

— (X, Xa) (X, Xo) — (X, Xo) (X, Xg) + 20( X, Xo)p(Xs) (X))

+ 20( X1, X) (X)) (X ) + 20( X, X pu(Xo) pu(X5) + 20( X, Xg)n(X) (X )

+ 20( X2, Xa)p(X1) p(X3) + 20( X5, Xo) pu(X1) p(X2) — 60(X0) pu( X2 ) pu(X3) (X ).

Dans le cas particulier ou les composantesXdsont toutes égales &;, nous pouvons
simplifier 'équation ci-dessus comme suit :

/{(XlaXl)Xl)Xl) - M(Xth)Xl)Xl) - 4M(X1),LL(X17X17X1) - 3,LL2(X17X1)
+120( X0, X0)p?(Xa) — 60 (X0),

ou u(Xy), p(Xy, X1), p(Xy, X1, X7) et u(Xq, X3, X3, Xq) sont les moments d’'ordre 1 & 4,
respectivement, d&;.

Nous pouvons maintenant appliquer ce résultat directemantre probleme. Nous savons
quer, = K(Ag, Ag, Ax, Ag), OU A, est une variable aléatoire que nous avons définie dans la
section 1.2. Nous savons quk. possede une moyenne nulle (autrement dit, un moment de
premier ordre nul), une variance (dans ce cas, un moment wdédee ordre) égale a’ et
un moment de quatrieme ordre défini compde Ceci nous permet de simplifier I'expression
ci-dessus et d’écrire I'expression finale payr:

= 1 = 3(03)".
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ANNEXE RELATIVE AU CHAPITRE 1
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Annexe B

Annexe relative au chapitre 2

B.1 Preuve dulemme 1l

Sit € (1 —n/a, 1], nous pouvons réécrit; () comme suit :

Piur(t) = P{ (1 - t)% +030m?) < 0, 30m) 2 hit, )}

2
X2(N-1)
P —"— P ) < h(t
+ {2(N_1)<Oz} {x3(m (t,a)},
avech(t,a) = a — (o — n)/t. En simplifiant, nous obtenons

X%(N

~1)
Pine (t //Atpx m) (V)P (u )dvdu—HP{m <04}IP{X2 ) < h(t, )},

2(N—1)

avec

{(u,v)|u>0,v>0,(1 —t)u+tv <nv>h(ta)}
{(u,v)|0 <u < a,h(t,a) <v < h(t,u)}.

Notez que, commea(t, o) > 0 pourt € (1 —n/a, 1], la deuxiéme définition d&, est correcte.
En utilisant la définition de\; dans I'équation précédente, nous obtenons que

@ h(t,u)
Pine(t) = /0 [/h(t,a) pxg(m2)(v)d1}] Px3iy 1 (u) du

2(N—1)
X%(N 1)
Pq— P ) < h(t
+ {2(N—1)<a} {x3(m (t,a)}.

De fagon a analyser la localisation de la valeur minimunt de P;(¢), nous calculons
sa dérivée. Quelgues manipulations algébriques simplespermettent d’obtenir I'expression
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suivante pouri— P! .(¢) :
“ Oh(t,u)
Prt) = [ om0t ) =5 ., ()

2(N—1)

o Oh(t, a)

X%(Nq) <u)du
2(N—-1)

2
X2(N-1) 8h(t, a)
+P{72(N— 1) < a}pxg(mz)(h(t, a)) %

D0 a I'expression d& { (2(N — 1))_1X§(N71) < a ¢, les deuxieme et troisieme termes du
cOté droit de I'équation precédente sont identiques ensil@mt entre eux. Nous obtenons ainsi

@ oh(t,u
P = [ pitt i) 25 p g )

2(N—1)

En utilisant I'expression analytique @¢t, o), nous avons

1 [ u—n
Plt) = 5 [ (0=, (gm0 = i

2N-1) t
1 [« ) u—n
> 5 [T im0 st "]
n 2(N—1) €

1 n

u—=n
i [ wrg, @ e - )] du

2(N=1) tel

avecZ = (1 — n/a, 1]. Toutefois,

. u
%Iel§ |:pxg(m2)(u - T):| > n,m s

u—n
sup |:pxg(m2)(u - ):| < bn,m-
tel

Finalement,

apm [ m [
Ple(t) = 5 [ (w=mpya, | (du— 2" [ (= u)pg | (w)du.

U] 2(N—1) 0 2(N—1)

Sin et m appartiennent &, (défini dans le Lemme 1), alod8! (f) > 0 quandt € (1 —

n/a, 1], ce qui implique que I'argument qui minimi&y,¢(¢) ne se trouve pas dans l'intervalle
(1 —n/a, 1]. Ceci conclut la preuve.
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