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Résumé

La formation de voies est une méthode de traitement du signal utilisant des réseaux d’an-
tennes. En commandant les éléments du réseau d’antennes elle permet de favoriser certaines
directions d’émission ou de réception des signaux. Dans les réseaux cellulaires, elle peut per-
mettre notamment de réduire l’interférence au niveau d’une station de base. Son implémen-
tation entièrement numérique se heurte à des limitations de consommation énergétique et
de coût quand on augmente le nombre d’antennes. En réponse à ces problèmes, l’implémen-
tation hybride analogique-numérique peut être utilisée afin de réduire le nombre de chaînes
radio-fréquences (RF) et de convertisseurs analogique-numérique. Dans cette implémentation,
l’étage analogique peut être réalisé en utilisant différents types de dispositifs (déphaseurs,
amplificateur/atténuateurs, impédances variables) et avec une connectivité variable avec le
réseau d’antennes. Toutefois, si l’on souhaite garder une circuiterie RF simple, en utilisant des
déphaseurs uniquement (phase-only) afin de régler les poids du formateur de voies analogique,
le problème d’optimisation de ces poids devient non-convexe.

Les travaux actuels sur les réseaux de petites cellules montrent que l’interférence entre
stations de base est un des facteurs limitant la couverture et le débit. Si les petites cellules
sont équipées de formateurs de voies entièrement numériques, la présence de forts bloqueurs
peut mener à la saturation ou à une désensibilisation des convertisseurs analogique-numérique.
L’objet de ces travaux de thèse est l’étude de la formation de voies avec une implémentation
hybride phase-only. L’objectif principal est la proposition d’un algorithme de calcul des ma-
trices de formation de voies, afin de réduire les interférences en réception au niveau d’une
petite cellule.

Après une description du contexte et de l’état de l’art, on a en préliminaire proposé une ca-
ractérisation de l’interférence en utilisant un angle algébrique entre vecteurs des signaux utiles,
et vecteurs des signaux interférents. Ceci nous a permis d’obtenir une borne inférieure sur les
performances du formateur de voies optimal en RSIB. On a proposé ensuite une solution sous-
optimale de formation de voies hybride phase-only, qui dans un système à résolution numérique
infinie, a de faible pertes par rapport à une solution avec des poids variables en module et
phase. Dans un second lieu, on a introduit un modèle de convertisseur analogique-numérique
dans la chaîne de réception, ce qui nous a permis de mettre en évidence les limitations de la
première approche ainsi que de l’implémentation entièrement numérique en présence de forts
bloqueurs. On a ensuite proposé un algorithme d’optimisation de l’étage analogique, qui repose
sur une méthode de relaxation semi-définie. Cet algorithme montre des performances en RSIB
et en somme-capacité proches de celles du benchmark aux deux degrés de liberté module et
phase. En comparaison, les solutions testées de l’état de l’art qui utilisent des fonctions coût
non-convexes restent dépendantes de l’initialisation et donnent des performances inférieures.

Mots clés : Formation de voies, Formation de Voies Hybride, Formateur de Voies de Capon,
Réseau d’Antennes, Traitement d’Antennes, 5G, Optimisation, Convertisseurs Analogique-
Numérique, Bloqueurs, Réduction d’Interférences, Petites Cellules.
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Abstract

Beamforming is a signal processing method used in antenna arrays, allowing the enhance-
ment of the directions of emission or reception of signals by controlling the different elements’
weights. In mobile networks especially, it allows interference reduction in base stations. Ne-
vertheless, its full digital implementation is limited by energy consumption and cost when
increasing the number of antennas. As a response, hybrid analog-digital implementation could
be used to reduce the number of radiofrequency (RF) chains as well as the number of analog-
to-digital converters. In this implementation, the analog stage could be realised using different
types of devices (phase shifters, amplifiers/attenuators, variable impedances) and with a va-
riable connectivity to the antenna array. Nevertheless, if we want to keep a simple RF circuitry
by using phase shifters only to tune the analog beamformer, the problem of optimizing these
weights becomes non-convex.

The current works on small cell networks show that the interference between base stations
is one of the limiting factors of the coverage and the datarate. Furthermore, in a full digital
implementation, the presence of strong blockers may lead to analog-to-digital converters satu-
ration or desensitization. The purpose of this work is the study of hybrid beamforming with
phase-only implementation, as well as to propose an algorithm to compute the beamforming
matrices, with the aim of reducing the received interference in a small cell. After a context
description and a state-of-the-art, we preliminarily proposed an interference characterization
metric, using an algebraic angle between the signals of interest vectors and the interference
vectors. This allowed us to obtain a lower bound on the Signal-to-Interference-plus-Noise Ratio
(SINR) performance of the optimal beamformer. We have then proposed a sub-optimal solu-
tion of hybrid phase-only beamforming, which when using an infinite resolution digitization,
has a low loss as compared to a solution using modulus and phase. Secondly, we introduced
an analog-to-digital converter model, which allowed us to bring out the limitations of the first
appproach as well as of the full digital implementation, in the presence of strong blockers. Af-
terwards, we proposed an optimisation algorithm of the analog stage, based on a semidefinite
relaxation. The performance of this algorithm, in terms of SINR and sumrate are close to the
benchmark with full degree of freedom, modulus and phase. In comparison, the performance
state-of-the-art tested solutions using non-convex cost function have poorer performance and
depend on initialization point.

Keywords : Beamforming, Capon Beamforming, MVDR, Hybrid Beamforming, Antenna
arrays, Array Signal Processing, 5G, Optimization, Analog-to-Digital-Converters, Blockers,
Interference Reduction.
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Introduction

Depuis leur apparition, les technologies de télécommunication sans fil ont eu pour leitmotiv
d’offrir plus de débit aux utilisateurs, tout en cherchant à augmenter l’efficacité d’utilisation
de l’énergie et des ressources en général (spectre des fréquences, zones de couverture etc). Ces
objectifs ont été tout d’abord motivés par des raisons économiques. Toutefois, l’ubiquité de
la question climatique de nos jours a introduit une nouvelle contrainte jusqu’alors secondaire
dans la conception de ces technologies.

Les réseaux cellulaires de 5ème génération, actuellement en cours de déploiement, se dé-
marquent par une diversification des dispositifs qu’ils vont supporter. Jusqu’alors restreints
aux terminaux de téléphonie mobile et aux ordinateurs portables, les dispositifs auxquels la
5G est dédiée varient en taille, en contrainte énergétique, en qualité de service visée, en fré-
quence journalière d’émission/réception etc. Les usages de ces différents dispositifs ont été
classés par l’ITU (International Communication Union) selon trois axes : le débit demandé,
la fiabilité demandée, et la densité de dispositifs à desservir. Afin de répondre à la diversité de
la demande, la conception de la 5G a exploré plusieurs leviers afin de repousser les limites de
l’actuelle 4G. Les leviers explorés par la recherche académique et industrielle sont par exemple
l’utilisation de nouvelles bandes de fréquences, ou la densification du réseau cellulaire par un
découpage en cellules de taille plus petite. Par exemple, l’utilisation des bandes de fréquences
millimétriques est motivée par le fait que les bandes utilisées actuellement (principalement des
bandes sub-6 GHz) sont saturées. La densification du réseau cellulaire est quant à elle une des
manières les plus efficaces de gagner en efficacité spectrale, à travers la réutilisation spatiale
des bandes de fréquences. Les recherches actuelles montrent que la densification permet aussi
de gagner en efficacité énergétique, en réduisant les distances de liaison et en rendant le réseau
plus flexible face à la demande en débit [51].

L’action sur ces leviers se heurte à son tour à de nouvelles limitations, comme les faibles
performances des dispositifs électroniques dans les nouvelles bandes de fréquences ou la com-
plexité de gestion des interférences entre cellules dans les réseaux denses. Ce manuscrit a pour
thème l’utilisation des techniques de formation de voies pour la réduction des interférences en
réception dans les petites cellules des réseaux cellulaires, tel que le réseau de nouvelle généra-
tion 5G. On aborde plus particulièrement la formation de voies en réception, et au niveau de
la station de base.

La formation de voies s’appuie sur les signaux captés avec un réseau d’antennes. Elle permet
un traitement spatial des signaux, comme l’augmentation du gain dans la direction d’un signal
d’intérêt, ou l’application d’une atténuation dans les directions de signaux interférents. Son
implémentation peut se faire en utilisant des systèmes analogiques ou numériques, avec chacun
ses avantages et ses inconvénients. Récemment, une implémentation hybride, partitionnée entre
système analogique et numérique a retenu l’intérêt de la recherche académique et industrielle.
C’est sur cette dernière implémentation que porte principalement les travaux.

La recherche sur l’implémentation hybride a été principalement motivée par le gain en
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consommation énergétique qu’elle offre. En effet, la consommation énergétique dans un sys-
tème multi-antenne est proportionnelle au nombre d’antennes et de chaînes radiofréquences
(RF). Dans une implémentation entièrement numérique, cette consommation devient rapide-
ment excessive quand le nombre d’antennes croît. En comparaison, l’implémentation hybride
permet de réduire le nombre de chaînes RF et donc la consommation électrique. Cette consom-
mation peut être réduite encore plus, en simplifiant la circuiterie RF de l’étage analogique du
formateur de voies hybride. Ceci peut se faire en réduisant le nombre de connexions entre an-
tennes et chaînes RF, ou encore en utilisant des poids analogiques réalisés avec des déphaseurs
uniquement (au lieu d’utiliser des déphaseurs et des atténuateurs). Dans ce dernier cas, cette
implémentation est non sans inconvénients, car en simplifiant la circuiterie RF, le problème de
calcul des poids optimaux devient plus complexe. Un majeure partie des travaux de cette thèse
a porté sur le calcul des poids de la partie analogique du formateur de voies hybride, visant
à être implémentés en utilisant des déphaseurs uniquement. On qualifiera une telle formation
de voies par le terme phase-only.

Le premier chapitre de ce manuscrit, portera sur la problématique de l’interférence
dans les réseaux denses de petites cellules. On y décrira brièvement les différents facteurs qui
favorisent l’interférence (type de duplexage, bandes de fréquences, distance inter-site, coor-
dination entre cellules etc.), ainsi que les techniques classiques de gestion d’interférences, et
leurs limitations dans un contexte dense. Ceci nous amènera à définir un scénario type, qu’on
utilisera tout au long du manuscrit afin d’illustrer nos résultats. Dans une seconde partie du
chapitre, on présentera des généralités sur les réseaux d’antennes et le modèle de formation de
voies en bande étroite. Suivra ensuite un état de l’art de la formation de voies hybride dans
des contextes ou dans des scénarios proches de notre cas d’étude.

Les résultats des travaux se sont appuyés sur différents outils et critères de performance.
Le deuxième chapitre, décrira les différentes classes de modèles de canaux utilisés dans nos
simulations. On y présentera aussi plusieurs critères de performance et le formateur de voies
optimal en terme de Rapport Signal-sur-Interférence-plus-Bruit (RSIB). Ce chapitre fera aussi
l’objet d’une première contribution qui a consisté à lier les performances du récepteur optimal
avec un paramètre quantifiant l’orthogonalité entre le vecteur de canal du signal d’intérêt et
le vecteur (ou les vecteurs) de canal du signal interférant (ou des signaux interférants).

Le troisième chapitre abordera le problème de calcul du formateur de voies hybride
phase-only. On y présentera notre deuxième contribution, qui a consisté à proposer une ap-
proche de calcul sous-optimale, en s’appuyant sur des algorithmes dédiés à une implémentation
entièrement numérique, mais en ne considérant que les déphasages de ces solutions, c’est-à-dire
en imposant une égalité entre les gains. Cette approche a l’avantage de ne pas nécessiter de
surcoût de calcul une fois la solution pour l’implémentation entièrement numérique trouvée.
Toutefois, elle présente des pertes par rapport à sa base entièrement numérique. Dans ce cha-
pitre, on utilisera un modèle de chaîne de réception sans convertisseur analogique-numérique,
à savoir, qu’on supposera que les signaux sont quantifiés avec une résolution infinie. Dans ce
contexte, notre benchmark sera l’implémentation entièrement numérique.

L’approche utilisée dans le chapitre 3 trouve ses limitations quand on introduit un modèle
de convertisseur analogique-numérique à résolution finie dans la chaîne de réception. Dans le
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quatrième chapitre, on montrera qu’en présence de fortes interférences, l’implémentation
entièrement numérique voit ses performances fortement dégradées, de même que la solution
hybride sous-optimale du chapitre précédent. Notre contribution dans ce chapitre a été de
proposer une méthode d’optimisation des poids phase-only maximisant le critère de rapport
signal-sur-bruit-plus-interférences. Cette méthode, nommée RSD (relaxation semi-définie) uti-
lise une approche par relaxation, et donne des performances proches du benchmark qu’est le
formateur de voies optimal utilisant des poids en module et phase.

Le dernier chapitre clôturera le manuscrit avec une synthèse des résultats obtenus et la
proposition de perspectives qui pourront étendre notre travail.
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Problématique et état de l’art
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L’objectif de ce chapitre est de présenter la problématique de la thèse et d’introduire les
différents éléments nécessaires à partir de l’état de l’art. On commencera par décrire le contexte
dans laquelle elle s’inscrit, à savoir l’ensemble des applications regroupées sous le terme eMBB

(enhanced Mobile Broadband) de la 5G, et l’axe de recherche de densification des réseaux
cellulaires. On développera aussi la problématique dans les réseaux denses que nous traitons,
à savoir l’interférence entre cellules et les différentes approches qui existent pour la traiter. On
donnera brièvement les limitations de chacune de ces approches et on situera celle sur laquelle
nous avons travaillé, à savoir la formation de voies. Par la suite, on exposera le modèle général
de la formation de voies dans un canal à bande étroite ainsi que ses déclinaisons dans les cas
des implémentations entièrement numérique, entièrement analogique et hybride. On finira par
un état de l’art sur la formation de voies hybride dans des scénarios proches du nôtre.
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6 Chapitre 1. Problématique et état de l’art

1.1 Problématique des réseaux de petites cellules denses

L’évolution des réseaux de communication cellulaires s’est caractérisée depuis leur ap-
parition par une augmentation du débit ainsi que du nombre d’utilisateurs supportés. Ces
augmentations ont été réalisées grâce à des améliorations successives des couches physiques,
liaison (MAC, Medium Access Control) et supérieures ainsi que par la miniaturisation des
circuits RF (radiofréquences). Ceci a permis l’apparition de nouveaux services autres que la
voix, à savoir du texte (2G), des messages multimédia (2G), de la diffusion vidéo (3G), et
un accès internet de même qualité qu’un accès filaire (4G). Dans la prochaine génération, les
réseaux devront faire face à de nouveaux challenges en plus d’une augmentation du débit. Ces
nouveaux challenges apparaissent avec la diversification des dispositifs à connexion sans fil :
véhicules, machines-outils industrielles, capteurs en tout genre (surveillance d’état de santé,
suivi du trafic routier etc.). Ces dispositifs divers, ainsi que les applications qui leur sont as-
sociées visent des qualités de service, en termes de latence, fiabilité, scalabilité et efficacité
énergétique tout aussi différentes [2]. En contraste avec la 4G, les réseaux mobiles 5G de-
vront donc supporter des usages très hétérogènes, tout en gardant une flexibilité afin d’être
incorporés dans le même standard.

Applications en 5G : Les applications supportées par la 5G sont positionnées par rapport
à trois axes de cas d’usage [55] :

— enhanced Mobile Broadband (eMBB) : ce cas d’usage est l’extension de l’actuelle 4G
pour des mobiles grand public. Il offre un trafic plus grand (jusqu’à 1000 fois plus qu’en
4G en terme de volume de données par unité de surface couverte [b/s/km2] [54, 61]) et
supporte une densité d’utilisateurs et une mobilité plus fortes (jusqu’à 500 km/h) [1].

— Ultra-Reliable Low Latency Communications (URLLC) : ce cas d’usage englobe les ap-
plications critiques qui requièrent une disponibilité de liaison ininterrompue, comme
la téléchirurgie ou le contrôle de machines-outils dans un milieu industriel. Il vise à
atteindre des latences 5 fois plus faibles ; inférieure à 1 ms par exemple pour les com-
munications véhicules à véhicule, ou de robots industriels [1], et un taux d’erreur binaire
inférieure à 10−5.

— Massive Machine-Type Communication, mMTC : ce cas d’usage se caractérise par une
très grande densité de dispositifs desservis (jusqu’à 1 million de terminaux par km2 [1]),
communicants à très bas débit et sur une grande zone de couverture. Cela inclut les
réseaux de capteurs pour les villes intelligentes ou pour la surveillance de sites naturels.

Leviers et facteurs : Afin de matérialiser les objectifs de la 5G, plusieurs leviers ont
été identifiés comme facteurs importants. Ils ont été explorés par les secteurs académique et
industriel ; en voici une liste non exhaustive [2, 56, 1, 3] :

— Spectre : en plus de l’utilisation des bandes sub 6GHz, des bandes millimétriques seront
exploitées en 5G, permettant l’utilisation de canaux plus larges [1, 3]. Concevoir les
dispositifs RF adaptés à ces bandes (amplificateurs, oscillateurs, antennes etc.) a fait
émerger de nouveaux problèmes qui leurs sont spécifiques comme le bruit de phase plus
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fort ou une plus grande largeur de bande à supporter.
— Formes d’ondes et efficacité spectrale : la forme d’onde utilisée en 4G (Orthogonal

Frequency-Division Multiplexing, OFDM ) présente différentes limitations comme un
grand PAPR (Peak-to-Average Power Ratio), des fuites spectrales (spectral leakage) ou
la sensibilité au décalage fréquentiel [98, 40]. Ceci a poussé la recherche à concevoir de
nouvelles formes d’ondes adaptées aux applications 5G [36, 44, 69].

— Software Defined Networks, (SDN) : l’introduction d’outils de virtualisation des réseaux
permettent une gestion plus flexible et efficace [2, 56, 1] en s’adaptant à la demande en
trafic et en utilisant les ressources de manières dynamique.

— Connectivité massive : les réseaux mobiles actuels ne sont pas conçus pour supporter un
grand nombre de dispositifs. Les applications de type mMTC ont poussé la recherche
à concevoir des couches physiques et des protocoles adaptés [27].

— multi-antenne : l’utilisation de systèmes multi-antenne permet d’utiliser la dimension
spatiale pour le traitement des signaux. Cet axe de recherche a retenu une grande at-
tention en raison des grands gains promis par l’implémentation d’un nombre important
d’antennes (massive MIMO) [60, 27, 63, 26]. Les méthodes de codage spatio-temporel
augmentent la diversité ou le multiplexage (ou un compromis entre les deux) [113] et
donc améliorent la fiabilité ou le débit des liaisons. Aussi, avec les méthodes de for-
mation de voies, il est possible d’implémenter des filtres spatiaux qui permettent de
diminuer l’interférence et de partager les ressources temps-fréquence.

— Densification : en support aux macro-cellules, l’utilisation de petites cellules (PCs) per-
mettent l’extension de la couverture et de maximiser l’utilisation du spectre [54, 123].
Les réseaux 5G visent des densités nettement plus grandes qu’en 4G (plusieurs centaines
de petites cellules par km2 [123]), ceci permet une réutilisation spectrale plus efficace,
néanmoins le partage des mêmes ressources temps-fréquence et un manque coordina-
tion augmente l’interférence et peut les amener à un régime limité par l’interférence
[54, 93, 107]. Ceci a donc poussé un axe de recherche sur la gestion de l’interférence,
notamment en milieu très dense [54, 123] car la réutilisation de techniques de gestion
d’interférences des réseaux de macro-cellules (interference avoidance, interference co-

ordination, interference cancellation) à densité modérée perdent leur efficacité pour de
fortes densités, car elles deviennent trop complexes à implémenter, nécessitent un fort
surcoût de signalisation ou un connaissance parfaite du canal [72, 60].

Situation de la thèse dans le contexte 5G : Cette thèse s’inscrit sur les deux axes de
recherches de densification de l’infrastructure cellulaire et de systèmes multi-antenne. Plus
particulièrement, elle porte sur l’annulation d’interférences entre petites cellules (small cells)
dans des conditions de forte densité. La densification des réseaux mobiles avec des cellules
de tailles plus petites a été un sujet récurrent à travers les différentes générations de réseaux
[103, 64, 65, 32]. Les réseaux utilisant simultanément de petites et de macro-cellules sont dits
hétérogènes (Heterogeneous Networks, HetNets). Ces derniers peuvent inclure une variété de
petites cellules qualifiées de femto, pico ou micro cellules selon leur rayon de couverture, et
qui peuvent remplir des fonctions de relais [70], de transfert intercellulaire (handover) [106] ou
d’interopérabilité [14]. Une petite cellule est définie comme un point d’accès avec une faible
puissance d’émission, complémentant une macro-cellule en étendant sa couverture et/ou en
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proposant un nouveau service [120]. Un des facteurs permettant d’augmenter le débit dans les
réseaux denses est la réutilisation spatiale des bandes de fréquences. Un autre facteur est la
faible distance émetteur-récepteur, ce qui permet la réception de puissances plus fortes [32, 39]
et donc un point de fonctionnement fort en rapport signal-sur-bruit (Signal-to-Noise Ratio,
SNR). Ces deux derniers facteurs peuvent amener à un régime limité non plus par le bruit
mais par l’interférence.

Influence du duplexage et de la densification sur l’interférence : Les applications
de voix en 2G et 3G utilisent un trafic symétrique entre le lien montant (uplink, UL) et
le lien descendant (downlink, DL), rendant le duplexage à division fréquentielle (Frequency

Division Duplexing, FDD) approprié vu le besoin statique en débit [31]. En contraste, en 4G
l’utilisation d’applications internet sur mobile fait pencher le trafic plus vers le lien descendant,
et le trafic dans les réseaux denses 5G peut être dynamique entre les deux liens [39, 31]. Ceci
rend plus approprié un duplexage à division temporelle (Time Division Duplexing, TDD),
de par sa flexibilité (configurable entre les deux liens) il rend plus efficace l’utilisation des
ressources avec une allocation dynamique [37, 105]. Pour des petites cellules communicant à
courte distance, et visant de bas coûts de réalisation, le TDD présente aussi d’autres avantages,
comme une circuiterie RF plus simple car il ne nécessite pas un filtre isolateur entre les deux
voies d’émission et de réception [96], et de faibles intervalles de garde car les retards de
propagations sont plus faibles [31]. Au niveau réseau, la flexibilité du TDD a un coût en
interférence [39] ; dans les réseaux LTE (Long Term Evoltuion) utilisant du TDD on l’évite
avec une synchronisation terminal à terminal et station de base à station de base [105]. Dans
un contexte dense, les techniques d’allocation flexible et orthogonale des ressources peuvent ne
pas être suffisantes ou difficiles à réaliser pour différentes raisons. En premier lieu le nombre de
terminaux à coordonner est très grand [10, 124], le niveau de l’interférence y est plus grand, à
cause de la densité [10, 72] ou des déploiements privés (e.g. déploiements d’entreprises à accès
restreint) [54]. Enfin les déploiements aléatoires rendent les modèles de réseaux peu denses
inadaptés [39, 72]. En résumé les gains promis par la densification risquent d’être rapidement
absorbés (voire se transformer en pertes à partir d’un certain seuil de densification [38, 71])
par l’interférence si elle n’est pas traitée de manière appropriée [39, 73].

Une illustration de ce phénomène (absorption des gains par l’interférence, due à la dif-
férence entre les réseaux macro peu denses avec les réseaux denses de petites cellules) est
faite dans [39]. Les auteurs y analysent la probabilité de couverture. Cette dernière est cal-
culée comme la probabilité que le rapport signal-sur-interférence-plus-bruit (RSIB, Signal-to-

Interference-plus-Noise ratio, SINR) soit supérieur à 0 dB. Il est intéressant de noter que cette
probabilité n’est pas moyennée spatialement, ce qui permet de visualiser sur les figure 1.1 les
zones de mauvaise couverture (bleues) et les zones de bonne couverture (rouge) :

— Sur les figure 1.1(a) on voit les déploiements de 50, 250 et 2500 petites cellules par km2

sur un réseau macro-cellulaire sectorisé.
— Sur les figures 1.1 (b), (c) et (d) on peut voir la variation de la probabilité de couverture

pour les valeurs de densité précédentes :
— Sur les figures 1.1(b) : un modèle de canal simplifié est utilisé (atténuation d’espace

libre avec une seule pente (single slope path loss model), pas de prise en compte
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des différences de la hauteur entre l’antenne de la station de base et les antennes
des terminaux). Dans ces conditions on n’observe pas de dégradation de la couver-
ture, ce qui supporte les premiers résultats sur les gains linéaires en capacité (en
bits/s/Hz/km2) avec la densification [39].

— Sur les figure 1.1(c) : En communications courte distance, la différence de hauteurs
entre la station de base et les terminaux devient non-négligeable. On peut observer
ici l’effet d’une différence de 8,5m. On remarque clairement qu’en régime très dense
la probabilité de couverture chute considérablement. Une autre différence entre les
réseaux macro et les réseaux denses est un régime de propagation en ligne de mire
(Line-of-sight, LoS ) plus favorable, dû à la faible distance de couverture [39]. Ceci
n’augmente pas seulement la puissance reçue des signaux utiles, mais aussi des
signaux interférents des autres stations de base.

— Sur les figure 1.1(d) : un modèle de propagation du 3GPP plus réaliste est introduit.
On y voit clairement la chute de la probabilité de couverture, dès 50 petites cellules
par km2.

Les petites cellules en quelques chiffres : Le déploiement de petites cellules en milieu
résidentiel a été considéré dès la 3G [33]. Le déploiement résidentiel constituait jusqu’à très
récemment la majeure partie des déploiements de petites cellules sous forme de femto cellules
[73, 39]. Ceci dit en 2017 les déploiements en résidentiel et en entreprises sont quasiment à
égalité avec 1,2 millions de petites cellules [108]. Pour 2025 le Small Cell Forum prévoit une
augmentation considérable des déploiements avec 10,25 millions, dont la majeur partie sont
des déploiement en entreprise (5,5 millions) suivis par les déploiement urbains (2,86 millions)
[108]. En extérieur le déploiement se veut généralement discret et intégré au mobilier urbain :
sur des poteaux (cf. figure 1.2) ou des plaques d’égout (cf. figure 1.3).
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1.2 Gestion et annulation d’interférences

La gestion d’interférences est une fonction essentielle dans les systèmes de communications.
La densification et la multiplication des standards de communication dans des bandes de
fréquences de plus en plus proches augmente le niveau l’interférence. Par exemple, la présence
d’un signal hors bande, passant à travers un circuit non-linéaire peut générer une interférence
en-bande (spurious frequencies) [96], l’impact de ce type d’interférence peut être limité avec
du filtrage fréquentiel. Dans notre contexte, de réseaux hétérogènes (présence de deux couches,
une couche 1 de macro-cellules et une couche de petites cellules) on s’intéresse à le gestion des
interférences en-bande. Ces interférences peuvent être classées en deux catégories [124, 85] :

— Interférence intra-couche : présente entre deux cellules ou de même couche.
— Interférence inter-couches : présente entre deux cellules de couches différentes.

L’efficacité des techniques de gestion d’interférence dépend (entre autres paramètres) du type
d’interférence traité, mais aussi des caractéristiques du réseau : déploiement (aléatoire/planifié,
dense/parcimonieux), centralisé/distribué, disponibilité d’informations a priori (canal, posi-
tions des autres cellules etc.), horloges des différentes cellules synchrones/asynchrone, tech-
nique d’accès multiple etc. Selon ces différentes dépendances une classification des techniques
est faite par [72, 124] en trois catégories :

— Prévention d’interférences (interference avoidance) : consiste à allouer les ressources
(temps, fréquence, codes, espace, puissance) de manière orthogonale entre cellules.
Appliquée à l’interférence inter-couches on peut par exemple partager les bandes de
fréquences entre couches, néanmoins la ressource fréquentielle étant rare et coûteuse
cette technique réduirait l’efficacité [124]. En CDMA (Code Division Multiple Access)
il existe des techniques de sauts temporels (Time Hopping) pour réduire l’interférence
intra-couche [124]. L’OFDMA (Orthogonal Frequency Division Multiple Access) dis-
pose d’une flexibilité permettant une allocation orthogonale des sous-canaux et des
time slots [97]. L’efficacité de ces techniques nécessitent une synchronisation et/ou une
connaissance de l’état des cellules environnantes [97, 124]. De plus, elles sont sensibles
au phénomène d’overwhelming interference, qui survient lorsque la densification dé-
passe un seuil à partir duquel l’efficacité spectrale surfacique (area spectral efficiency)
et la probabilité de couverture commencent à chuter. Ceci est équivalent à une forte
probabilité que le RSIB soit inférieur à 0 dB [72].

— Coordination d’interférence (interference coordination) : quand différentes cellules
peuvent s’échanger des informations à travers une interface centralisée 2 il est possible
de coordonner leurs transmissions afin que l’interférence soit minimisée au niveau des
récepteurs. Par exemple avec la technique ICIC (Inter-Cell Interference Coordination),
on utilise une allocation de ressource conjointe entre petites cellules et macro-cellules.
Ces dernières restreignent leur utilisation des sous-trames associées aux utilisateurs les
plus touchés par l’interférence [77]. Avec la technique CoMP (Coordinated MultiPoint),
on utilise un réseau d’antennes au niveau de chaque cellule et on coordonne leurs émis-
sions afin qu’elles annulent mutuellement l’interférence aux niveau des utilisateurs [77].

1. Une couche du réseau étant définie comme un ensemble de cellules ayant les mêmes caractéristiques

(rayon de couverture, puissance d’émission, méthode d’accès multiple etc.)
2. Comme avec l’interface X2 en LTE.
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Ces techniques ont l’inconvénient de nécessiter un traitement centralisé qui devient
complexe avec la densification. La remontée de l’information sur l’état des différentes
cellules et les canaux associés entraînent un surcoût de signalisation [72] et peut causer
la congestion du lien d’amenée (backhaul) [124].

— Annulation d’interférence (interference cancellation) : ces techniques consistent à re-
construire le signal interférent et à le soustraire du signal reçu [72, 8]. D’un point de vue
de la théorie de l’information, il a été montré qu’un signal interférent très fort ne réduit
pas la capacité [30]. En effet, étant donné qu’il a un fort RSB, il peut être estimé avec
une grande précision. Deux algorithmes d’annulation d’interférences qui sont souvent
utilisés sont le SIC (Successive Interference Cancellation) et le PIC (Parallel Inter-

ference Cancellation). Ils se distinguent par l’ordre dans lequel les différents signaux
interférents sont soustraits des signaux des utilisateurs. Le SIC le fait séquentiellement,
ce qui conduit à une latence et une complexité proportionnelles au nombre d’utilisa-
teurs. Le PIC quant à lui effectue l’annulation d’interférences parallèlement sur tous les
utilisateurs, répétée sur plusieurs étages. Ceci conduit à une latence et une complexité
proportionnelles au nombre d’utilisateurs et d’étages. Ces algorithmes utilisent le do-
maine temporel pour l’annulation d’interférences. Cette dernière peut se faire aussi dans
le domaine fréquentiel ou spatial. L’utilisation d’un système multi-antenne permet une
annulation des interférences dans le domaine spatial, par exemple avec de formation de
voies (beamforming) [117]. Les approches d’annulation d’interférences nécessitent une
bonne estimation du canal, et une large variance des puissances d’interférence [72]. Liu
et al [72] ont montré que l’efficacité spectrale par unité de surface couverte assurée
par le SIC diminue lorsque la variance de la puissance d’interférence diminue avec la
densité.

Approche de gestion d’interférence utilisée dans cette thèse : Dans cette thèse, on se
propose d’explorer les solutions d’annulation d’interférences intra-couche pour les réseaux de
petites cellules (PCs). Plus spécifiquement on s’intéresse aux approches de formation de voies
avec des réseaux d’antennes. En effet, la formation de voies est une fonctionnalité envisagée
pour les PCs en 5G [4]. Sans faire d’hypothèses sur la structure du réseau ou de présence de
techniques de gestion d’interférences dans les couches liaison et réseau, on souhaite évaluer
l’apport d’un réseau d’antennes sur le niveau d’interférences et la capacité. En utilisant un
réseau d’antennes au niveau de la station de base de la petite cellule (que l’on désignera sim-
plement par PC dans la suite), l’objectif est de commander le diagramme de rayonnement, afin
de mettre si possible des lobes en direction des signaux d’intérêt et des nuls en direction des
signaux interférants. Ceci correspond à mettre de forts gains sur les signaux d’intérêt, et de
faibles gains sur les signaux interférants. De plus, cela permet de partager toutes les ressources
temps-fréquence entre cellules et ainsi augmenter la capacité du réseau. D’un point de vue des
communications numériques, la formation de voies peut être vue comme un cas spécial des
techniques multi-entrées multi-sorties (Multiple-Input Multiple-Output, MIMO) [25]. L’utilisa-
tion d’un duplexage TDD présente des avantages aussi pour le MIMO. La réciprocité du canal
peut y être exploitée afin d’estimer le canal que sur un seul lien (montant ou descendant)
[24]. Aussi, le surcoût en signalisation nécessaire pour l’estimation de canal ne dépend que du
nombre d’utilisateurs, ce qui implique qu’une augmentation du nombre d’antennes n’entraîne



14 Chapitre 1. Problématique et état de l’art

pas d’augmentation du surcoût en signalisation.

1.3 Scénario traité

Le scénario applicatif traité dans cette thèse est l’occurrence d’interférence intra-couche,
entre deux petites cellules adjacentes opérant en TDD. En TDD, une petite cellule fonctionnant
en lien descendant peut interférer avec une autre petite cellule fonctionnant en lien montant.
Un tel phénomène est connu sous le nom de cross-slot interference [31]. On se propose donc
d’explorer les solutions d’annulation d’interférences avec de la formation de voies.

Comparaison des bandes millimétriques et des bandes sub-6 GHz : Dans le contexte
de la 5G, la formation de voies a été abondamment traitée pour des applications en bandes
millimétriques [47, 62, 50, 95]. Ces bandes ont une sensibilité sévère au blocage 3, à cause de
la faible profondeur de pénétration, l’absence de diffraction et la puissance d’émission limitée
par l’efficacité des amplificateurs de puissance [9]. Ceci conjugué avec de fortes pertes de
propagation (path loss) place les bandes millimétriques dans un régime limité par le bruit [9,
107]. En comparaison avec les bandes sub 6GHz, la longueur d’onde en millimétrique est plus
petite, ce qui permet l’utilisation d’un plus grand nombre d’antennes dans le même espace, et
donc d’augmenter le gain, la résolution et le RSB par conséquent [102]. Mais la réalisation de
tels systèmes se heurte à différents challenges comme le fait que le coût et la consommation
énergétique soient proportionnels au nombre d’antennes [81]. Une des réponses à ces problèmes
est par exemple l’utilisation la formation de voies hybride (analogique et numérique) avec des
faisceaux pré-calculés dans des codebooks pour l’étage analogique [81, 94, 6, 7, 91, 53]. Ces
travaux se sont concentrés sur le problème de formation de voies avec un alphabet fini, ou la
recherche d’un alignement optimal 4 de faisceaux.

En contraste avec les bandes millimétriques, les pertes de propagation sont moins impor-
tantes dans les bandes sub-6 GHz, ceci favorise l’interférence, d’autant plus que le nombre
d’antennes qu’on peut disposer dans un volume donné est faible. De plus, cela entraîne une
plus grande probabilité d’être dans un régime fort en RSB [102, 22], et faible en RSIB [102].
Il a été observé dans [102] qu’à 2 GHz le RSIB diminue avec la distance inter-sites (Inter-Site

Distance, ISD, la distance entre deux PCs) alors qu’il augmente à 30 GHz. L’interférence entre
cellules joue donc un rôle plus limitant en sub-6 GHz qu’en millimétrique. Pour les raisons
mentionnées auparavant, les petites cellules opérant en sub-6 GHz ne peuvent se contenter
d’un simple alignement de faisceaux à fort gain comme il est possible en millimétrique. Bien
qu’avec un nombre d’antennes plus petit la consommation et le coût seront plus faibles, une
formation de voies entièrement numérique aura des limitations en sub-6 GHz. En effet, à cause

3. Exceptionnellement, ici le terme blocage est entendu comme le phénomène d’obstruction de la propa-

gation d’une onde, et non comme la désensibilisation d’un récepteur à cause d’éléments non-linéaires. Sauf

spécification, on entendra par ce terme dans ce manuscrit toujours le second sens.
4. Dans ce manuscrit l’utilisation de l’adjectif optimal sous-entend que la solution obtenue minimise globa-

lement une fonction coût donnée. L’adjectif sous-optimal quant à lui sous-entend qu’un algorithme ne garantit

pas que la solution atteint le minimum global.
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d’une dynamique limitée, les CANs (Convertisseurs Analogique-Numérique) peuvent être sa-
turés et les signaux utiles bloqués par une forte interférence [96, 125]. Pour ces raisons, notre
scénario considère plus spécifiquement la formation de voies hybride, car elle permet un filtrage
analogique des bloqueurs 5 avant numérisation.

Bilan de liaison sur un canal simplifié : Afin d’illustrer le niveau de l’interférence dans
notre scénario, on se propose de faire un bilan de liaison avec le modèle de propagation en
espace libre de Friis. Cf. la figure 1.4. Ceci nous permet d’avoir un ordre de grandeur des
puissances des différents signaux au niveau de la station de base en lien montant. Avec un
émetteur équipé d’une antenne de gain Ge excitée avec une puissance Pe, un récepteur situé
à une distance D et équipé d’une antenne de gain Gr recevra une puissance Pr :

Pr = Pe.Ge.Gr.
( λ

4πD

)2
(1.1)

où λ est la longueur d’onde. Avec les considérations suivantes :
— On considère le pire cas, où la PC2 opère en lien descendant et forme un faisceau à

l’aide de nr = 32 antennes, vers l’équipement de l’utilisateur associé (EU2).
— L’utilisateur d’intérêt EU1 pour la PC1 se trouve en bord de cellule à une distance

DUP = 50 m (Distance Utilisateur-Petite Cellule).
— Les deux PCs sont séparées par une distance DIS = 100 m (Distance Inter-Site).
— Les éléments des réseaux sont supposés omnidirectionnels, et leurs gains sont fixés à

0 dBi.
— Le diagramme de rayonnement du réseau de la PC2 est supposé pointer en direction

de la PC1, avec un gain de GPC2 = 20 log10(nr) = 24 dBi.
— On considère que les liaisons se font sur la même porteuse fp = 3.5 GHz, et sur une

largeur bande de B = 20 MHz.
— Un niveau de bruit thermique de N = −101 dBm, et le facteur de bruit de la PC2 est

supposé de 0 dB.
On trouve un RSB = 24 dB, et un rapport signal à interférence RSI = −48 dB. Ce bilan de
liaison sert à donner un ordre de grandeur des puissances des différents signaux. On remarque
qu’en cohérence avec ce que l’on a présenté sur les réseaux denses TDD en bandes sub-
6 GHz l’interférence en cas de cross-slot peut être très forte, tout en étant dans un régime
fort en RSB. Une évaluation précise des paramètres décrivant le scénario dépasse le cadre
de la thèse. L’obtention des statistiques du RSI, du débit ou de la probabilité de couverture
dépendent du modèle de propagation utilisé, du modèle de canal spatial, des statistiques de
déploiement et des différentes méthodes de gestion d’interférences considérés. Ces résultats
sont assez complexes à obtenir et nécessitent souvent des simulations au niveau réseau. Pour
des études plus précises le lecteur peut s’orienter vers [39, 22, 102, 71, 38, 37, 33].

5. Le terme bloqueur est entendu ici (et dans tout le manuscrit, sauf spécification) comme un interféreur

puissants engendrant le phénomène de désensibilisation [96].
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Figure 1.4 – Exemple d’un bilan de liaison à l’aide de l’équation de Friis appliqué à notre
scénario de cross-slot interference en TDD. APR la perte de propagation sur une distance R.

1.4 Généralités sur la formation de voies

Les techniques de formation de voies reposent sur des propriétés de propagation spatio-
temporelles des ondes électromagnétiques ou acoustiques. En utilisant plusieurs capteurs on
reçoit le signal retardé (et éventuellement atténué) selon une loi qui dépend de la géométrie
du réseau. En appliquant des poids et en combinant les signaux des différents capteurs, il
est possible d’obtenir des interférences constructives (en sommant des signaux en phase) ou
destructives (en sommant des signaux en opposition de phase) dans des directions différentes.
Le même raisonnement peut être fait de manière analogue en émission. La réponse spatiale
d’un formateur de voies (FdV) est connue sous le nom de diagramme de rayonnement. Ce
diagramme est une courbe décrivant le gain que recevrait un signal mono-trajet en fonction de
sa direction d’arrivée. Il dépend de la réponse spatiale de chaque élément, de la géométrie du
réseau, et des poids apposés en sortie de chaque élément. La synthèse d’un formateur de voies
à partir de spécifications spatiales (un ensemble de valeurs de gains associés à des directions
d’arrivée) s’apparente à la synthèse d’un filtre dans le domaine fréquentiel. Pour cette raison,
les termes filtre spatial et formateur de voies sont souvent utilisés de manière interchangeable
dans la littérature.

On retrouve l’utilisation des FdV dans plusieurs domaines, notamment en RADAR (Radio

Detection And Ranging), en SONAR (Sound Navigation And Ranging), en communications
numériques, en sismologie, en exploration pétrolière, en radioastronomie etc. [114]. Dépendant
de l’application, les capteurs peuvent être des antennes, des séismographes ou des microphones.
Chaque application (et le capteur qui lui est associé) a des spécificités (bandes de fréquences,
phénomènes intrinsèques à la propagation des ondes dans ces bandes, imperfections des équi-
pements etc), néanmoins elles partagent toutes une partie du formalisme mathématique. Dans
cette section on présentera le formalisme du point de vue des communications numériques. On
commencera par le modèle à bande étroite, par sa simplicité il permet d’arriver à un modèle
de canal instantané linéaire (simple gain). La section (1.4.2) présente ce modèle linéaire dans
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le cas d’un canal multi-trajet, celui-ci reste valable si le canal est non-sélectif en fréquence.

1.4.1 Modèle à bande étroite

Soit un utilisateur équipé d’un mobile mono-antenne et émettant vers une station de base
équipée de nr antennes. Le signal analytique associé au signal utile reçu au niveau d’une
antenne de référence 6 peut être modélisé comme :

xp(t) = x(t)ej2πfpt (1.2)

Où x(t) est le signal utile, complexe en bande de base, et fp la fréquence porteuse. Notons ∆τ

le retard de propagation entre l’antenne de référence et une antenne arbitraire du réseau. Le
signal reçu sur une antenne arbitraire du réseau peut s’écrire en fonction de xp(t) :

xp(t−∆τ) = x(t−∆τ)ej2πfpte−j2πfp∆τ (1.3)

Si le signal a une bande passante B, le signal en bande de base retardé s’écrit comme :

x(t−∆τ) =

∫ B/2

−B/2
X(f)e−j2πf∆τej2πftdf (1.4)

L’hypothèse bande étroite est formulée en estimant que le produit B∆τ ≪ 1 [88, 114], ce qui
nous conduit à écrire :

e−j2πf∆τ ≃ 1 pour f ∈ [−B/2, B/2] (1.5)

x(t−∆τ) ≃
∫ B/2

−B/2
X(f)ej2πftdf = x(t) (1.6)

xp(t−∆τ) ≃ xp(t)e
−j2πfp∆τ (1.7)

Le signal reçu sur l’antenne arbitraire est donc le signal reçu sur l’antenne de référence, déphasé
de 2πfp∆τ . Le retard propagation ∆τ dépend de φ l’angle d’arrivée du signal et de la distance
d entre les deux antennes. Par exemple sur un réseau linéaire uniforme (cf. figure 1.5), on a :

∆τ =
d

c
sin(φ) (1.8)

où c est la vitesse de la lumière. En incluant un modèle de bruit, et la perte de propagation,
le signal équivalent en bande de base, en sortie de la kième antenne s’écrit de la forme :

yk(t) = hkx(t) + nk(t) (1.9)

avec hk = hPLe−j2πfp∆τk (1.10)

Où nk(t) est le bruit thermique supposé blanc, et suivant une loi normale complexe circulaire
CN (0, σ2

n), h
PL est la perte de propagation et yk(t) est le signal en sortie de l’antenne. On

6. Sans perte de généralité on peut considérer qu’au niveau d’une antenne de référence, ce signal est reçu

avec un retard nul.
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Figure 1.5 – Propagation d’une onde plane sur un réseau linéaire uniforme. L’antenne 1 est
prise comme référence des retards.

notera que dans le modèle à bande étroite, la réponse impulsionnelle du canal est un Dirac,
c’est-à-dire qu’il est non-sélectif en fréquence. Le modèle précédent peut être réécrit de manière
vectorielle :

y(t) = hx(t) + n(t) (1.11)

Cette dernière équation nous permet de noter que l’hypothèse de bande étroite aboutit à
un modèle de canal linéaire. Ainsi, les approches de traitement du signal reposant sur les
résultats d’algèbre linéaire sont directement applicables. L’hypothèse de bande étroite n’est pas
à confondre avec l’hypothèse de propagation mono-trajet, c’est ce qu’on propose de distinguer
dans la section suivante.

1.4.2 Multi-trajet et sélectivité en fréquence

Un canal de propagation peut être composé de plusieurs trajets avec des retards de pro-
pagation différents. En considérant un nombre fini de trajets, le modèle de l’équation (1.11)
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se généralise en un canal stationnaire sélectif en fréquence [88] comme suit :

y(t) =

∫ +∞

−∞
h(τ)x(t− τ)dτ + n(t) (1.12)

h(τ) =
L−1
∑

l=0

hlδ(τ − τl) (1.13)

hl =
L′−1
∑

l′=0

hPL
ll′ v(φll′) (1.14)

à chaque retard 7 τl correspond une groupe de L′ trajets d’iso-retard (c’est-à-dire de même
retard, au regard de la résolution temporelle) dont les pertes de propagation sont les coefficients
hPL
ll′ . Ce groupe de micro-trajets est identifié comme un macro-trajet. Les macro-trajets sont

au nombre de L. À chaque micro-trajet correspond un angle d’arrivée φll′ . Le symbole v(φll′)

désigne le vecteur de pointage (steering vector), il dépend de la géométrie du réseau cf. section
1.6. L’angle φll′ désigne la direction d’arrivée du trajet l′ associée au groupe d’iso-retard l.
Enfin, on peut sans restriction noter les retards dans un ordre croissant :

τ0 ≤ τ1 ≤ . . . ≤ τL−1 (1.15)

On considère que le signal x(t) a une bande limitée à [−B/2, B/2] ; on peut donc l’écrire en
fonction des échantillons x[m] prélevés à une fréquence fe = B de la manière suivante [113] :

x(t) =
∑

m

x[m]sinc(Bt−m) (1.16)

Ce qui nous amène à :

y(t) =
∑

m

x[m]

L−1
∑

l=0

hlsinc(Bt−Bτl −m) + n(t) (1.17)

Enfin, l’échantillonnage de y(t) à la même fréquence fe nous donne :

y[m′] =
∑

m

x[m]

L−1
∑

l=0

hlsinc(m
′ −Bτl −m) + n[m′] (1.18)

En notant m′ −m = m̃, on a :

y[m′] =
∑

m̃

x[m′ − m̃]

L−1
∑

l=0

hlsinc(m̃−Bτi) + n[m′] (1.19)

Cette dernière équation nous permet d’identifier le canal à temps discret comme suit :

h[m̃] =
L−1
∑

l=0

hlsinc(m̃−Bτl) (1.20)

7. Dans ce manuscrit on utilisera la lettre τ pour désigner un retard de propagation entre l’émetteur et le

récepteur, et ∆τ pour désigner le retard de propagation entre deux antennes.
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Si la largeur de bande B est inférieure à la bande de cohérence du canal Bc, on peut considérer
que le canal est plat en fréquence, autrement dit, si :

B(τL−1 − τ0)≪ 1, (1.21)

alors :

h[m̃] ≃















L−1
∑

l=0

hlsinc(Bτl) si m̃ = 0

0 si m̃ 6= 0

(1.22)

De là on peut déduire le modèle à temps discret :

y[m′] = h[0]x[m′] + n[m′] (1.23)

Par soucis de concision, on omettra l’indice de temps discret m′ dans les prochaines sections.
Cette dernière équation nous permet de noter que sous hypothèse de bande étroite, un canal
multi-trajet peut aboutir à un modèle de canal linéaire. Ceci vaut si les retards associés aux
micros-trajets forment un seul macro-trajet, c’est-à-dire si leur énergie est essentiellement
localisée dans un intervalle temporel de largeur 1/Bc.

1.5 Modèle linéaire de formation de voies

Une fois le signal reçu, on peut combiner les sorties des différentes antennes afin de rehaus-
ser le signal. Cette opération peut être modélisée comme une combinaison linéaire des sorties
des antennes avec des poids w = [w1 . . . wnr ]

T . Cette opération est schématisée sur la figure
1.5. Le but est de donner une estimation x̂ du signal utile x :

x̂ = wHy (1.24)

Généralement les éléments de w sont complexes (pris dans Cnr) et leur choix peut se faire
en minimisant une fonction coût ou en maximisant une fonction utilité. Par exemple, le filtre
adapté (FA) wFA s’obtient en maximisant le RSB [113]. Dans ce cas, on a :

wFA = h (1.25)

Dans un canal mono-trajet de direction d’arrivée φt, le vecteur de canal s’écrit de la manière
suivante :

h = hPLv(φt) (1.26)

Dans ce cas, les poids du filtre adapté sont de la forme :

wk ∝ ej2πfp∆τk (1.27)

à savoir qu’ils sont de module constant ou à phase uniquement (phase-only). Il existe donc des
filtres spatiaux dans des ensembles plus restreints que Cnr , ce type de filtres est généralement
attrayant pour une implémentation analogique, car il permet de s’affranchir des atténuateurs
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pour la réalisation d’un poids dans C. Néanmoins, le calcul d’un filtre w phase-only est plus
complexe si on souhaite annuler les interférences.

Dans le cas où il existe nU utilisateurs, on peut définir un vecteur de signaux utiles x, une
matrice de canal H et une matrice de FdV W grâce aux équations suivantes :

x = [x1 . . . xnU
]T ,

H = [h1 . . .hnU
],

W = [w1 . . .wnu ],

y = Hx+ n,

x̂ = WHy.

(1.28)

(1.29)

(1.30)

(1.31)

(1.32)

On soulignera que ces dernières équations servent de base pour modéliser notre scénario, à
savoir multiple utilisateurs en lien montrant et un traitement linéaire à la PC tenant compte
de la présence de nB bloqueurs. Dans ce cas, le signal reçu au niveau de la PC s’écrit de la
manière suivante :

y = Hx+HBxB + n (1.33)

Où HB et xB sont respectivement la matrice canal des bloqueurs, de dimension nr × nB et le
signal associé aux bloqueurs, de dimension nr × 1.

1.5.1 Implémentation analogique

L’implémentation analogique, représentée sur la figure 1.7 a été la première approche histo-
riquement [117]. La synthèse de réseaux phasés [75] utilise principalement des déphaseurs afin
de former des faisceaux contrôlables électroniquement en finesse et en angle de pointage. Des
amplitudes variables sont aussi parfois utilisées afin d’apodiser le diagramme de rayonnement,
c’est-à-dire de maitriser le niveau des lobes secondaires [75]. Si on utilise des amplitudes et
des phases, les poids seront généralement complexes, à savoir :

wk ∈ C, (1.34)

tandis que si on utilise des phases uniquement cf. figure 1.6, les poids appartiennent à l’en-
semble suivant :

wk ∈MC = {w ∈ C
∣

∣ |w| = M}. (1.35)

La figure 1.7 montre un schéma bloc d’un FdV analogique avec 4 antennes, 2 chaînes RF, et
utilisant des amplitudes et des phases variable. Cette implémentation permet le multiplexage
de 2 signaux et nécessite de diviser la puissance en 2 (le nombre de chaines RF) à la sortie de
chaque antenne. L’implémentation équivalente utilisant des phases variables uniquement est
représentée sur la figure 1.8.

L’approche des réseaux phasés conçoit le réseau d’antennes en partant de spécifications
sur le diagramme de rayonnement. En utilisant l’analogie avec le filtrage fréquentiel, l’ap-
proche de synthèse de filtres a été abondamment utilisée dans la littérature [75]. On citera
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w ∈ C w ∈MC

Figure 1.6 – Schéma bloc de réalisation des poids complexes et à module constant.

notamment les approches de Dolph-Chebyshev et de Woodward. L’implémentation analogique
a plusieurs avantages. Sa réalisation avec des déphaseurs permet un faible coût et une bonne
efficacité énergétique [5, 4]. De plus elle permet de facilement régler la forme du diagramme
de rayonnement et de le pointer vers la direction de propagation dominante [9]. Malgré cela,
la formation de voies analogique a des limitations matérielles. En pratique les déphaseurs ont
des pertes d’insertion et peuvent introduire des non-linéarités s’ils contiennent des composants
actifs [50]. En outre, ils peuvent prendre un nombre fini d’états, et ont besoin d’étalonnage,
ce qui restreint la flexibilité de réglage d’un lobe principal ou d’un nul [50], et rend l’optimisa-
tion de leurs valeurs NP-difficile (Non-Polynomiale) [4]. Pour des applications à multiplexage
spatial, cette implémentation requiert un diviseur de puissance, ou un partitionnement en
sous-réseaux [9, 50, 4]. Pour des applications où le niveau des lobes secondaire n’est pas suf-
fisant pour rejeter les interférences, elle peut être sensible aux interférences inter-utilisateurs
[62] ou inter-cellules, et nécessitera un réglage complémentaire des phases pour les annuler
[49]. Enfin, en large bande, quand on a :

1≪ B(τL−1 − τ0), (1.36)

l’extension d’une solution analogique à bande étroite vers un fonctionnement en large bande
est difficile, à cause de la réponse scalaire constante des déphaseurs [62, 6, 57]. Autrement dit,
le réglage du déphasage à une fréquence donnée l’impose sur toute la plage des fréquences,
c’est-à-dire les valeurs de déphasage ne sont pas réglables indépendamment sur toutes les
fréquences.

1.5.2 Implémentation numérique

Le progrès de l’électronique numérique a permis le transfert d’un certain nombre de fonc-
tions analogiques sur des processeurs. L’implémentation numérique d’un FdV, représentée sur
la figure 1.9, permet une plus grande flexibilité, ainsi qu’un contrôle plus précis des poids,
en module et en phase. Les approches les plus souvent utilisées consistent à optimiser des
métriques liées à la qualité du signal, comme le RSIB ou l’erreur quadratique moyenne (Mean

Square Error, MSE ). On citera notamment le filtre de Capon et ses dérivés [29, 48, 67]. Enfin
l’extension des méthodes de formation de voies en bande étroite se prêtent plus facilement
à une extension en large bande, grâce à une simple transformation des traitements dans le
domaine fréquentiel [62]. Néanmoins l’implémentation numérique nécessite l’utilisation d’un
CAN et d’une chaîne RF par antenne, et ses performances ainsi que sa consommation sont
proportionnels au nombre de bits des CANs [9].

La dépendance des performances au nombre de bits trouve son importance en présence
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+RFCAN

+RFCAN

FdV Analogique A

yya = AHy

Figure 1.7 – Schéma bloc d’un FdV analogique avec 4 antennes, 2 chaînes RF, des amplitudes
et des phases variables. Les blocs RF englobent tous les traitements de mixage et filtrage
analogique nécessaires avant la numérisation.
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+RFCAN

+RFCAN

FdV Analogique A

yya = AHy

Figure 1.8 – Schéma bloc d’un FdV analogique avec 4 antennes, 2 chaînes RF et des phases
variables uniquement. Les blocs RF englobent tous les traitements de mixage et filtrage ana-
logique nécessaires avant la numérisation.
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RFCAN
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FdV numerique D

y

x̂ = WHy

Figure 1.9 – Schéma bloc d’un FdV numérique avec 4 antennes, 4 chaînes RF.

d’interféreurs forts. En effet, dans un tel cas, la dynamique du signal reçu et le rapport signal-
à-interférence imposent un nombre de bits supérieur au cas sans interférence, ce qui se traduit
directement par une consommation énergétique plus grande [116, 115]. Qualifier un interféreurs
de fort dépend du contexte et de l’application visée. Dans notre cas, on utilisera ce terme
si le RSI < 0 dB, c’est-à-dire si l’interférence est plus forte que le signal utile. [115]. Une
dynamique insuffisante entraînera une numérisation ineffective du signal et une perte totale
de l’information.

1.5.3 Implémentation hybride

Une implémentation hybride, comportant un étage analogique suivi d’un étage numérique
a été récemment proposée dans la littérature [81, 50]. Son but est de tirer parti des avantages
des implémentations analogique et numérique, tout en atténuant leurs inconvénients respec-
tifs. Comparée à l’implémentation entièrement numérique, elle permet de réduire le nombre
de CANs, et donc la consommation énergétique. L’étage analogique permet un filtrage de l’in-
terférence avant numérisation, ce qui rend possible une diminution de la résolution des CANs
[115]. La flexibilité de l’étage numérique permet, quant à elle, une séparation précise des si-
gnaux utiles et une réjection des interférences résiduelles. Dans l’implémentation hybride, la
matrice de formation de voies W est décomposée en un produit de deux matrices analogique
A de taille nr × nRF et numérique D de taille nRF × nU , où nRF est le nombre de chaînes
RF :

W = AD (1.37)
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+RFCAN

+RFCAN

FdV Analogique AFdV Numerique D

yya = AHyx̂ = DHAHy

Figure 1.10 – Schéma bloc d’un FdV hybride, à complexité complète, avec 4 antennes et 2
chaînes RF.

+RFCAN

+RFCAN

FdV Analogique AFdV Numerique D

yya = AHyx̂ = DHAHy

Figure 1.11 – Schéma bloc d’un FdV hybride à complexité réduite, avec 4 antennes, 2 chaînes
RF.
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Le choix des dispositifs RF qui réalisent les poids analogiques influence l’ensemble dans
lesquels ces derniers varient. Si on choisit des amplificateurs et des déphaseurs alors :

aij ∈ C, i ∈ {1, . . . nr}, j ∈ {1, . . . , nRF }, (1.38)

si on choisit des déphaseurs uniquement ils seront dans un ensemble plus restreint

aij ∈MC, i ∈ {1, . . . nr}, j ∈ {1, . . . , nRF }, (1.39)

et donc à module constant, cf. figure 1.6. Le nombre d’antennes connectées à chaque chaîne
RF influence la complexité RF et la présence ou pas d’un élément non-nul dans la matrice A.
Ainsi si une antenne i n’est pas connectée à la chaîne RF j alors :

aij = 0, i ∈ {1, . . . nr}, j ∈ {1, . . . , nRF }. (1.40)

Il existe deux principales architectures de connectivité RF, l’architecture à complexité
complète (figure 1.10), où chaque antenne est connectée à toutes les chaînes RF, elle nécessite
un diviseur de puissance en sortie des antennes, et l’architecture à complexité réduite
(figure 1.11) où chaque antenne n’est connectée qu’à une seule chaîne RF, et ne nécessite pas de
diviseur de puissance. L’équation (1.37) peut aussi modéliser les implémentations entièrement
numérique (full digital) et entièrement analogique (full analog) comme des cas spéciaux. Le
tableau 1.1 résume les ensembles d’appartenance ou les valeurs particulières que prennent A,
D et nRF dans chaque implémentation.

Full Digital Hybrid Full Analog

A Inr Cnr×nRF Cnr×nU

D Cnr×nU CnRF×nU Inu

nRF nr [nU , nr] nU

Table 1.1 – Ensembles d’appartenance et valeurs particulières de A, D et nRF dans chaque
implémentation.

De là on peut déduire le modèle général du FdV hybride, comme suit :

x̂ = DHAHy,

x̂ = DHAH(Hx+ n).

(1.41)

(1.42)

On notera que ce modèle suppose des CANs à résolution infinie. La prise en compte du CAN
dans le modèle se fera dans un chapitre ultérieur.

1.5.4 Dimensions des matrices de formation de voies

Un système MIMO permet de multiplexer un nombre de signaux au plus égal au rang de
la matrice de canal [113, p294]. Si on souhaite multiplexer nU utilisateurs il faudra donc que :

nU ≤ rang{H} (1.43)
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Afin de conserver cette inégalité sur le canal équivalent après formation de voies, à savoir le
canal DHAHH, il faudra donc que :

nU ≤ rang{ DHAHH} ≤ min(nU , nr, nRF ) (1.44)

L’inégalité de droite vient de la propriété du rang d’un produit de matrices. Une condition
suffisante pour respecter ces deux inégalités est :

min(nu, nr, nRF ) = nU (1.45)

De là, découle les inégalités suivantes :

nU ≤ nr (1.46)

nU ≤ nRF (1.47)

(1.48)

Un des avantages de la formation de voies hybride par rapport au tout numérique, est
de pouvoir utiliser moins de chaînes RF, on imposera donc naturellement que ce nombre soit
inférieur au nombre d’antennes :

nRF ≤ nr (1.49)

La figure 1.12 schématise les tailles et les éléments des différentes matrices de l’équation (1.41).

Le nombre de coefficients Ncoefs intervenant dans le filtrage spatial diffère selon l’architec-
ture RF utilisée. La table 1.2 résume le nombre de chaines RF, le nombre de coefficients dans
chaque étage ainsi que le nombre total de coefficients Ntot. L’implémentation tout analogique
offre le nombre le plus faible de chaînes RF, où ce nombre est imposé égal au nombre d’utili-
sateurs. En contraste, l’implémentation tout numérique nécessite un nombre de chaînes RF le
plus grand, à savoir égal au nombre d’antennes. Dans une implémentation hybride, ce nombre
peut être choisit de façon flexible entre le nombre d’utilisateurs et le nombre d’antennes.

Tout
Analogique

Tout
Numérique

Hybride Complexité
Complète

Hybride Complexité
Réduite

Numérique Analogique Numérique Analogique
Ncoefs nr × nU nr × nU

nU × nRF nRF × nr nU × nRF nr

Ntot nRF × (nU + nr) nU × nRF + nr

nRF nU nr nU ≤ nRF ≤ nr nU ≤ nRF ≤ nr

Table 1.2 – Tableau des nombres de coefficients de formation de voies par étage et total pour
les différentes implémentations.
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Figure 1.12 – Schéma des matrices x̂, D, A, et y pour 8 antennes et 2 utilisateurs.
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1.6 Caractéristiques des réseaux d’antennes

Le choix de l’arrangement des éléments du réseau conditionne les degrés de liberté de
contrôle du faisceau, ainsi que sa dépendance par rapport à l’angle de pointage. Les réseaux
planaires permettent de contrôler le faisceau dans les plans azimutal et d’élévation, tandis que
les réseaux linéaires n’en permettent qu’un. Dans cette thèse, on s’est focalisé sur deux géomé-
tries : linéaire et circulaire. Ces derniers sont représentés sur la figure 1.13. Une taxonomie plus
générale des géométries du réseau peut être trouvée dans [114]. Dans cette section on définira
deux caractéristiques principales des réseaux d’antenne : le diagramme de rayonnement et la
résolution.

1.6.1 Diagramme de rayonnement

Quand on utilise des éléments identiques (mêmes caractéristiques physiques, géométriques
et orientation), le diagramme de rayonnement d’un réseau d’antennes correspond au produit
du gain d’un seul élément et du facteur de réseau [13]. Le facteur de réseau ne dépend que de
la géométrie du réseau. Si les éléments sont isotropes, le diagramme de rayonnement normalisé
est :

g(φ, φ0) =
1

nr
|wH(φ0)v(φ)| (1.50)

Où φ et φ0 sont respectivement les angles d’azimut et de pointage. v(φ) est le vecteur de
pointage du réseau. La géométrie du réseau conditionne les retards entre les différents éléments
et donc les différences de phase ϕk entre le kième et un élément de référence. Dans le cas général
le vecteur de pointage s’écrit comme [114] :

v(φ) = [1, e−jϕ2 , . . . , e−jϕnr ]T (1.51)

X (Endfire)

Y (Broadside)

φ

: ULA element

: UCA element

d

r

Figure 1.13 – Réseaux d’antennes linéaire et uniforme.
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Pour les géométries linéaires uniformes (Uniform Linear Array, ULA) et circulaires uniformes
(Uniform Circular Array, UCA), les différences de phases s’écrivent comme [13] :

ϕk =







2πkd sin(φ) ULA

2πr sin(φ− 2π
k

nr
) UCA

(1.52)

Où d est la distance inter-antenne du ULA et r le rayon du UCA. Les distances sont normalisées
par rapport à la longueur d’onde porteuse. En utilisant les formules (1.52), (1.51) et (1.50),
on obtient les expressions suivantes pour les diagrammes de rayonnement [13] :

gULA(φ, φ0) =
∣

∣

∣

1

nr
.
sin

(

nrπd(sin(φ)− sin(φ0)
)

sin
(

πd(sin(φ)− sin(φ0)
)

∣

∣

∣
(1.53)

gUCA =
∣

∣

∣

+∞
∑

m=−∞

Jm.nr(2πρ)e
jm.nr(π/2−ξ)

∣

∣

∣ (1.54)

ρ = r
√

(cos(φ)− cos(φ0))2 + (sin(φ)− sin(φ0))2 (1.55)

ξ = tan−1
( sin(φ)− sin(φ0)

cos(φ)− cos(φ0)

)

(1.56)

Où Jp(x) est la fonction de Bessel de première espèce.

1.6.2 Résolution d’un faisceau

La résolution d’un faisceau se définit comme l’ouverture angulaire du lobe principal où le
diagramme de rayonnement normalisé est entre 1 et un niveau donné. Ce niveau est usuelle-
ment de -3 dB, ce qui donne la résolution à mi-puissance. Il s’agit du pouvoir de focalisation
dans un secteur angulaire apporté par l’antenne. Par analogie avec un filtre dans le domaine
fréquentiel, la résolution d’un faisceau représente la bande passante. La résolution dépend
généralement de l’angle de pointage φ0. Toutefois, elle peut en être indépendante si le ré-
seau présente une symétrie. La figure 1.14 montre la variation de la résolution pour un filtre
adapté quand le faisceau pointe vers 0◦ et 70◦. Les réseaux linéaires ont une résolution à va-
leur minimale (c’est-à-dire une meilleure résolution) vers la direction perpendiculaire à l’axe
d’alignement (broadside). On peut approximer la largeur de faisceau de l’ULA à mi-puissance
autour du broadside par [13] :

BW ≃ 0.886

nrd cos(φ0)
[◦] (1.57)

Les figures 1.15 (a) et (b) montrent la variation de la résolution en fonction de l’angle de
pointage. On remarque qu’à partir de 8 antennes la résolution de l’UCA devient constante
quelque-soit l’angle de pointage. Ceci est dû à la symétrie du réseau. Tandis que pour l’ULA

la résolution atteint des valeurs plus faibles vers le broadside et plus grande vers l’endfire. Sur
la figure 1.16, on a tracé la moyenne de la résolution sur 360◦ de pointage. On remarque qu’en
moyenne les deux géométries sont équivalentes mais que l’ULA a une variabilité plus grande
que l’UCA qui a un écart-type nul.
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(a) Diagramme de rayonnement d’un filtre

adapté pointé vers 0◦, pour les géométries cir-

culaires et linéaires.

(b) Diagramme de rayonnement d’un filtre

adapté pointé vers 70◦, pour les géométries

circulaires et linéaires.

Figure 1.14 – Diagrammes de rayonnement pour les géométries circulaires et linéaire pointant
vers 0◦ et 70◦

(a) Variation de la résolution à -3 dB en fonc-

tion de l’angle de pointage. Courbe théorique

obtenue avec l’équation (1.57). Courbes expé-

rimentales obtenues en calculant le diagramme

de rayonnement à chaque point d’angle de

pointage et en y mesurant la résolution.

(b) Variation de la résolution expérimentale à

-10 dB en fonction de l’angle de pointage pour

différentes valeurs de nombre d’antennes.

Figure 1.15 – Variation de la résolution en fonction de l’angle de pointage.
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Figure 1.16 – Variation de la moyenne et de l’écart-type de la résolution en fonction du
nombre d’antennes. Pour chaque point la valeur de l’ordonnée est obtenue en calculant la
moyenne et l’écart-type à partir de la fig 1.15.

1.7 État de l’art de la formation de voies hybride

Le problème de formation de voies hybride a été traité dans la littérature sous différents
modèles de canaux et différents scénarios. L’utilisation de modèles de canaux millimétriques,
ou avec des configurations proches (nombre limité de trajets, de fortes pertes de propagation,
grand nombre d’antennes et massive MIMO) a été dominante. La contrainte de phase unique-
ment (cf. l’éq (1.35)) étant non-convexe, les travaux se sont principalement concentrés sur le
calcul de la matrice A. Différentes fonctions coût ont été utilisées, notamment le RSIB par
utilisateur, la capacité par utilisateur ou la somme-capacité. On présentera dans cette section
une sélection d’articles traitant un scénario proche du nôtre.

L’optimisation d’un FdV sous contrainte phase-only a été introduite par Smith dans [109].
Dans cet article, l’auteur traite le problème de maximisation locale du RSIB, en adaptant les
méthodes classiques d’optimisation (Newton, Gradient) sur une topologie de tore (l’espace des
vecteurs phase-only peut être décrit géométriquement par un tore de dimension nr) au lieu
d’un espace euclidien.

L’idée d’utiliser simultanément un étage numérique et un étage analogique pour la forma-
tion de voies point-à-point a été introduite par Molisch et al. dans [126]. Dans un scénario sans
interférences, les auteurs y décrivent les solutions optimales en RSB et en Capacité pour des
poids analogiques non-contraints, ainsi qu’une solution sous-optimale pour le cas phase-only.
Pour ce dernier cas, les auteurs utilisent l’approche simple qui consiste a extraire les phases de
la solution optimale pour le cas non-contraint. Dans le chapitre 3, on utilisera cette approche
sur notre scénario et on y évaluera les pertes en RSIB qui en résultent.
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Wagner et al. [118] se sont intéressés au problème de formation de voies unitaire (c’est-à-
dire la matrice de formation de voies est unitaire) en lien descendant. Une matrice de formation
de voies unitaire permet une robustesse aux erreurs d’estimation de canal, et amène à des
performances proches de la capacité du canal. La contribution des auteurs est une méthode de
conception d’une matrice de formation de voies à entrées de module constant. Garder le module
des poids constant permet de préserver une puissance d’émission par antenne constante, ce
qui évite des comportements non-linéaires de la chaîne RF.

Wiesel et al. [122] ont traité le problème avec un critère zero-forcing (ZF ) en lien des-
cendant avec des contraintes de puissance par antenne. Ces contraintes sont motivées par le
fait qu’en pratique l’amplificateur avant antenne ne peut sortir des valeurs de puissances non-
bornées. Le choix du ZF (c’est-à-dire forçage à zéro stricte de l’interférence) est dû au fait
qu’il garde une complexité modérée malgré sa sous-optimalité. La solution optimale (c’est-à-
dire maximisant la somme-débit) dirty paper coding, DPC est quant à elle trop complexe [89,
118]. Dans [110], Sohrabi et Yu se concentrent sur le problème de maximisation simultanée
de la capacité en transmission et en réception, dans un scénario point-à-point (single user

MIMO) avec une contrainte phase-only. Ils montrent que ce soit en transmission (Tx) ou en
réception (Rx) ce problème se réduit au problème de maximisation de la somme-capacité avec
des contraintes de puissance par antenne, résolu par [90].

Dans [99], les auteurs montrent la différence de performances sur l’étage numérique entre
un filtre adapté et un simple pointage de faisceau en présence de multi-trajet. En effet, en
présence de multi-trajet, pointer le faisceau vers le trajet le plus fort n’est pas suffisant afin
de maximiser le RSB. Dans cette situation, un filtre adapté combinera l’énergie de tous les
trajets en pointant un faisceau sur chaque trajet, et ce proportionnellement à leur puissance.
Les auteurs y montrent aussi le gain donné par l’utilisation d’un étage de formation de voies
analogique (en plus de l’étage numérique).

L’intérêt en terme de consommation énergétique de la formation de voies hybride est
montré dans [104]. Cet article montre que dans des conditions de propagation mono-trajet, il y
a une équivalence en terme d’efficacité spectrale entre une solution ZF entièrement numérique
et une solution hybride. Cette solution hybride consiste à choisir dans l’étage numérique la
solution ZF, et utiliser l’étage analogique pour un simple pointage des faisceaux. Avec une
efficacité spectrale équivalente, l’implémentation hybride donne une consommation énergétique
plus faible.

Li et al. [68] ont traité le problème d’interférences entre utilisateurs en lien montant. La
présence de multi-trajet et un nombre limité de diffuseurs (scatterers) peut conduire au partage
d’un même diffuseur lors de la propagation des signaux de plusieurs utilisateurs. Ceci rend
des solutions (au niveau analogique) du type filtre adapté insuffisantes si l’interférence inter-
utilisateurs est significative. Le ZF nécessite quant à lui des poids en module et phase. Pour
y remédier, les auteurs proposent un algorithme basé sur la méthode de Gram-Schmidt dans
l’étage analogique, dans le but de diminuer l’interférence. Une solution MMSE (Minimum

Mean Square Error) est utilisée dans l’étage numérique afin de rejeter l’interférence résiduelle.
L’analyse de complexité de leur algorithme de calcul de l’étage analogique et numérique montre
qu’il est moins complexe qu’une solution de Capon entièrement numérique ou d’une solution
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basée sur l’algorithme OMP (Orthogonal Matching Pursuit).

Zhang et al. [125] ont proposé une solution sous-optimale au problème de maximisation
individuelle du RSIB en sortie de l’étage analogique. La modélisation inclut la présence de
bloqueurs (forts interféreurs), de CAN et du contrôleur automatique de gain (Automatic Gain

Controller, AGC ). Le signal reçu est modélisé comme :

y = Hx+HBxB + n (1.58)

Les auteurs utilisent un modèle de canal stochastique avec une connaissance de la matrice de
covariance (CCI, channel covariance information) [45], à savoir :

hu = R
1

2

uαu (1.59)

avec αu ∼ CN (0, I). (1.60)

Le RSIB d’un utilisateur u est défini dans ce travail en utilisant les matrices d’autocorrélation
moyennes et non instantanées :

RSIBu =
aHu Ruau

aHu RIau
(1.61)

avec RI = Ry −
nU
∑

u′=1

Ru′ . (1.62)

Ceci conduit à la conception d’un formateur de voies basé sur les statistiques du canal. De plus
l’espérance d’un rapport n’étant pas le rapport des espérances, le RSIB maximisé ne corres-
pond pas au RSIB moyen. Sans contrainte de phases uniquement, la solution au problème de
maximisation de RSIBu est connue sous le nom de formateur de voies de Capon et correspond
à choisir un vecteur propre associé à la plus grande valeur propre de R−1

I Ru et le RSIB atteint
correspond à cette plus grande valeur propre [48]. Dans le cas phase uniquement, les auteurs
proposent une méthode qui repose sur le lemme suivant :

ak+1 = ej.arg(Rak) −→
k→+∞

argmax aHRa, (1.63)

Où arg(.) et e(.) sont respectivement l’argument d’un nombre complexe et la fonction expo-
nentielle s’appliquant sur des vecteurs élément par élément. Ce lemme permet par la suite de
construire une méthode sous-optimale qui converge vers un maximum local du RSIB. L’éva-
luation des performances se fait ensuite sur la somme capacité du système. L’effet du CAN est
pris en compte par un modèle de bruit de quantification additif (Additive Quantization Noise

Model, AQNM ) de [86]. Ceci a constitué un point d’entrée pertinent pour notre travail, à sa-
voir faire ressortir l’avantage de la formation de voies hybride par rapport au tout numérique
dans un contexte de forte interférence (+30 dB au-dessus du signal utile).

Zhu et al. [127] ont introduit une approche sous-optimale pour la conception de l’étage
analogique. Ils proposent d’extraire les phases de la solution optimale (en module et phase)
en RSIB individuel de chaque utilisateur. Autrement dit, les modules des poids sont forcés à
1. Une de notre contribution a consisté à explorer les résultats de cette approche (extraction
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de phases) sur d’autres solutions. Ils étendent ensuite leur algorithme au canal sélectif en
fréquence et soulèvent un problème important, qui est l’impossibilité de donner une réponse
fréquentielle variable des déphaseurs. Autrement dit, une fois qu’un angle de déphasage est
imposé à une fréquence, il le sera aussi pour toutes la plage de fréquences. En réponse à ce
problème les auteurs proposent d’optimiser le vecteur de formation de voies à la réponse fré-
quentielle moyenne du canal. On notera que l’approche des auteurs se place dans un contexte
massive MIMO, c’est-à-dire un très grand nombre d’antennes par rapport au nombre d’utili-
sateurs. Il a été montré que dans un tel contexte les formateurs de voies filtre adapté ou ZF
sont asymptotiquement optimaux en RSIB [52].

Li et al. [66] ont regardé un formateur de voies à basse complexité nécessitant la connais-
sance des angles d’arrivée uniquement (et non toute la matrice de canal) ; et ce pour une
architecture à complexité réduite. Sur les deux étages (analogique et numérique), ils pro-
posent un simple alignement de faisceaux en direction des utilisateurs. Ils montrent pour ce
choix d’algorithme qu’il y a une faible perte par rapport à une connaissance parfaite du canal.
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1.8 Conclusion

Ce chapitre a introduit les différents axes de recherches de la 5G et situé ceux de la thèse,
à savoir les réseaux denses de PC. En comparaison avec les réseaux macro-cellulaires, ces
réseaux peuvent offrir un débit par unité de surface couverte plus grand, et ce en appuyant
sur plusieurs leviers :

— Une plus grande réutilisation spectrale.
— Un régime plus fort en RSB.
— Un partage des ressources temps-fréquence entre utilisateurs si on utilise du multi-

plexage spatial.
Toutefois, ces réseaux sont particulièrement exposés aux interférences, et on a exposé différents
facteurs qui y contribuent :

— Une faible distance de couverture qui favorise une propagation en ligne de mire.
— Les faibles pertes de propagation dans les bandes sub-6 GHz (en comparaison avec les

bandes millimétriques).
— Une densité d’émetteurs augmentant le nombre de sources d’interférences et les expo-

sant au phénomène d’overwhelming interference.
— Un duplexage TDD les exposant au phénomène de cross-slot interference.

On a brièvement présenté les différentes catégories de techniques de gestions d’interférences
ainsi que leurs limitations sur les réseaux denses selon les travaux récents. Le problème que
nous souhaitons traiter est l’occurrence d’interférences entre cellules en bandes sub-6 GHz
dupléxés en TDD. Dans nos travaux, on s’est proposé d’explorer les techniques de formation
de voies hybride au niveau d’une PC fonctionnant en réception. Motivés par le gain en coût
et en consommation, on s’est intéressé spécifiquement à la formation de voies hybride et on a
présenté des articles de l’état de l’art traitant des scénarios proches du nôtre. Ces articles sur
la formation de voies hybride se sont principalement concentrés sur le problème qu’introduit la
contrainte de régler des phases uniquement au niveau de l’étage analogique. Leurs simulations
ont été faites sur des modèles millimétriques ou similaires. Le nombre de publications prenant
en compte l’effet de CANs dans la chaîne de réception est limité. De plus le phénomène de
désensibilisation dû à la présence de bloqueurs n’a été pris en compte que par [125] à notre
connaissance.

Dans le prochain chapitre on présentera premièrement un bref état de l’art sur les modèles
de canaux afin de situer les différents modèles que nous avons utilisés dans nos travaux. On
présentera ensuite des métriques que sont le RSIB, la capacité et un angle algébrique entre
le sous-espace signal et le sous-espace interférence. Une de nos contribution a été de lier ce
dernier paramètre au RSIB et de dériver une borne inférieure pour le FdV de Capon.
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2.1 Introduction

Dans ce chapitre on donnera un bref aperçu des différents modèles de canaux de la litté-
rature, afin de situer les modèles utilisés dans nos travaux par la suite. On présentera ensuite
les différentes métriques de performance utilisées, à savoir le RSIB, la capacité, et l’angle
algébrique entre les vecteurs de canal de l’utilisateur et des interféreurs. Ces différentes mé-
triques sont utilisées dans différents scénarios : mono-utilisateur ou multi-utilisateur, canal
déterministe ou canal stochastique, avec ou sans CAN etc. Le premier objectif de ce chapitre
est de décrire le FdV optimal en terme de RSIB, à savoir le FdV de Capon. Le deuxième
objectif est de présenter notre contribution [17] qui a été de trouver qu’en mono-utilisateur
mono-interféreur, l’angle algébrique peut être lié au RSIB en sortie du FdV de Capon de façon
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bijective, et qu’en multi-utilisateur multi-interféreur il permet de dériver une borne inférieure
sur le RSIB.

2.2 Modèles de canaux

Les modèles de canaux sont des outils qui décrivent la propagation des ondes électromagné-
tiques. Dépendants de la précision du modèle, ils prennent en compte différents phénomènes
comme le Doppler, les réflections, les trajets multiples, la polarisation, l’atténuation etc. Gé-
néralement, ils se résument à une équation d’entrée-sortie entre les signaux émis et les signaux
reçus. Ils permettent de prédire (avec une certaine précision) les performances des systèmes
communication. Quand les modèles le permettent, ces performances peuvent être obtenues
analytiquement, autrement elles sont obtenues numériquement.

2.2.1 Des modèles déterministes aux modèles stochastiques

Les modèles déterministes sont les plus précis, et ils permettent de décrire les caractéris-
tiques de propagation et les micro-paramètres 1 (angles d’arrivée, phases, amplitudes, retards
de chaque micro-trajet). Les modèles déterministes comme les méthodes à lancer de rayons,
décrivent l’environnement de propagation en appliquant les principes géométriques de réflec-
tion, diffraction et de diffusion. Ces approches nécessitent une description de la géométrie et
des propriétés électromagnétiques du site. Si on évalue des métriques de performances (RSIB,
débit etc) en utilisant ces modèles, les résultats obtenus seront donc spécifiques au site. De
plus, à cause du grand nombre de paramètres impliqués et du calcul d’intégrales volumiques,
ces méthodes nécessitent de grandes ressources de calcul (mémoire, temps d’utilisation pro-
cesseur etc.). Toutefois, les modèles déterministes peuvent être simplifiés pour donner des cas
d’étude en restreignant le nombre paramètres (nombre de trajets par exemple) et en faisant
des hypothèses sur la propagation (espace libre par exemple).

Afin de bien préciser les termes dans la suite, on qualifiera un canal de déterministe, si
la matrice de canal H a des valeurs constantes, ou variables selon une fonction déterministe
(ne faisant pas intervenir de variables aléatoires). Ceci est le cas par exemple d’un canal
mono-trajet ULA, pour lequel le vecteur canal d’un utilisateur est :

h = [1, e−jϕ2 , . . . , e−jϕnr ]T , (2.1)

ϕk = 2πkd sin(φ), (2.2)

φ ∈ [−90◦, 90◦]. (2.3)

On dira aussi qu’un canal a une base géométrique, si le calcul de la matrice de canal fait
intervenir un vecteur de pointage (et donc en faisant donc une hypothèse sur la géométrie
du réseau). Ceci est le cas par exemple du canal précédent, où on a fait l’hypothèse d’un
agencement linéaire et uniforme des antennes.

1. Par opposition aux macro-paramètres comme la réponse impulsionnelle formée par l’agrégation des

micro-paramètres.
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Un canal est dit stochastique, s’il fait intervenir des variables ou des fonctions aléatoires
afin de générer la matrice de canal. Par exemple, le canal de Rayleigh est un canal stochastique
qui peut être décrit, pour un utilisateur, par les équations suivantes :

h = [h1, . . . , hk, . . . , hnr ]
T , (2.4)

hk ∼ CN (0, 1). (2.5)

Enfin, un canal pourra faire intervenir des variables aléatoires sur une base géométrique. On le
qualifiera par canal stochastique à base géométrique. Par exemple, si on introduit sur le canal
décrit par les équations (2.1), (2.2) et (2.3), une perte de propagation aléatoire (fading) et qu’on
modélise l’angle d’arrivée suivant une loi uniforme U(−90◦, 90◦), alors pour un utilisateur, on
obtient le canal stochastique à base géométrique suivant :

h = hPL[1, e−jϕk , . . . , e−jϕnr ]T , (2.6)

ϕk = 2πkd sin(φ), (2.7)

φ ∼ U(−90◦, 90◦), (2.8)

hPL ∼ CN (0, 1). (2.9)

Bien que les modèles entièrement stochastiques permettent de simuler des systèmes à grande
échelle, ils ne donnent pas assez de précision pour études de couverture avant déploiement.
Le choix d’une approche de modélisation se fait souvent selon un compromis entre la sim-
plicité d’utilisation et la précision. Dans les deux sections suivantes, nous allons brièvement
préciser les situations propices aux modèles de canaux stochastiques ou stochastiques à base
géométrique, avant d’indiquer les modèles que nous avons utilisés dans nos travaux.

2.2.2 Modèles stochastiques

Les modèles entièrement stochastiques sont les duaux des modèles entièrement détermi-
nistes, c’est-à-dire que tous les paramètres les décrivant sont de nature aléatoire. Ils ne font
aucune hypothèse de nature géométrique ou spatiale, et reposent sur le fait qu’une description
précise (géométrie, perméabilité, permittivité etc.) chaque environnement de propagation n’est
pas accessible et variable avec le temps. Autrement dit, une description précise nécessite des
mesures périodiques, coûteuses en mémoire, en matériel et en énergie. Une description plus
générique à travers des modèles probabilistes est donc plus économe en quantité de données,
non-spécifiques à des sites particuliers, et permet l’obtention de résultats préliminaires rapide-
ment. Néanmoins leur pertinence pour des études de pré-déploiement reste limitée. Ils peuvent
eux aussi avoir un grand coût de mémoire si la taille des matrices est très grande quand on
évalue les métriques de performance sur un nombre important de tirages de canal.

Le modèle le plus couramment utilisé est le modèle de Rayleigh [113] où les éléments de
la matrice de canal H sont indépendants et identiquement distribués (i.i.d.) selon une loi
gaussienne complexe circulaire centrée réduite. Ce modèle est aussi connu sous le nom Zero-

Mean Spatially White (ZMSW) [45]. Dans ce cas, on note H = HB et ses éléments sont tels
que :

hBij ∼ CN (0, 1), (2.10)
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on utilise l’exposant B afin de désigner les variables spatialement blanches. La modélisation
d’une imperfection dans l’estimation de la matrice de canal se fait souvent en utilisant le
modèle Channel Mean Information (CMI), où l’on rajoute une composante moyenne H̄ au
modèle ZMSW multiplié par un coefficient

√
α. Enfin dans le cas où on connaît uniquement la

covariance de la matrice de canal, on utilise le modèle Channel Covariance Information (CCI),
où l’on multiplie la matrice de canal ZMSW par deux matrices de covariance d’émission Re

et de réception Rr. Les trois modèles peuvent se résumer comme suit [45] :

H =











HB ZMSW,

H̄+
√
αHB CMI,

(Rr)1/2HB(Re)1/2 CCI.

(2.11)

2.2.3 Modèles stochastiques à base géométrique

Les modèles stochastiques à base géométrique sont un compromis entre les modèles entière-
ment stochastiques et entièrement déterministes. Les paramètres de propagation sont générés
aléatoirement et injectés ensuite dans un modèle qui les structure selon des classes de sites.
Certains paramètres sont préalablement fixés, comme la hauteur des antennes, positions ini-
tiales, géométrie du réseau d’antennes et son orientation etc. Ces modèles incorporent souvent
un premier niveau de description de l’environnement en déclinant les distributions et les plages
de variation des paramètres en classes de sites : sites urbains de micro-station de base, sites
urbains de macro-station de base, et sites sub-urbains. Les angles d’arrivée des trajets et les
positions des diffuseurs suivent des lois identifiées à partir de campagnes de mesures. Plusieurs
de ces modèles sont standardisés pour être utilisés dans des simulations haut niveau et don-
ner une plate-forme commune d’évaluation des performances des algorithmes. On citera les
modèles de Saleh-Valenzuela [100], WINNER [15], SCM du 3GPP [84] et QUADRIGA [58].
Une étude plus approfondie des différents modèles stochastiques à base géométrique dans le
contexte de la 5G peut être trouvée dans [79].

2.2.4 Modèles utilisés dans nos travaux

Les performances d’un système à bande étroite sont le cumul de différentes détériorations
introduites par différents aspects du canal spatial : atténuation de propagation, fluctuation de
la puissance, orthogonalité des sources, corrélation spatiale des sources etc. Les modèles de
canaux standardisés tiennent compte d’une partie ou de la totalité de ces phénomènes, et font
intervenir un grand nombre de paramètres. Les métriques de performances comme le RSIB ou
le taux d’erreur binaire capturent l’effet agrégé de tous ces aspects et paramètres du canal.
Isoler l’impact de chaque paramètre n’est donc pas trivial.

Dans nos travaux, on a choisi différents modèles suivant les contextes et les objectifs de nos
études. Dans [16] on a choisi un modèle déterministe à base géométrique ULA mono-trajet. En
pratique, les canaux en sub-6 GHz sont multi-trajets, néanmoins la simplification en modèle
mono-trajet permet de manipuler un nombre réduit de micro-paramètres (angles d’arrivée,



2.2. Modèles de canaux 43

Contribution Mono-Utilisateur Multi-Utilisateur

[16] /
déterministe à base

géométrique

[19] stochastique
stochastique à base

géométrique avec fading

[18] /
stochastique à base

géométrique avec fading

[17]
déterministe à base

géométrique
stochastique à base

géométrique sans fading

Table 2.1 – Tableau des différent modèles de canal utilisé dans nos contributions.

atténuation) et de faire ressortir le comportement spatial des algorithmes. Ceci nous a permis
de visualiser la variation du RSIB d’un ensemble d’utilisateurs lorsque l’angle d’arrivée d’un
bloqueur varie, comme cela sera présenté en détail dans le chapitre 3.

Dans [19], on a utilisé des modèles différents pour les scénarios mono-utilisateur et multi-
utilisateur, comme cela sera présenté en détail dans le chapitre 4. Pour le cas mono-utilisateur
on a comparé les algorithmes en fonction d’un indicateur de performance qu’est l’angle algé-
brique entre le vecteur de canal de l’utilisateur et le vecteur de canal de l’interféreur sur un
canal stochastique.

La comparaison se fait donc sur un large ensemble de réalisations plutôt que sur des scéna-
rios spécifiques (mono-trajet ou multi-trajet, une géométrie de réseau d’antennes particulière
etc.). On ne fait donc pas d’hypothèses sur la géométrie de réseau ou sur le nombre de tra-
jets du canal, mise à part qu’il est non-séléctif en fréquences. Ceci a permis la validation de
la pertinence de l’indicateur de performance. Pour la comparaison des algorithmes en multi-
utilisateur, les modèles stochastiques à base géométrique sont courants dans la littérature [66,
127, 110]. Pour le cas multi-utilisateur dans [19, 18], on a utilisé un modèle stochastique à
base géométrique ULA mono-trajet. Les angles d’arrivée sont tirés suivant une loi uniforme et
un fading de Rayleigh. L’utilisation d’un modèle déterministe aurait nécessité la variation de
l’angle d’arrivée et de l’atténuation de propagation pour chaque utilisateur.

Dans [17], on a aussi utilisé deux modèles différents pour les scénarios mono-utilisateur et
multi-utilisateur, comme cela sera présenté dans les section 2.3.2 et 2.3.4 du présent chapitre.
Pour le cas mono-utilisateur, on a utilisé un modèle déterministe afin de lier analytiquement
l’angle algébrique aux angles d’arrivée. Pour le cas multi-utilisateur on a utilisé un modèle
stochastique à base géométrique ULA sans fading. S’affranchir du fading permet d’isoler la
contribution de la non-orthogonalité du sous-espace signal et sous-espace interférence plus
bruit, sans la contribution de la fluctuation des puissances.
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2.3 Angle algébrique et RSIB

2.3.1 Récepteur optimal en RSIB et formateur de voies de Capon

Dans cette section on va présenter la récepteur optimal en RSIB. Considérons un utilisateur
émettant le signal utile xU avec une puissance PU et un interféreur émettant un signal xI avec
une puissance PI . Le signal de l’utilisateur et de l’interféreur passent à travers un canal hU et
hI respectivement. On peut sans restriction, faire intervenir la perte de propagation hPL sur
ces vecteurs :

h = hPLh̃, (2.12)

où h̃ est un vecteur de module égal à nr. Au niveau d’une station de base multi-antenne, un
formateur de voies donnera à sa sortie un niveau de RSIB qui dépend de la réalisation du
canal et des puissances des différents signaux :

y = hUxU + hIxI + n,

x̂U = wHhUxU +wHhIxI +wHn,

RSIB =
PUw

HhUh
H
Uw

PIwHhIh
H
I w + σ2

nw
Hw

. (2.13)

En notant les matrices d’auto-corrélation conditionnées à la réalisation du canal comme :

RU = PUhUh
H
U ,

RI = PIhIh
H
I ,

et Rn = σ2
nI,

on obtient : RSIB =
wHRUw

wH(RI +Rn)w
. (2.14)

L’équation (2.14) est un quotient de Rayleigh généralisé, et on peut montrer que le vecteur
unitaire wopt qui le maximise est le vecteur propre associé à la valeur propre νmax maximale
de (RI +Rn)

−1RU [23] :

νmax = max{eig(RI +Rn)
−1RU},

wopt =
(RI +Rn)

−1hU

||(RI +Rn)−1hU ||
. (2.15)

Le vecteur wopt donné ici est de module unité, il correspond à une solution optimale et parti-
culière du problème. Le RSIB étant un rapport, un vecteur proportionnel à wopt le maximisera
aussi.

Une autre solution particulière à ce problème est le formateur de voies de Capon [29],
solution du problème d’optimisation suivant :

minimiser wHRyw (2.16)

sous contrainte wHhU = 1 (2.17)
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Où Ry = RU +RI +Rn. La fonction coût (2.16) correspond à la variance du signal en sortie
du formateur de voies, et la contrainte (2.17) impose une réponse unité au signal utile. Pour
ces deux raisons, la solution de Capon est aussi connue sous les termes Minimum Variance

Distortionless Response (MVDR). Formulée par la matrice Ry cette solution s’écrit comme
suit :

wCapon =
1

hH
UR−1

y hU

.R−1
y hU (2.18)

On peut prouver que wCapon ∝ wopt en utilisant le lemme d’inversion de matrices, et en
définissant la matrice d’autocorrélation de l’interférence-plus-bruit suivante :

RIn = RI +Rn

On utilise ensuite le lemme d’inversion pour la somme de matrices suivantes :

R−1
y = (RU +RIn)

−1 = R−1
In −

R−1
InhUh

H
UR−1

In

hH
UR−1

InhU + P−1
U

En multipliant à droite par hU on obtient :

R−1
y hU = R−1

InhU −
R−1

InhUh
H
UR−1

In

hH
UR−1

InhU + P−1
U

hU

= R−1
InhU −

(hH
UR−1

InhU )R
−1
InhU

hH
UR−1

InhU + P−1
U

=

(

P−1
U

hH
UR−1

InhU + P−1
U

)

R−1
InhU

∝ R−1
InhU ∝ wopt (2.19)

Cette solution est aussi proportionnelle au filtre de Wiener qui est obtenue en minimisant
l’erreur quadratique moyenne entre xU et x̂U :

minimiser E[|wHy − xU |2]

Sa solution s’écrit comme suit [117] :

wMMSE = PUR
−1
y hU ∝ wopt (2.20)

Étant équivalentes d’un point de vue du RSIB atteint, les solutions de Capon (MVDR)
et de Wiener (MMSE ) ou toute solution proportionnelle à wopt sera désignée (par abus
de langage) dans ce manuscrit par «solution de Capon» ou «FdV de Capon» ou encore
«solution optimale au sens du RSIB».

Le RSIB atteint par wopt correspond à la valeur propre qui lui est associée :

RSIBopt =
wH

optRUwopt

wH
opt(RI +Rn)wopt

= hH
U (RI +Rn)

−1hU = νmax.
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Cette dernière valeur est bornée supérieurement par le RSB atteint par un filtre adapté. Si on
note RSB le rapport signal-à-bruit sur une seule antenne, le filtre adapté donne un gain de nr

à sa sortie [113] de

νmax ≤ RSB.nr (2.21)

avec RSB =
(hPL

U )2PU

σ2
n

, (2.22)

Ceci peut se comprendre intuitivement par le fait que si on annule parfaitement l’interférence,
le RSIB atteindra au maximum la valeur du RSB du filtre adapté. On peut le montrer en
écrivant l’inégalité suivante :

wH
optRUwopt

wH
opt(RI +Rn)wopt

≤
wH

optRUwopt

wH
optRnwopt

,

Cette inégalité se vérifie car les matrices d’autocorrélation sont semi-définie positives. Le
membre droit de cette dernière inégalité est le RSB en sortie d’un FdV, il atteint son maximum
en choisissant le filtre adapté :

wH
optRUwopt

wH
optRnwopt

≤ hH
URUhU

hH
URnhU

=
PU (h

PL
U )2.nr

σ2
n

,

L’égalité avec le RSB du filtre adapté est atteinte dans des cas singuliers, comme une
puissance nulle d’interféreur ou une réjection parfaite de l’interférence par le filtre adapté 2,
c’est-à-dire quand on choisit :

w = hU , (2.23)

et qu’on a :
hH
U hI = 0.

Ce dernier cas singulier nous laisse penser que si :

hH
U hI 6= 0,

alors on a potentiellement RSIBopt < RSB.nr. Ceci nous a amené à introduire en section 2.3.2
un angle algébrique afin de quantifier l’orthogonalité entre le vecteur de canal de l’utilisateur
et le vecteur de canal de l’interférence ainsi que de la lier au RSIBopt.

Lien avec la capacité : Il intéressant de noter que si les signaux émis sont gaussiens,
l’utilisation de wopt permet d’atteindre la capacité :

log2(1 + RSIBopt) = log2
(

det(1 + hH
U (RI +Rn)

−1hU )
)

,

= log2
(

det(Inr + (RI +Rn)
−1hUh

H
U )

)

= C.

La première égalité est obtenue par le fait qu’un scalaire est égal à son déterminant. L’avant-
dernière égalité est obtenue en utilisant le théorème du déterminant de Sylvester. On notera
que ce résultat n’est pas restreint au FdV de Capon car, plus généralement, toute application
inversible conserve l’information mutuelle [35].

2. Dans un canal mono-trajet ce cas correspondrait à la coïncidence de l’angle d’arrivée de l’interférence et

un des nuls du diagramme de rayonnement du filtre adapté.
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Figure 2.1 – Variation de | cos(θ)| en fonction φI , pour φU = 0 et une réseau ULA.

2.3.2 Angle algébrique en mono-utilisateur mono-interféreur

Afin de caractériser l’orthogonalité d’une réalisation de canal et les pertes en RSIB par
rapport à la borne supérieure nr.RSB on introduit le paramètre suivant :

| cos(θ)| = |hH
I hU |

||hI ||.||hU ||
. (2.24)

On remarquera que ce paramètre est un cosinus d’un angle algébrique θ entre deux vecteurs
complexes, généralisation du concept d’angle algébrique entre deux vecteur réels. Il important
de noter que cet angle est différent des angles d’arrivée physiques, et cos(θ) correspond au
coefficient de corrélation entre les deux vecteurs. Dans le cas d’un canal mono-trajet ULA on
peut le lier aux angles d’arrivée physiques du signal interféreur φi et du signal utile φu par la
relation [113] :

| cos(θ)| =
∣

∣

∣

∣

∣

1

nr
.
sin

(

nrπd(sin(φI)− sin(φU )
)

sin
(

πd(sin(φI)− sin(φU )
)

∣

∣

∣

∣

∣

. (2.25)

Sur la figure 2.1 on peut voir la variation de ce paramètre en fonction de l’angle d’arrivée de
l’interféreur, pour un utilisateur positionné à φU = 0 et émettant une puissance de 0 dBm.
La courbe ressemble au diagramme de rayonnement d’un vecteur de pointage. Le paramètre
atteint ses plus grandes valeurs (son maximum étant 1) autour de la région du lobe principal ;
cette région devient naturellement plus étroite avec l’augmentation du nombre d’antennes. Le
paramètre étant normalisé par les modules des vecteurs de canaux il ne dépend donc pas de
la puissance des signaux reçus. Il indique donc une valeur qui ne dépend que des directions
des vecteurs.

2.3.3 Analyse du RSIB en fonction de cos(θ) en mono-utilisateur mono-
interféreur

Comme sur la figure 2.1 où on a fait varier φI , on peut tracer la variation du RSIB en
fonction de φI , à l’aide de l’équation (2.14). La figure 2.2 illustre cela pour le filtre adapté,
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défini par l’éq (2.23) et le FdV de Capon, défini par l’équation (2.15), ce pour la configuration
suivante :

— nr = 16,
— Un RSB = 20dB,
— Des pertes de propagation fixés à l’unité,
— Une puissance du signal de l’utilisateur à PU = 0 dBm,
— Une puissance du signal interféreur PI ∈ {20 dBm, 40 dBm}.
On définit la RSIB d’entrée comme le RSIB au niveau du pied d’une antenne :

RSIBen =
(hPL

U )2PU

(hPL
I )2PI + σ2

n

Sur la figure 2.2, on remarque que le RSIB chute autour de la zone du lobe principal. La valeur
minimale atteinte est le RSIB d’entrée, cette dernière est vers la valeur du RSI à fort RSB 3 :

RSIBen ≃
1

PI
. (2.26)

Le filtre adapté a une perte par rapport au Capon car il ne rejette pas l’interférence. Sur la
figure 2.2 on vérifie aussi que le filtre adapté atteint ponctuellement la borne supérieure du
RSIB quand :

cos(θ) = 0,

à savoir quand :

hU ⊥ hI .

Nous proposons de combiner les figures 2.1 et 2.2 précédentes afin d’obtenir la dépendance
entre RSIB et cos(θ), tracée sur la figure 2.3. Un résultat remarquable est la dépendance
bijective entre le RSIB et cos(θ). Une de nos premières contributions a consisté, à partir de
ces observations (et en faisant varier les différents paramètres), à modéliser analytiquement
cette dépendance selon 3 régions pour le FdV de Capon.

Tout d’abord, on peut remarquer qu’autour de cos(θ) ≃ 1, le RSIB chute, jusqu’à une
valeur plancher minimale, qui dépend du niveau d’interféreur (soit un RSIB plancher de -
20 dB pour PI = 20 dBm, contre -40 dB pour PI = 40 dBm, la figure 2.4 donne une
meilleur représentation). Cette valeur plancher est atteinte pour le pire cas d’interférence, où
les vecteurs de canal de l’interféreur et de l’utile sont quasi colinéaires. Elle coïncide ainsi
directement avec le RSIB d’entrée.

Au contraire, dans le cas favorable d’interférence minimale (zone où cos(θ) ≈ 0), on observe
qu’il y a une valeur plafond maximale du RSIB, qui cette fois ne dépend pas du niveau
d’interféreur (le RSIB plafond vaut 32 dB à la fois pour les deux cas PI = 20 dBm et
PI = 40 dBm). Cela correspond à nr.RSB = 32 dB, c’est-à-dire la borne supérieure du RSIB,
cf. l’inégalité (2.21).

3. Ceci se vérifie facilement en écrivant : RSIB
−1

= RSB
−1

+RSI
−1
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Figure 2.2 – RSIB mono-utilisateur mono-interféreur en fonction de φI , pour φU = 0 et un
réseau ULA de nr = 16 antennes.

Un autre constat intéressant peut être fait en traçant la même figure en fonction de 1 −
| cos(θ)| en échelle logarithmique sur la figure 2.4. Pour le FdV de Capon, cette figure montre
qu’en dehors des deux régions extrémales déjà expliquées, il existe une région dans laquelle la
variation du RSIB en dB est asymptotiquement linéaire en log10(1− | cos(θ)|), avec une pente
de 10 dB par décade.

Cela signifie qu’en échelle linéaire, le RSIB est proportionnel à |1− cos(θ)|. En conclusion,
on peut partitionner les résultats selon 3 régions, que l’on dénommera : meilleur cas (Best Case,

BC ), cas standard (Standard Case, SC ) et pire cas (Worst Case, WC ). Et sur l’ensemble de
ces régions, nous proposons d’approximer asymptotiquement le RSIB atteint par le Capon
par :

RSIBasympt =











nrRSB si | cos(θ)| ∈ [0, 12 ] (BC)

2nrRSB(1− | cos(θ)|) si | cos(θ)| ∈ [12 , 1− ǫ] (SC)

RSIBen si | cos(θ)| ∈ [1− ǫ, 1] (WC).

(2.27)

La valeur | cos(θ)| = 0, 5 qui délimite les zones favorables (BC ) et standard (SC ) correspond
à l’abscisse du point d’intersection entre les droites d’équations :

RSIB = nr.RSB,

RSIB = 2nr.RSB(1− | cos(θ)|.
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Figure 2.3 – RSIB mono-utilisateur mono-interféreur en fonction de | cos(θ)| en échelle li-
néaire.

Cette abscisse de transition ne dépend ainsi pas du nombre d’antennes ni du niveau d’in-
terféreur. De même l’abscisse du point d’intersection entre la courbe SC et WC, permet de
déterminer la valeur de ǫ à :

ǫ =
1

2nr
.
RSIBen

RSB
=

1

2nr
.

1
(hPL

I
)2PI

σ2
n

+ 1

L’abscisse de transition entre les zones SC et WC dépend donc du nombre d’antennes, de
la puissance d’interféreur et du niveau de bruit. Par exemple pour PI = 20 dB : ǫ = 3.10−6,
et pour PI = 40 dBm : ǫ diminue à 3.10−8. Ainsi, la zone pire cas (WC ) est très marginale
(la valeur de ǫ est très faible), contrairement aux deux autres zones qui partitionnent l’espace
restant. Ces derniers résultats seront d’utilité pour le cas multi-utilisateur qui est abordé dans
les sections suivantes. Comme vu sur la figure 2.4, l’équation asymptotique l’équation (2.27)
avec les valeurs de ǫ qui viennent d’être explicitées donnent une description très fidèle des
asymptotes du RSIB de Capon, pour chacune des 3 zones d’intérêt.
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Figure 2.4 – RSIB mono-utilisateur mono-interféreur en fonction de 1−| cos(θ)| en échelle lo-
garithmique. Les asymptotes de l’équation (2.27) sont montrés uniquement pour PI = 20 dBm.

L’équation (2.27) donne une approximation en utilisant des segments de droite (en échelles
logarithmiques), c’est-à-dire une approximation asymptotique. On peut obtenir une approxi-
mation plus lisse aux points de transition d’abscisse ǫ et 1/2 en utilisant des fonctions de
lissage de type fonctions seuils entre 2 états bas et haut. Afin d’avoir plus de degrés de libertés
que les fonctions seuils classiques (du type sigmoïde, tangente hyperbolique, etc), nous avons
proposé une approximation basée sur la fonction de répartition de la distribution gaussienne
généralisée 4 [92, 83], qui peut être exprimée comme suit :

RSIB dB
approx =









1

2
+ sgn(ξ − µ)

γ

[

1/β,
(

|ξ−µ|
α

)β
]

2Γ(1/β)









.

((

10 log10(nr) + RSB dB)− RSIB dB
en

))

+RSIB dB
en

, (2.28)

Où l’abscisse ξ et la moyenne µ de la distribution gaussienne généralisée sont liés à l’angle
algébrique et ǫ comme suit :

ξ = log10(1− | cos(θ)|),

µ =
log10(

1
2) + log10(ǫ)

2
,

Les fonctions Γ et γ sont respectivement les fonctions gamma et gamma incomplète. Le pa-
ramètre β contrôle la pente de la zone standard, il est donc fixé à β = 10 dB par décade
dans notre cas. L’autre paramètre supplémentaire α permet de contrôler la courbe autour des

4. Cette distribution se réduit à une distribution gaussienne quand β = 2 avec pour écart-type α/
√

2 et

pour moyenne µ.
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points de transition ǫ et 1/2, c’est-à-dire sa proximité aux asymptotes au voisinage des points
de cassure. Il peut être réglé expérimentalement entre 2 et 5 afin de coller au mieux à la courbe
réelle. Le RSIB donné par l’équation 2.5 est représenté sur les figures 2.5 et 2.6.
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Figure 2.5 – RSIB mono-utilisateur mono-interféreur en fonction de | cos(θ)| en échelle linéaire
avec son approximation selon l’équation (2.28). Avec β = 10 et α = 2.88.

Figure 2.6 – RSIB mono-utilisateur mono-interféreur en fonction de 1 − | cos(θ)| en échelle
logarithmique avec son approximation selon l’équation (2.28). Avec β = 10 et α = 2.88 pour
PI = 40 dBm et β = 10 et α = 3.88 pour PI = 20 dBm.
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2.3.4 Angle algébrique en multi-utilisateur multi-interféreur

L’angle algébrique défini précédemment peut être généralisé dans le cas avec nU utilisateurs
et nI interféreurs. Dans ce cas le modèle est :

y = HUxU +HIxIn

x̂ = WHy

où HU , HI , xU , xI et n sont respectivement de taille nr × nU , nr × nI , nU × 1, nI × 1 et
nr × 1. Pour un utilisateur d’intérêt u, on peut définir un angle entre son vecteur de canal hU

et l’hyper-plan généré par les nU − 1 autres utilisateurs et les nI interféreurs. La matrice de
formation de voies W est de taille nr × nU . La figure 2.7 montre une représentation de cet
angle avec des vecteurs réels. Dans le cas général de vecteurs complexes, son calcul se fait en
résolvant le problème suivant :

| cos(θ)| = max
hj

|hH
j hU |

||hj ||.||hU ||
, hj ∈ Vect([HŪ |HI ]), (2.29)

où Vect(.) désigne le sous-espace vectoriel généré par la matrice en argument, [.|.] désigne
l’opérateur de concaténation de deux matrices et HŪ la matrice de canal générée par les
nU − 1 autres utilisateurs que l’utilisateur d’intérêt (c’est-à-dire sans l’utilisateur d’intérêt).
Son calcul nécessite la résolution du problème d’optimisation (2.29). La maximisation présente
dans cette définition, implique que le résultat est le «pire» angle algébrique. C’est-à-dire, c’est
la valeur de l’angle entre hU et le vecteur dans le sous-espace Vect([HŪ |HI ]) donnant la plus
grande valeur de | cos(θ)|. Ceci peut être fait par exemple à l’aide des solutions numériques de
[119, 21] qui sont implémentées dans la fonction subspace de Matlab.

De la même manière qu’en mono-utilisateur, on peut définir le RSIB en multi-utilisateur

hI

hI′

hU

θ

Figure 2.7 – Illustration de l’angle algébrique pour nr = 3, nI = 2, nU = 1.
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comme suit :

RSIBU =
PUw

H
U hUh

H
UwU

wH
U HŪΣŪH

H
Ū
wU +wH

U HIΣIH
H
I wU + σ2

nw
H
U wU

ΣI = diag(PI1 . . . PInI
)

ΣŪ = diag(PU1 . . . PUu−1 . . . PUu+1 . . . PUnU
)

Le FdV de Capon, qui atteint le RSIB optimal pour chaque utilisateur, peut s’écrire comme
suit :

Wopt = R−1
y HU (2.30)

Ry = HUΣUH
H
U +HIΣIH

H
I +Rn (2.31)

ΣU = diag(PU1 . . . PUu−1 . . . PUu+1 . . . PUnU
) (2.32)

2.3.5 Analyse du RSIB en fonction de cos(θ) en multi-utilisateur multi-
interféreur

Afin d’illustrer le paramètres présenté précédemment dans le cas multi-utilisateur, on ef-
fectue des simulations avec la configuration suivante :

— Les angles d’arrivée tirés suivant une loi uniforme sur [−90◦, 90◦],
— nU = 4,
— nI = 1,
— nr = 16 ∈ {16, 32, 64},
— La puissance reçue des utilisateurs est fixée à 0 dBm,
— La puissance reçue de l’interféreur à 20 dBm.
Les fonctions de densité de probabilité et de répartition de cos(θ) sont représentées sur la

figure 2.8 pour différentes valeurs de nr. La distribution uniforme des angles d’arrivée condi-
tionne | cos(θ)| a être distribué autour des valeurs 0 et 1, de manière bimodale, essentiellement
autour de valeurs faibles de la zone BC (plage [0.05, 0.35] pour nr = 16 antennes, par exemple)
ou très proche de 1 (zone WC ). En fait, les fonctions de répartition montrent qu’une minorité
de réalisations se trouvent dans la région de pire cas (WC ), comparées aux réalisations de
la zone favorable (BC ). Ce constat est accentué en augmentant le nombre d’antennes, car la
résolution du réseau s’améliore.

La figure 2.9 montre l’histogramme bi-varié des fréquences. On y voit que les deux va-
riables RSIB et | cos(θ)| sont fortement corrélées, et similairement au cas mono-utilisateur le
RSIB diminue avec | cos(θ)|. La figure 2.10 montre le nuage de points (cos(θ),RSIB) de 1000
tirages. On y remarque clairement l’existence d’une borne inférieure que l’on peut approcher
asymptotiquement dans chacune des trois régions de pire cas, cas standard et de meilleur cas,
de manière analogue au cas mono-utilisateur. Cette borne inférieure correspond exactement à
la courbe du RSIB du FdV de Capon en mono-utilisateur mono-interféreur, tracé sur la figure
2.4. De la même manière, elle peut donc être approchée asymptotiquement par la modèle
précédent de l’équation (2.27). Sur la figure 2.11, on augmente le niveau de l’interférence à
40 dBm, ceci fait baisser le RSIB d’entrée (l’asymptote basse), et étend la zone linéaire. La
borne supérieure reste quant à elle inchangée.
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Figure 2.8 – Fonctions de densité de probabilités (FD) et répartition (FR) de | cos(θ)| pour
différent nombres d’antennes, avec une distribution uniforme des angles d’arrivées.

Toutes ces observations corroborent le résultat sur le lien entre le RSIB et cos(θ), à sa-
voir que le RSIB varie dans une zone entièrement décrite par le cas mono-utilisateur mono-
interféreur. La bonne inférieure de cette zone peut être approximée par l’équation (2.27) et la
borne supérieure par l’asymptote du meilleur cas (BC ). Ce paramètre permet donc de donner
une indication sur l’orthogonalité d’une réalisation de canal et ce quelque soit le modèle utilisé.
Ce macro-paramètre agrège l’influence de plusieurs micro-paramètres d’un modèle de canal
(angles d’arrivée, fading, déphasages) et peut donc permettre de comparer des algorithmes
de formation de voies dans un cadre plus général. Comme il sera présenté dans le chapitre
4, ce paramètre nous a permis de comparer un algorithme phase-only de l’état de l’art, un
algorithme phase-only que nous avons proposé et le FdV de Capon qui a servi de référence.
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Figure 2.9 – Histogramme des fréquences du RSIB et de | cos(θ)| avec PI = 20 dBm.

Figure 2.10 – Nuage de points du RSIB-1 − | cos(θ)| et les asymptotes de l’équation (2.27)
avec PI = 20 dBm.
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Figure 2.11 – Nuage de points du RSIB-1 − | cos(θ)| et les asymptotes de l’équation (2.27)
avec PI = 40 dBm.

2.4 Capacité

2.4.1 Capacité d’un système mono-antenne

La notion de capacité donne une limite fondamentale des systèmes de communication.
Elle est définie comme le débit maximum atteignable à travers un canal de paramètres donnés
(puissances, modèle de bruit, bande passante, nombre d’antennes, d’utilisateurs, etc), avec
un taux d’erreur arbitrairement bas. Autrement dit, quelque soit le taux d’erreur fixé, il est
possible de trouver un schéma de codage et de décodage qui atteint au plus ce taux d’erreur si
le code est suffisamment long et que le débit est inférieur à la capacité. Au delà de la capacité,
il n’existe aucun système permettant de transmettre avec un taux d’erreur arbitrairement bas.
Dans une liaison point-à-point la capacité est une valeur scalaire. Dans un canal à bruit additif
gaussien, le débit normalisé par la bande R, désigne une efficacité spectrale en bit/s/Hz. Il
admet une borne supérieure comme exprimée ci-dessous [35] :

R ≤ C = log2(1 +
PU

σ2
n

),

Où Pu est la puissance du signal utile. Celui-ci est supposé aléatoire, stationnaire, et centré.
La puissance du bruit mesurée sur la bande passante du récepteur est désignée par σ2

n.

Dans une liaison ou plusieurs utilisateurs transmettent vers un récepteur, la notion de
capacité point-à-point se généralise en région de capacité C. Cette région délimite les valeurs



2.4. Capacité 59

de débit atteignables simultanément par tous les utilisateurs. À partir de cette notion, on peut
dériver des capacités scalaires, comme la capacité symétrique ou la somme-capacité. Dans
cette section on s’intéressera à la capacité en lien montant. En théorie de l’information le lien
montant est nommé canal à accès multiple (multiple access channel), où plusieurs utilisateurs
transmettent simultanément vers la même station de base. Alors que le lien descendant est
nommé canal de diffusion (broadcast channel). Dans un cas avec deux utilisateurs la région de
capacité C est définie par :

R1 ≤ log2

(

1 +
Pu1

σ2
n

)

(2.33)

R2 ≤ log2

(

1 +
Pu2

σ2
n

)

(2.34)

R1 +R2 ≤ log2

(

1 +
Pu1

+ Pu2

σ2
n

)

(2.35)

Cette région de capacité est obtenue sous hypothèse d’un décodage conjoint. Un exemple de
décodage conjoint est le décodage successif (successive decoding) ou annulations successives
d’interférences (successive interference cancellation, SIC ). Il consiste à décoder un premier
utilisateur en considérant l’autre comme de l’interférence, et ensuite en soustrayant le signal
du premier avant de décoder le deuxième. Les inégalités (2.33), (2.34) et (2.35) décrivent un
pentagone illustré dans la figure 2.12. Avec un nombre d’utilisateurs nU quelconque, la région
devient un polyèdre de même dimension ; et pour un décodeur SIC, l’ordre de décodage des
utilisateurs détermine le coin du polyèdre qui est atteint.

Un décodage indépendant (ou disjoint) consiste à considérer, pour chaque utilisateur, le
signal de l’autre comme de l’interférence. Dans ce cas la région de capacité C est un rectangle
décrit par les équation (2.36) et (2.37) [112] :

R1 ≤ log2(1 +
Pu1

Pu2
+ σ2

n

) (2.36)

R2 ≤ log2(1 +
Pu2

Pu1
+ σ2

n

) (2.37)

À partir de la région de capacité, on peut dériver la notion scalaire de somme-capacité
[113] :

Csomme = max
(R1,R2)∈C

(R1 +R2)

Avec deux utilisateurs, le couple des valeurs (R1, R2) atteignant la somme-capacité se trouvent
sur la frontière de la région de capacité (connue sous le nom de frontière de Pareto) [78]. Dans
le cas spécifique d’un décodage successif sur un canal à bruit additif gaussien cette somme-
capacité est :

Csomme = log2(1 +
Pu1

+ Pu2

σ2
n

)

Bien que l’ordre de décodage influence les débits individuels des utilisateurs, il n’influence
pas la valeur de la somme-capacité [78]. Les notions de frontière de région de capacité et de
somme-capacité se généralisent aisément pour un nombre d’utilisateur nU quelconque.
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2.4.2 Capacité en multi-utilisateur avec un récepteur multi-antenne

L’équation (1.31) décrit un canal à accès multiple, où chaque utilisateur est équipé d’une
seule antenne à l’émission, et le récepteur de nr antennes. Si on utilise un décodage conjoint
des utilisateurs, la région des débits (R1, . . . , RnU

) atteignables est décrite par les inégalités
suivantes [112, 59, 78] :

Ru ≤ log2(det(Inr +
Pu

σ2
n

huh
H
u )),

Ru1
+Ru2

≤ log2(det(Inr +
Pu1

σ2
n

hu1
hH
u1

+
Pu2

σ2
n

hu2
hH
u2
)),

...
...

nU
∑

u=1

Ru ≤ log2(det(Inr +
1

σ2
n

HRxH
H))

Où PU est la puissance de l’utilisateur u et Rx = diag(P1, . . . , PnU
) est la matrice d’autocor-

rélation de x. Ce résultat est obtenu sur un canal constant, et sous hypothèse de bruit et de
signaux gaussiens. La dernière inégalité donne la somme-capacité pour un décodage successif :

nU
∑

u=1

Ru ≤ Csomme = log2(det(Inr +
1

σ2
n

HRxH
H)),

Il est intéressant de noter que cette somme-capacité s’apparente à la capacité MIMO point-
à-point, néanmoins avec la différence dans la coopération [78], à savoir que dans un dispositif
multi-antenne en Tx, le signal émis sur chaque antenne peut être conçu en tenant compte du
signal émis sur les autres. Dans le contexte multi-utilisateur mono-antenne, chaque utilisateur
émet un signal indépendemment des autres. Autrement dit, en point-à-point c’est le même
terminal qui est équipé de nt = nU antennes, ce qui permet une coopération entre les antennes
(où un précodage des symboles avant émission), alors qu’en lien montant avec nU terminaux
mono-antennes ceci n’est pas possible [78]. De cette analogie avec le lien point-à-point, on
peut dériver la formule pour le canal avec bloqueurs de l’équation (1.33) :

nU
∑

u=1

Ru ≤ Csomme = log2(det(Inr + (HBRxB
HH

B + σ2
nInr)

−1HRxH
H)), (2.38)

Où RxB
= diag(PB1, . . . , PBnB

). Cette dernière formule est obtenue sous hypothèse que les
signaux des bloqueurs sont aussi gaussiens. Elle sera utilisée dans le chapitre 4. Puisque parmi
les distributions de même covariance, la distribution gaussienne est celle qui maximise l’entro-
pie [35], la formule (2.38) représente la somme-capacité du pire cas d’interférences de mêmes
puissances PB1, . . . , PBnB

.

Enfin, dans un cadre plus général où l’on a des distributions de signaux quelconques et
que l’on utilise un récepteur quelconque, la somme-débit atteinte peut se calculer par :

nU
∑

u=1

Ru =

nU
∑

u=1

log2(1 + RSIBu) (2.39)
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R1

R2

R2 = log2(1 +
Pu2

σ2
n
) R2 = log2(1 +

Pu2

Pu1
+σ2

n
)

R2 = −R1 + log2(1 +
Pu1+Pu2

σ2
n

)

R1 = log2(1 +
Pu1

σ2
n
)

R1 = log2(1 +
Pu1

Pu2
+σ2

n
)

Décodage conjoint

Décodage indépendant

Figure 2.12 – Illustration de la région de capacité d’un décodage conjoint et d’un décodage
disjoint pour deux utilisateurs de débits R1 et R2.
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2.4.2.1 Capacité sur un canal aléatoire

Les équations de capacité présentées précédemment sont valides pour un canal déterministe
avec une connaissance parfaite du canal à la réception. Sur un canal aléatoire, entendu ici
comme synonyme de canal avec fading (c’est-à-dire un canal dont le gain fluctue et entraînant
une fluctuation du RSB), une connaissance parfaite du canal à l’émission et à la réception
nous permet de définir une capacité ergodique en moyennant sur toutes les réalisations [78,
45] :

Cergodique = EH[C̃]. (2.40)

Où C̃ désigne une des capacités définies dans les sections précédentes (point-à-point/multi-
utilisateur, mono-antenne/multi-antenne), et Ea[.] désigne l’opérateur d’espérance en consi-
dérant seulement a comme variable aléatoire. Dans nos travaux, on a fait les hypothèses de
connaissance parfaite du canal à l’émission (Channel State Information at the Transmitter,

CSIT ) et au récepteur (Channel State Information at the Receiver, CSIR).

2.4.3 Expression de la capacité tenant compte de la quantification

Afin d’obtenir une expression de la capacité tenant compte de la quantification des signaux
par les CANs, on va modéliser l’opération de quantification par une fonction Q(.). Des mo-
dèles de CAN uniforme et non-uniforme sont brièvement présentés en annexe A. Ces modèles
peuvent se généraliser sur des signaux vectoriels complexes.

Pour un récepteur à formation de voies hybride modélisé par l’équation (1.37) et sur un
canal avec bloqueurs selon l’équation (1.33), on peut introduire un modèle de CAN comme
suit :

y = Hx+HBxB + n, (2.41)

ya = AHy, (2.42)

yq = Q(ya), (2.43)

x̂ = DHyq, (2.44)

avec A et D les matrices de formation de voies analogique et numérique respectivement. En
supposant des CANs similaires (même nombre de bit, d’ensemble de sortie et de points de
décision) sur toutes les chaînes RF, la fonction Q(.) agit sur chaque composante d’un vecteur
et sur les parties réelles et imaginaires comme un quantificateur scalaire décrit dans les sections
précédentes. Selon le théorème de Bussgang on peut décomposer cette fonction comme [80] :

yq = Q(ya) = Fya + nq, (2.45)

où F est une matrice de taille nRF × nRF . Grâce aux résultats de Mezghani [80] on peut
décrire cette matrice ainsi que les matrices d’autocorrelation suivantes :

F = (1− ρ)InRF
, (2.46)

Ryq ≈ (1− ρ)
(

(1− ρ)Rya + ρdiag(Rya

)

, (2.47)

Rnq ≈ Ryq − (1− ρ)2Rya . (2.48)
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Ainsi, le modèle de canal dans ces conditions peut s’écrire :

x̂ = DH
(

(1− ρ)
(

AH(Hx+HBxB + n)
)

+ nq

)

. (2.49)

Ce modèle s’apparente au modèle de l’équation (1.33), car on peut définir un canal total et
une interférence totale comme :

x̂ = Htotx+ ntot, (2.50)

Htot = (1− ρ)DHAHH, (2.51)

ntot = DH
(

(1− ρ)
(

AH(HBxB + n)
)

+ nq

)

, (2.52)

Rntot ≈ (1− ρ)2
(

AHRyA
)

+DHRnqD, (2.53)

à la différence que l’interférence totale n’est pas gaussienne, car la distribution du bruit de
quantification n’est (en général) pas gaussienne et dépend du quantificateur. Ceci ne nous
permet donc pas d’utiliser la formule (2.38). Un résultat exact de la somme-capacité en pré-
sence de quantification nécessite des résultats exacts sur les matrices d’autocorrélation, de la
distribution du bruit de quantification ainsi que l’entropie qui lui est associée. Cependant, on
peut obtenir une borne inférieure (BI) en supposant le bruit de quantification gaussien (la
distribution gaussienne maximisant l’entropie, elle est donc la distribution de l’interférence du
pire cas) [86, 80].

nU
∑

u=1

RU ≤ CBI
somme ≈ log2 det(I+R−1

ntot
HtotH

H
tot) (2.54)

On a présenté ici le formalisme nécessaire a l’établissement d’une borne inférieure sur la
somme-capacité dans notre scénario. Dans le chapitre 4, cette borne nous servira de métrique
afin de comparer l’implémentation entièrement numérique et hybride, ainsi que de comparer
plusieurs formateurs de voies hybrides.

2.5 Conclusion

Dans ce chapitre, on a décrit les différents modèles de canaux utilisés dans la thèse, à
savoir un modèle stochastique de Rayleigh, un modèle déterministe à base géométrique et un
modèle stochastique à base géométrique.

On a présenté le FdV optimal en RSIB qu’est le Capon et on a introduit aussi la mé-
trique d’angle algébrique entre sous-espace signal et sous-espace interférence. On a observé
que dans le cas mono-utilisateur mono-interféreur, ce paramètre peut être lié de façon bijec-
tive au RSIB atteint par le Capon. Une de nos contributions, publiée dans la revue Electronic

Letters [17] a consisté à dériver à partir de ces observations une formule simple d’asymptotes
approximant ce RSIB. On a observé que la courbe RSIB = f(cos(θ)) du cas mono-utilisateur
mono-interféreur représente une borne inférieure sur le nuage de points (RSIB, cos(θ)) dans le
cas multi-utilisateur multi-interféreur. Le lien entre ce | cos(θ)| et le RSIB permet d’interpréter
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ce paramètre comme un indicateur d’orthogonalité de canal. Ce dernier agrège la contribution
de plusieurs micro-paramètres d’un modèle de canal (angles d’arrivée, fading, déphasages) et
permet donc de comparer des FdV avec moins de dépendance au modèle de canal.

Le FdV de Capon donne une solution dont les poids sont en général dans C. Toutefois, si on
simplifie la circuiterie RF en utilisant des poids phase-only, le calcul de la solution optimale en
RSIB devient plus complexe. Une première question qu’ont peut donc se poser est alors : peut-
on trouver une solution phase-only de complexité modérée avec une approche sous-optimale ?
Dans le chapitre 3, on proposera une solution phase-only sous-optimale, et ce sur une chaîne
avec des CANs à résolution infinie.

On a présenté aussi, à partir d’une étude bibliographique, la somme-capacité de notre
scénario, qui est le lien montant avec des utilisateurs mono-antenne et une PC multi-antenne.
Cette somme-capacité peut être atteinte sous hypothèse de signaux d’utilisateurs gaussiens
et d’utilisation d’un récepteur SIC avec un schéma de codage et de décodage approprié.
L’hypothèse de signaux de bloqueurs gaussiens permet de donner une formule de somme-
capacité du pire cas d’interférences de mêmes puissances. La même démarche a été utilisée
ensuite lors de l’introduction de modèles de CANs, où un modèle de quantificateur optimal de
la distribution gaussienne permet d’approximer une borne inférieure sur la somme-capacité,
extraite de la littérature récente.

Les questions suivantes qu’ont peut se poser sont : quelle est l’influence de la quantification
sur les performances d’un FdV entièrement numérique ? et : quelle est le FdV optimal en
RSIB avec la contrainte phase-only ? Dans le chapitre 4, on utilisera l’approximation de la
borne inférieure sur la somme-capacité en présence de CAN afin de démontrer la nécessité
d’une formation de voies analogique avant quantification lors de la présence de bloqueurs.
On proposera aussi un algorithme d’optimisation du RSIB phase-only, et on le comparera en
utilisant la métrique d’angle algébrique à un algorithme de l’état de l’art et au FdV de Capon
(réglant des modules et des phases) comme référence. Les modèles de canaux vont permettre
de poser les bases nécessaires à nos simulations, et les métriques de performances serviront à
comparer les résultats des prochains chapitres.
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3.1 Introduction

L’implémentation entièrement numérique de la formation de voies nécessite l’utilisation
d’une chaîne RF et d’un CAN par antenne. Cette contrainte induit une forte consommation
énergétique quand on augmente le nombre d’antennes. Une manière de répondre à ce problème
consiste à réduire le nombre de bits des CANs et d’adapter la chaîne de traitement du signal
à un fonctionnement à faible résolution [41].

En comparaison, l’implémentation hybride (analogique et numérique) de la formation de
voies permet l’utilisation d’un nombre réduit de chaînes RF et de CANs (cf. les sections
1.5.3 1.5.4). Le réglage des phases uniquement sur l’étage analogique limite sa consommation.
Néanmoins, cette contrainte étant non-convexe, elle rend le problème d’optimisation du RSIB
NP-difficile (cf. les sections 1.7 et 1.5.1).

Dans ce chapitre on décrit une approche sous-optimale de formation de voies hybride sur
une architecture RF de complexité complète. Cette approche, nommée solution hybride par
extraction de phases, a été publiée dans la conférence IEEE ICT 2018 [16]. Dans l’étage
analogique, elle consiste à utiliser les poids d’une solution entièrement numérique (réglée sur
des modules et des phases variables) en fixant leur module à 1. Dans l’étage numérique,
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elle consiste à utiliser le FdV de Capon sur le canal effectif (après le FdV analogique). On
considérera un RSB moyen et la présence de bloqueurs (interféreurs forts). Cette approche
peut se voir comme une projection d’une solution dans Cnr sur MCnr , elle a été initialement
introduite dans [126], elle est utilisée aussi dans [82] et [68].

Dans [68], les auteurs utilisent cette projection sur une matrice calculée avec l’algorithme
de Gram-Schmidt. Les vecteurs de cette dernière matrice annulent de manière séquentielle
l’interférence des utilisateurs, à savoir que, pour le premier utilisateur, aucune interférence n’est
annulée, et pour le dernier, l’interférence de tous les autres utilisateurs est annulée. Une fois
cette matrice calculée, la projection de Cnr surMCnr est ensuite réalisée. Le raisonnement qui
sous-tend cette projection est que le vecteur phase-only le plus proche d’un vecteur complexe
donné s’obtient en imposant à ses éléments un module constant. Toutefois, on notera que cette
projection ne permet pas d’obtenir le vecteur optimal en RSIB. Dans [126, 82], les auteurs
utilisent la même projection sur une solution obtenue par décomposition en valeurs singulières.
Ces publications traitent un scénario point-à-point, avec une formation de voies hybride en
transmission et en réception.

Dans ce chapitre, on utilisera cette méthode de projection dans un scénario multi-
utilisateur en présence de bloqueurs. On adaptera cette méthode avec des solutions phase-only
obtenues à partir des solutions EN les plus classiques (Capon, Gram-Schmidt, ZF ). On sou-
haite d’abord aborder le problème de formation de voies avec un nombre réduit de paramètres,
c’est pour cela que la prise en compte des imperfections dans une chaîne de réception (comme
la quantification des CANs) ne se fera pas dans ce chapitre, elle est reportée au chapitre 4.

Sachant que l’approche utilisée dans ce chapitre est sous-optimale, on peut se demander
quelles sont les pertes qu’elle introduit, et si l’étage numérique peut les compenser ? De plus,
les pertes étant dépendantes du canal, quelle serait l’influence des angles d’arrivée ? Enfin,
est-ce que les pertes dépendent de la solution EN projetée ? Afin de répondre à ces questions,
on tracera la variation du RSIB en fonction de l’angle d’arrivée d’un bloqueur ; ceci permettra
de faire ressortir le comportement spatial des algorithmes. On comparera les résultats sur
différentes solutions EN desquelles on extraira une solution phase-only. On montre que malgré
les pertes introduites par cette approche sous-optimale, l’étage numérique est toujours capable
de les compenser, et ce jusqu’à un niveau qui dépend de la solution entièrement numérique
utilisée.

Ce chapitre est structuré comme suit : la section 3.2 présente en équations l’approche
proposée, avec d’abord le modèle mathématique, et ensuite les formules générales du RSIB
exprimées aux différents étages de la chaîne de réception. Les solutions dites «entièrement
numériques» sont ensuite décrites. Ces solutions, que l’on aurait aussi bien pu appeler «en-
tièrement analogiques» (étant donné que le momdèle de CAN n’est pas introduit) optimisent
les critères considérés sans contrainte «phase-only». En plus de servir de référence en termes
de performance, les phases de ces solutions sont utilisées dans la partie analogique des «so-
lutions hybrides». Nous nommerons ces solutions «hybrides par extraction des phases». Les
performances en RSIB et leur analyse seront finalement présentées dans la section 3.3.
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3.2 Modèle et description de l’approche

Considérons l’émission de signaux de nU utilisateurs mono-antennes et de nB bloqueurs
mono-antennes. Le signal reçu au niveau d’une PC équipée de nr antennes est de la forme :

y = Hx+HBxB + n. (3.1)

Pour un utilisateur d’intérêt u, l’éq (3.1) peut s’écrire comme :

y = huxu +

nU
∑

k=1
k 6=u

hkxk +HBxB + n. (3.2)

Le signal utile est donc porté par le vecteur de canal hu. Les signaux portés par les vecteurs
hk et les colonnes de HB peuvent être vus comme de l’interférence inter-utilisateur et de
l’interférence de bloqueurs respectivement. Dans le cas d’une formation de voies entièrement
numérique (EN), le traitement au niveau de la PC peut être modélisé comme :

x̂ = WHy = WHHx+WH
(

HBxB + n
)

, (3.3)

où W est la matrice de formation de voies EN de dimensions nr × nU . Pour l’utilisateur u,
cette dernière équation peut être réécrite comme suit :

x̂u = wH
u huxu +wu

(

nU
∑

k=1
k 6=u

hkxk +HBxB + n
)

.

Sans perte de généralité, on peut considérer que les signaux sont de puissance unité. Le RSIB
pour l’utilisateur u peut s’écrire comme :

RSIBEN
u =

|wH
u hu|2

nU
∑

k=1
k 6=u

|wH
u hk|2 + ||wH

u HB||2 + σ2
n||wu||2

.

Dans le cas d’une formation de voies hybride, le traitement peut s’écrire comme suit :

x̂ = (AD)Hy = DHAHHx+DHAH
(

HBxB + n
)

, (3.4)

où A est la matrice de formation de voies analogique de dimensions nr × nRF , et D est la
matrice de formation de voies numérique de dimensions nRF × nU . On se concentrera ici sur
l’architecture à complexité complète (cf. la section 1.5.3) et à déphaseurs uniquement, c’est-
à-dire les entrées de la matrice A sont de module 1. Le RSIB de l’utilisateur u en sortie de
l’étage analogique s’écrit comme suit :

RSIBA
u =

|aHu hu|2
nU
∑

k=1
k 6=u

|aHu hk|2 + ||aHu HB||2 + nrσ
2
n

.
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Puisque l’étage numérique voit les canaux effectifs He = AHH et HIe = AHHB, le RSIB à
sa sortie s’écrit de la façon suivante :

RSIBD
u =

|dH
u heu|2

nU
∑

k=1
k 6=u

|dH
u hek|2 + ||dH

u HIe||2 + σ2
n||AHdu||2

.

Le RSIB en sortie de l’étage numérique dépend donc des formateurs de voies analogiques de
tous les utilisateurs.

3.2.1 Solutions entièrement numériques

Dans cette section, on donne les formules des matrices de formation de voies W à appliquer
directement au signal reçu selon l’équation (3.3), et ce pour différents critères correspondant
aux algorithmes ZF, Capon et Gram-Schmidt.

3.2.1.1 Solution zero forcing

Quand le canal qui porte un signal interférent est connu parfaitement, on peut définir
un sous-espace généré par son vecteur (ou sa matrice) de canal. Dans ce cas, une annulation
parfaite de l’interférence est possible en projetant le signal reçu sur le sous-espace orthogonal
au sous-espace généré par l’interférence.

Réécrivons le modèle de la manière suivante :

y = [H HB]

[

x

xB

]

+ n,

La solution zero forcing consiste à trouver une matrice W′
ZF qui satisfait :

x̂ = W′
ZFy =

[

x

xB

]

+ n′,

Ceci revient donc à trouver la pseudo-inverse de la matrice suivante :

H′ = [H HB],

W′
ZF = H′

(

H′HH′
)−1

. (3.5)

Une fois cette dernière matrice calculée, on utilise l’équation (3.6) afin de sélectionner unique-
ment les nU premières colonnes de W′

ZF :

WZF = [w
′(1)
ZF . . .w

′(nU )
ZF ],

Les approches utilisant une inversion directe de matrice nécessitent un nombre de multiplica-
tions complexes de l’ordre de O(n3

r) [34].



3.2. Modèle et description de l’approche 69

3.2.1.2 Solution de Capon

Comme déjà présenté dans la section 2.3.1, cette solution est la solution optimale en termes
de RSIB, c’est-à-dire qu’elle fournit le RSIB maximum [48]. À un facteur près, cette solution
peut s’écrire comme :

Ry = HHH +HBH
H
B + σ2

nInr

WC = R−1
y H

De même que le zero forcing, cette approche nécessite une inversion directe de matrice. Elle a
donc une complexité de l’ordre de O(n3

r).

3.2.1.3 Solution de Gram-Schmidt

Dans [68], les auteurs présentent une solution basée sur l’algorithme de Gram-Schmidt
(GS), dans un scénario multi-utilisateur et sans bloqueur. Les équations suivantes présentent
la version tenant compte des bloqueurs. On commence d’abord par réécrire le modèle en
utilisant une seule matrice de canal H′ :

y = H′

[

xB

x

]

+ n,

H′ = [HB H].

En appliquant l’algorithme de Gram-Schmidt sur le colonnes de la matrice H′, on construit
une matrice de formation de voies W′

GS dont les colonnes forment une base orthonormale. Le
processus itératif sur les colonnes de H′ peut être décrit par les équations suivantes :

w′
GSu = h′

1,

w′
GSu = h′

u −
u−1
∑

k=1

w′H
GSkh

′
u

||w′
GSk||2

w′
GSk.

Cet algorithme requiert O
(

nr(nU + nB)
2 + (nU + nB)

3
)

multiplications complexes [68]. L’or-
donnancement des colonnes (à savoir, le choix de mettre les bloqueurs sur les premières co-
lonnes de H′) permet l’annulation de l’interférence de tous les bloqueurs et ce pour tous les
utilisateurs. Toutefois, l’ordre des utilisateurs influence l’annulation de l’interférence inter-
utilisateur, et donc leur RSIB. Le dernier utilisateur traité aura le RSIB le plus grand. Les
colonnes de la matrice W′

GSu sont au nombre de nU + nB. Les nB premières représentant les
formateurs de voies pour les bloqueurs, on utilisera seulement les nU dernières dans la matrice
de formation de voies finale w′

GSu :

WGS = [w
′(nB+1)
GS . . .w

′(nB+nU )
GS ].
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3.2.2 Solution filtre adapté

À titre de comparaison, on comparera les solutions précédentes avec le filtre adapté (FA).
Cette solution maximise le RSB, elle ne traite donc pas l’interférence. La diminution de l’in-
terférence qui en résulte est due uniquement au niveau des lobes secondaires du diagramme
de rayonnement. Elle consiste à choisir la matrice de formation de voies telle que :

WFA = HU

3.2.3 Solution hybride par extraction des phases

L’optimisation conjointe des matrices A et D sous la contrainte de poids à module unité
est connue pour être un problème non-convexe [68]. Par conséquent, on considère ici une
approche sous-optimale, qui consiste à premièrement extraire les phases d’une solution en-
tièrement numérique (EN) pour les utiliser dans l’étage analogique. Deuxièmement, l’étage
numérique ayant plus de flexibilité, on y utilisera toujours la solution de Capon, calculée sur
la matrice de canal effective. Après avoir calculé une solution EN i (i signifiant ZF, GS C ou
FA respectivement pour zero forcing, Gram-Schmidt, Capon ou filtre adapté) on en extrait
une solution phase-only de la manière suivante :

Ai = ej arg(Wi), (3.6)

où arg(.) désigne la fonction argument d’un nombre complexe, généralisée sur des matrices. Elle
agit de la même manière entrée par entrée. Cette opération peut s’écrire de manière équivalente
comme une normalisation des poids par leur module. L’étape décrite par l’équation (3.6) peut
être vue comme l’introduction d’erreurs sur l’amplitude des poids optimaux, et ces erreurs
se traduisent en pertes en RSIB. Puisque les phases sont connues dès qu’on obtient une des
solutions EN, cette étape de construction ne rajoute aucun sur-coût de calcul. Elle reste donc
de complexité polynomiale.

En sortie de l’étage analogique, l’étage numérique voit les matrices de canal équivalentes
pour les utilisateurs et les bloqueurs suivantes :

He = AH
i H,

HBe = AH
i HB,

Ceci nous permet donc de calculer la solution de Capon comme suit :

R′
y = HeH

H
e +HBeH

H
Be + σ2

nA
H
i Ai,

D = R′−1
y He,

Les opérations effectuées dans une solution hybride peuvent être représentées par le schéma
bloc de la fig (3.1).
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Figure 3.1 – Schéma bloc des opérations effectuées pour une solution hybride. Les blocs de
multiplication opèrent de manière matricielle.

3.3 Analyse du RSIB

Dans cette section, on analyse le RSIB en sortie des différentes solutions hybrides par
extraction des phases présentée dans la section précédente. Les phases sont extraites des
algorithmes entièrement numériques : Capon, Gram-Schmidt et zero forcing. L’objectif est de
comparer le RSIB des solutions hybrides par extraction de phases et des solutions entièrement
numériques. On trace sur la même figure trois sous-figures :

— (a1) le RSIB de la solution entièrement numérique, noté RSIBEN ,
— (b1) le RSIB intermédiaire de la solution hybride, en sortie de l’étage analogique, noté

RSIBA,
— (c1) le RSIB total de la solution hybride, en sortie de l’étage numérique, noté RSIBD.

Afin de montrer le comportement spatial de ces solutions, on trace les diagrammes de rayon-
nement pour une position particulière du bloqueur :

— (a2) en sortie de la solution EN,
— (b2) en sortie de l’étage analogique de la solution hybride,
— (c2) en sortie de l’étage numérique de la solution hybride.

On utilise un modèle de canal déterministe mono-trajet, basé sur un réseau d’antennes ULA,
c’est-à-dire les colonnes des matrices de canal sont de la forme :

h =
hPL

√
nr

[1, e−j2πd sin(φ) . . . e−j(nr−1)2πd sin(φ)]T (3.7)

Les simulations ont été effectuées sur la configuration suivante :
— nr = 16, à fp = 3.5 GHz cette valeur donne une longueur de réseau d’antennes de 64

cm ;
— nRF = nU = 8, le nombre minimal de chaînes RF, cf. la section 1.5.4. Ce choix permet

aussi d’allouer une chaîne RF par utilisateur, et donc de ne pas nécessiter de stratégie
d’allocation de chaînes RF quand nRF > nU ;

— RSB = 20 dB ;



72 Chapitre 3. Formation de voies hybride sous-optimale

— Des angles d’arrivée des utilisateurs choisis arbitrairement :
{−71◦,−62.5◦,−54◦,−33◦, 5◦, 19◦, 34◦, 60◦} ;

— Des pertes de propagation pour les utilisateurs hPL = 1 ;
— Un espacement inter-élément de d = 0.5 ;
— nB = 1 bloqueur ;
— Un angle d’arrivée du bloqueur variable dans l’intervalle [−90◦, 90◦] ;
— Une puissance reçue du bloqueur réglée en faisant varier sa perte de propagation dans

hPL
B ∈ {0, 30, 60} dB.

3.3.1 Effet de l’angle d’arrivée des utilisateurs

Dans cette section, on compare le RSIB de deux utilisateurs, le premier positionné près de
l’angle endfire (dans l’allignement du réseau) à −71◦ sur la figure (3.2), et le deuxième près
du broadside à 5◦ sur la figure (3.3).

Premièrement, on remarque que le RSIB chute autour de la position de l’utilisateur pour
tous les algorithmes. Ceci est dû à la résolution limitée du lobe du réseau d’antennes. En
effet les diagrammes de rayonnement sur la figure (3.2) montrent des lobes principaux bien
plus larges que sur la figure (3.3). Ceci, conjugué au phénomène de beam squint causé par le
placement de nul a une position proche du signal utile, provoque un décalage du lobe principal.
En effet, sur la figure (3.3) les diagrammes de rayonnement en (a2) du ZF, du Capon et du
GS ne mettent pas un gain maximum vers l’utilisateur en comparaison avec le diagramme du
FA.

Sur les diagrammes (b2) en sortie de l’étage analogique, on peut voir que forcer les modules
des poids à 1 avec l’opération de l’équation (3.6), provoque des décalages du nul vers le
bloqueur. Ceci est visible sur les diagrammes en (a2).

Ces deux détériorations se répercutent sur le RSIB, avec un élargissement de la zone où
chute le RSIB autour de l’utilisateur, ainsi que des zones de chute secondaires. Cette zone
de chute autour de l’utilisateur est plus large vers la direction endfire, car la résolution d’un
réseau linéaire décroît avec l’angle de pointage.

Enfin, on constate que l’étage numérique corrige des chutes de RSIB proches du niveau
maximal atteint par l’EN. Des zones de chutes secondaires résiduelles persistent. Pour l’uti-
lisateur vers le broadside, la zone de chute autour de l’utilisateur ne revient pas au niveau
atteint par l’EN. L’utilisation d’un simple FA montre la plus grande détérioration, alors que
l’utilisation d’un ZF ou d’un Capon montre de meilleures performances.
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Figure 3.2 – Haut (a1, b1, c1) : variation du RSIB de l’utilisateur situé à −71◦ en fonction
de l’angle d’arrivée du bloqueur. Bas (a2, b2, c2) diagrammes de rayonnement pour le même
utilisateur situé à −71◦ et pour une position du bloqueur située à −63◦. Tous les utilisateurs
ont une perte de propagation de 0 dB, et le bloqueur de +30 dB.
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Figure 3.3 – Haut (a1, b1, c1) : variation du RSIB de l’utilisateur situé à 5◦ en fonction
de l’angle d’arrivée du bloqueur. Bas (a2, b2, c2) diagrammes de rayonnement pour le même
utilisateur situé à 5◦ et pour une position du bloqueur située à −63◦. Tous les utilisateurs ont
une perte de propagation de 0 dB, et le bloqueur de +30 dB.
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3.3.2 Effet de la puissance du bloqueur

Dans cette section, on compare le RSIB de l’utilisateur situé à 34◦, sur la figure (3.4), la
figure (3.5) et la figure (3.6). Ces figures sont obtenues à partir de simulations où la puissance
reçue du bloqueur est respectivement à 0 dB, +30 dB et +60 dB au dessus des signaux des
utilisateurs.

Sur la figure (3.4) on a une puissance de bloqueur égale à la puissance des utilisateurs. On
remarque sur le diagramme de rayonnement du Capon EN (sous-figure (a2)) que ce dernier
place un nul moins profond que les autres algorithmes. En optimisant le RSIB avec ce niveau de
bloqueur, le Capon place un nul de profondeur suffisante afin de ne pas augmenter la hauteur
des lobes secondaires, car la hauteur de ces derniers diminue le RSB (compromis entre RSB et
RSI). Le passage à l’étage analogique sur les sous-figures (b2) dégrade clairement la profondeur
de ces nuls pour les algorithmes, et il s’en suit une dégradation en RSIB de 4 dB, valeur faible
en comparaison avec les courbes suivantes avec 30 dB et 60 dB de puissance de bloqueur.

Sur la figure (3.5), avec un niveau de puissance de bloqueur de +30 dB, le Capon EN impose
un nul plus profond en direction du bloqueur. Les zones de chutes secondaires du RSIB en
sortie de l’étage analogique diminuent jusqu’à -5 dB. Ceci est dû à la réjection insuffisante de
cet étage. Ces zones de chutes sont compensées par l’étage numérique, avec une large zone
jusqu’au niveau de formateur de voies EN (dans la plage [−90◦,−50◦]).

Sur la figure (3.6), avec un niveau de puissance de bloqueur de +60 dB, les dégradations
à l’étage analogique font passer le RSIB à un niveau très bas (jusqu’à -40 dB). Toutefois,
l’étage numérique n’en est affecté que résiduellement (moins de 1 dB de dégradation). Pour
tous les algorithmes utilisés dans l’étage analogique, l’étage numérique est capable de corriger
ces pertes avec une faible dépendance au niveau du bloqueur. Néanmoins, pour l’algorithme
de Gram-Schmidt cette compensation est la plus faible, car par construction de cet algorithme
l’annulation des interférences inter-utilisateur ne se fait pas pour tous les utilisateurs.

La dépendance de la rejection (mesurée par la profondeur du nul) est montrée sur la figure
(3.7). On y remarque que le Capon EN applique une réjection proportionnelle au niveau du
bloqueur, alors que les autres schémas ont une réjection constante. Ce comportement constant
est gardé lors du passage à l’étage analogique, puis retrouvé à l’étage numérique.
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Figure 3.4 – Haut (a1, b1, c1) : variation du RSIB de l’utilisateur situé à 34◦ en fonction
de l’angle d’arrivée du bloqueur. Bas (a2, b2, c2) diagrammes de rayonnement pour le même
utilisateur situé à 34◦ et pour une position du bloqueur située à −63◦. Tous les utilisateurs
ont une perte de propagation de 0 dB, et le bloqueur de 0 dB.
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Figure 3.5 – Haut (a1, b1, c1) : variation du RSIB de l’utilisateur situé à 34◦ en fonction
de l’angle d’arrivée du bloqueur. Bas (a2, b2, c2) diagrammes de rayonnement pour le même
utilisateur situé à 34◦ et pour une position du bloqueur située à −63◦. Tous les utilisateurs
ont une perte de propagation de 0 dB, et le bloqueur de 30 dB.
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Figure 3.6 – Haut (a1, b1, c1) : variation du RSIB de l’utilisateur situé à 34◦ en fonction
de l’angle d’arrivée du bloqueur. Bas (a2, b2, c2) diagrammes de rayonnement pour le même
utilisateur situé à 34◦ et pour une position du bloqueur située à −63◦. Tous les utilisateurs
ont une perte de propagation de 0 dB, et le bloqueur de 60 dB.
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Figure 3.7 – Réjection du bloqueur situé à −63◦ pour l’utilisateur situé à 34◦, en fonction
de la puissance du bloqueur.
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3.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons utilisé une méthode sous-optimale de calcul des matrices de
formation de voies hybrides. Cette méthode a consisté pour l’étage analogique à projeter une
solution EN sur l’espace des matrices d’éléments à module constant. Cette approche, nommée
«solution hybride par extraction de phases», ne rajoute aucun coût de calcul au calcul de la
solution EN, car elle réutilise les phases des solutions données par des algorithmes EN. Dans
un scénario multi-utilisateur avec un fort bloqueur (avec une puissance reçue 0 dB à 60 dB

plus grande que la signaux utiles) cette approche introduit différentes pertes qui dépendent
des angles d’arrivée, de l’algorithme EN et de la puissance du bloqueur.

L’élargissement de la zone de chute autour de l’angle d’arrivée de l’utilisateur est d’autant
plus grand que ce dernier se situe vers l’axe endfire. Dans l’étage analogique, la distorsion
engendrée par la projection déplace la position des nuls sur la diagramme de rayonnement,
ceci implique que les pertes sont proportionnelles à la puissance du bloqueur. Les pertes sont
généralement compensées par l’étage numérique, avec une dépendance à l’algorithme utilisé à
l’étage analogique.

L’utilisation d’un simple filtre adapté dans l’étage analogique est économe en coût de
calcul, car elle consiste à simplement utiliser la matrice de canal. Toutefois ce choix donne
plus de pertes que les autres approches. Parmi les algorithmes d’annulation d’interférence,
Gram-Schmidt (proposé initialement dans la littérature par [68]), bien qu’aillant une plus
faible complexité (exprimée en fonction du nombre d’antennes nr et pour un nombre d’utili-
sateurs et de bloqueurs donnés), voit une compensation par l’étage numérique plus faible que
les algorithmes ZF et Capon. En se basant sur les algorithmes testés, et si on dispose d’un
CAN à haute résolution, l’approche de projection donne les meilleures performances à partir
des algorithmes ZF et Capon. Les résultats de ce travail ont été publiés dans un article de
conférence à l’ICT (International Conference on Telecommunications) [16].

En perspectives, on peut noter que l’opération de projection peut être modélisée comme
une erreur introduite sur les modules d’un vecteur optimal. Une caractérisation de cette erreur
comme celle faite dans [12, 11] peut permettre de trouver un algorithme EN plus robuste
à ces erreurs. Enfin, d’autres approches de synthèse de réseau qui partent du diagramme
de rayonnement pourraient certainement s’étendre au cas phase-only, notamment l’approche
polynomiale de Schelkunoff pour les réseaux ULA [75].

Dans le chapitre suivant, on introduira un modèle de CAN dans la chaîne de réception. Ceci
montrera la nécessité d’optimiser le RSIB avant la numérisation. Et à l’aide d’une reformulation
du problème de maximisation du RSIB, on pourra l’exprimer d’une manière qui permet une
relaxation en un problème convexe. De ce fait, sa résolution pourra se faire avec un algorithme
du point intérieur.
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4.1 Introduction

Dans le chapitre précédent, on a utilisé une implémentation entièrement numérique (EN)
comme benchmark pour comparer les performances en RSIB des différentes solutions hybrides.
Les résultats montraient que la solution sous-optimale proposée (solution hybride par extrac-
tion de phases) introduisait des pertes dans l’étage analogique. Ces pertes peuvent être com-
pensées en grande partie par l’étage numérique. Toutefois, ces résultats ont été obtenus sans
inclure de modèle de CAN dans la chaîne de réception. Dans ce chapitre, on montrera qu’en
tenant compte de la quantification, et en présence de bloqueurs, cette dernière solution sous-
optimale ainsi que l’implémentation numérique voient leurs performances largement dégradées
par la saturation des CANs si leur dynamique n’est pas suffisante. On utilisera l’expression de
la capacité tenant compte de la quantification qui a été introduite dans le chapitre 2. Ceci afin
de montrer la pertinence d’un filtrage analogique avant numérisation. Comparée à une implé-
mentation entièrement numérique (EN), une implémentation hybride rend possible ce filtrage.
Néanmoins, la contrainte phase-only rend le problème d’optimisation du RSIB non-convexe.
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Notre contribution dans ce chapitre, valorisée dans les conférences IEEE WCNC et
GRETSI [19, 18], a consisté à proposer un algorithme d’optimisation de l’étage analogique
d’un FdV hybride phase-only. Le problème d’optimisation du RSIB, qui s’exprime comme
un problème de maximisation d’un rapport de formes quadratiques, peut être reformulé de
manière équivalente en un problème de maximisation d’une trace de matrice. La contrainte
phase-only quant à elle se transforme en une série de contraintes convexes et une contrainte de
rang, non-convexe. En relaxant cette dernière contrainte, le problème non-convexe se réduit à
un problème de programmation semi-définie convexe, facilement résolvable avec un algorithme
du point intérieur.

Dans une démarche incrémentale, on présentera d’abord dans la section 4.2 l’effet de la
quantification sur une chaîne de réception mono-antenne, multi-antenne EN et multi-antenne
hybride. On verra ensuite en section 4.3, la méthode de relaxation pour un seul utilisateur et un
seul interféreur, on y considérera le RSIB en sortie d’un seul étage de formation de voies phase-

only. L’extension directe de cette méthode dans le cas de nU utilisateurs est présentée dans la
section 4.4, elle consistera à dérouler la méthode sur chaque utilisateur indépendemment des
autres. On y présentera aussi la formule de borne inférieure sur la somme-capacité.

Les performances seront présentées dans la section 4.5 sous deux scénarios. D’abord elle
seront présentées dans un scénario mono-utilisateur mono-interféreur, où l’on utilisera l’angle
algébrique défini dans le chapitre 2. Ceci afin de comparer notre approche à une approche de
l’état de l’art et une approche benchmark en module et phase. Ensuite elle seront présentées
dans un scénario multi-utilisateur, où le modèle de CAN nous permettra de tracer une ap-
proximation d’une borne inférieure sur la somme-capacité et de comparer notre approche avec
une approche de l’état de l’art et une approche EN. On y verra aussi les résultats en RSIB
présentés sous forme de nuages de points en fonction de l’indicateur d’orthogonalité de canal
cos(θ).

4.2 Limitations de la solution hybride par extraction de phase

Le modèle de CAN à résolution limitée présenté en annexe A.1 nous permet d’inclure
l’impact du bruit de quantification dans la chaîne de réception. Le rapport signal-sur-bruit-
de-quantification (RSQ) d’un signal gaussien centré a été évalué par [20] :

RSQ =
[

2(1 + ζ)Q(
√

ζ)−
√

2ζ

π
e−0.5ζ +

ζ

3.22b

]−1
,

où ζ est le taux de saturation du CAN. Appliquée à notre modèle, où l’on suppose qu’on
reçoit au niveau d’une antenne un signal d’intérêt de puissance S et un signal interférant de
puissance I, et la présence d’un bruit thermique généré par la chaîne de réception de puissance
σ2
n, la formule précédente nous permet d’écrire le rapport suivant :

RSQ =
S + I + σ2

n

Bq
,
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Figure 4.1 – Variation du RSIBCAN en fonction du RSI pour différent nombre de bits. La
courbe en pointillets est obtenue pour b =∞ et RSI =∞.

où Bq est la puissance de bruit de quantification. La quantification étant introduite sur la
somme des signaux d’intérêt, interférant et thermique, le numérateur dans cette dernière
formule est la somme de leurs puissances respectives.

Pour des rapports signal-sur-bruit RSB, signal-sur-interférant RSI et signal-sur-bruit-de-
quantification RSQ donnés, on peut écrire un rapport signal-sur-intérférence-plus-bruit-plus-
bruit-de-quantification :

RSIBCAN =
S

σ2
n + I +Bq

.

Cette dernière formule peut être écrite en ne faisant intervenir que les rapports RSB, RSI et
RSQ :

RSIBCAN =
RSB.RSI.RSQ

RSB.RSQ+ RSQ.RSI + RSI.RSB + RSB + RSI
(4.1)

Application à une chaîne de réception mono-antenne La figure 4.1 montre la variation
du RSIBCAN en fonction du RSI pour un RSB = 30 dB. On remarque que pour un RSI très
faible (interférence dominante) le RSIBCAN est égal au RSI. Dans ce régime un nombre de
bits plus grand n’a aucune incidence sur le RSIBCAN . Quand le niveau d’interférence est assez
faible (RSI assez fort, plus de 20 dB sur la figure), un nombre de bits plus grand augmente le
RSIBCAN . Sa limite supérieure est le RSB, elle est atteinte dans le cas spécial où l’interférence
est nulle. Autrement dit, si le RSI = +∞, à partir d’un nombre de bits assez grand (b = 8 sur
la figure) le RSIBCAN est égal au RSB.
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Figure 4.2 – Variation du RSIBD à la sortie du FdV de Capon, en fonction du RSI à l’entrée
du CAN, pour différents nombres de bits. b = ∞ et RSI = ∞. Le réseau d’antennes est un
ULA de 10 antennes et cos(θ) = 0.0735.

Application à une chaîne de réception multi-antenne entièrement numérique On
peut appliquer le modèle de CAN précédent à une chaîne de réception multi-antenne. Puisque
l’étage analogique modifie le RSIB à l’entrée d’un CAN, on va d’abord regarder l’impact sur
une architecture EN. On appliquera le modèle à une architecture hybride par la suite.

Supposons qu’on reçoive sur un réseau d’antennes un signal d’intérêt et un signal interférent
avec un RSB, un RSI et un cos(θ) donnés. Le modèle de CAN précèdent nous permet de tracer
le RSIBD à la sortie d’un FdV. Si le FdV est celui de Capon, et si le cos(θ) est connu on peut
comparer les cas où la résolution du CAN est finie et infinie. La figure 4.2 montre la variation
du RSIBD en fonction du RSI à l’entrée du CAN. Le nombre d’antennes est de nr = 10 et le
RSB = 30 dB. Pour un cos(θ) = 0.0735 la borne supérieure du RSIB est de nr.RSB = 40 dB.

On remarque sur la figure 4.2 que pour un niveau assez faible d’interférence (un RSI >

0 dB), le RSIBD ne dépend pas du RSI, et on dispose d’un gain en RSIB. De plus, pour un
nombre suffisant de bits, on atteint la borne supérieure nr.RSB = 40 dB. Toutefois, quand
l’interférence est dominante (RSI < 0 dB), il existe des pertes en RSIBD (par rapport au
plancher atteint à fort RSI), son niveau varie de manière analogue au cas mono-antenne, avec
une pente unité en décibels. Ceci peut se comprendre par le fait que la présence d’un interféreur
fort et d’une résolution finie de CAN modifient le RSB à l’entrée d’un FdV et donc la borne
supérieure nr.RSB.



4.2. Limitations de la solution hybride par extraction de phase 85

Application à une chaîne de réception multi-antenne hybride Dans ce paragraphe,
on va appliquer le modèle de CAN précédent sur une architecture hybride phase-only. L’algo-
rithme appliqué sur l’étage analogique est le Capon avec extraction de phases (cf. le chapitre
3), et sur l’étage numérique le Capon. On effectue une simulation sur modèle de canal sto-
chastique avec un tirage aléatoire des angles d’arrivée. Les puissances des signaux reçues sont
fixées sans fluctuation (sans fading), selon le scénario décrit dans l’introduction où l’on prend
des distances inter-site de DIS = 100m et DUP= 50m (cf. section 1.3). La configuration de la
simulation peut se résumer comme suit :

— nr = 16 antennes,
— nU = 8 utilisateurs,
— nRF = 8 chaînes RF,
— nB = 1 bloqueur,
— b = 8 bits,
— RSB = 24 dB,
— Puissance du bloqueur PB = 48 dB au dessus des signaux des utilisateurs
— 1000 tirages de canal,
— Angles d’arrivée distribués uniformément sur [−90◦, 90◦],

Pour chaque tirage de canal, on calcule le cos(θ) de ce canal et le RSIBA en sortie d’étage
analogique atteint par le FdV de Capon avec extraction de phases. On applique aussi l’algo-
rithme de Capon dans l’étage numérique, et on calcule à sa sortie le RSIBD atteint. On reporte
ensuite sur un plan les points (cos(θ), RSIB) des 8 utilisateurs. Une fois les 1000 tirages de
canal effectués on estime la fonction de densité de probabilité du RSIB et de cos(θ). À titre
de comparaison, on trace aussi sur les figures la borne inférieure sur le RSIB décrite dans le
chapitre 2 (cf. la section 2.3.1).

Les figures 4.3 et 4.4 montrent les résultats en sortie de l’étage analogique et de l’étage
numérique respectivement. On voit qu’en sortie de l’étage analogique, le FdV de Capon avec ex-
traction de phases donne une dispersion du RSIB sur une grande plage (sur [−80 dB, 20 dB]).
Malgré la compensation par l’étage numérique, on reste nettement en dessous de la borne
inférieure du FdV de Capon utilisant des poids en module et phases. Ceci nous a amené à
rechercher une approche d’optimisation du RSIB qui puisse donner des performances plus
proches de cette borne. La section suivante est dédiée à une des approches que l’on a explorée,
à savoir une résolution par relaxation semi-définie.
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Figure 4.3 – À gauche : nuage des points (cos(θ), RSIBA) pour l’algorithme Capon avec
extraction de phases (phase-only), le nombre de points est de 8000. À droite : densité de
probabilité empirique du RSIB.

Figure 4.4 – À gauche : nuage des points (cos(θ), RSIBD) pour l’algorithme Capon avec
extraction de phases (phase-only), le nombre de points est de 8000. À droite : densité de
probabilité empirique du RSIB.
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4.3 Scénario réduit à un seul utilisateur

4.3.1 Maximisation du RSIB sans contrainte

Similairement à l’approche utilisée à la section 2.3.2, on commencera d’abord par présenter
ici l’approche de maximisation du RSIB d’un seul utilisateur par un FdV analogique phase-

only. Le RSIB considéré est celui en sortie de l’étage analogique, le bruit de quantification n’y
contribue donc pas. Pour le cas multi-utilisateur (présenté en section 4.4), il suffira de dérouler
l’algorithme de maximisation du RSIB individuellement sur chaque utilisateur.

Considérons une PC équipée de nr antennes, un utilisateur et un interféreur tous deux
mono-antennes. Les signaux reçus au niveau des antennes, et en sortie d’un FdV s’écrivent
comme (cf. la section 2.3.2) :

y = hUxU + hIxI + n,

wHy = wHhUxU +wHhIxI +wHn.

Sans perte de généralité, nous pouvons considérer que l’utilisateur émet un signal de puissance
unité, c’est-à-dire E[|xU |2] = 1 et l’interféreur un signal de puissance E[|xI |2] = PI . On définit
les matrices de covariance suivantes :

Rn = σ2
nI,

RU = hUh
H
U ,

RI = PIhIh
H
I ,

qui sont respectivement les matrices de covariance du bruit, du signal utilisateur et du signal
interféreur. Le RSIB atteint par un FdV w est :

RSIB =
wHRUw

wH(RI +Rn)w
. (4.2)

Si le choix de w n’est pas contraint, le problème d’optimisation du RSIB se formule comme
suit :

(P1) maximiser
w

RSIB,

Sa solution optimale est le FdV de Capon (cf. la section 2.3.1) ; elle est proportionnelle au
vecteur suivant :

wC = (RI +Rn)
−1hU .

4.3.2 Relaxation semi-définie et algorithme RSD associé, en mono-
utilisateur

Relaxation d’un problème d’optimisation Un problème d’optimisation est défini par
une fonction coût, qu’on souhaite minimiser (c’est-à-dire trouver les valeurs de ses arguments
qui lui donnent une valeur minimale), et une série de contraintes (égalités et/ou inégalités) que
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Figure 4.5 – Illustration de l’effet de la relaxation d’une contrainte non-convexe sur le do-
maine de faisabilité. En noir : domaine de faisabilité d’un problème non-convexe à cause
d’une contrainte non-convexe. En rouge : domaine de faisabilité élargi par la relaxation d’une
contrainte.

ses arguments doivent respecter [28]. Les contraintes définissent un ensemble appelé domaine
de faisabilité auquel une solution doit appartenir [28]. Quand un problème d’optimisation est
difficile à résoudre, la relaxation est une technique qui consiste à l’approximer par un problème
plus facile à résoudre [28]. Même si la solution du problème initial est en général différente
celle du problème relaxé, la solution de ce dernier fournit de l’information sur la solution du
problème initial [28].

La relaxation d’une contrainte se fait en la remplaçant par une contrainte moins stricte,
ou à la supprimer entièrement. Ceci a pour effet de changer le domaine de faisabilité de la
solution. Une fois le problème relaxé résolu, on ramène sa solution au domaine de faisabilité du
problème initial. Les solutions de ces deux problèmes n’étant généralement pas équivalentes,
cette opération de relaxation peut introduire une sous-optimalité. Toutefois, pour certains
problèmes bien structurés, on peut prouver que la solution de cette opération de relaxation
reste optimale, ou bien permet d’approcher le minimum avec une erreur maximale garantie
[74]. Dans cette section, on reformulera le problème (P1) en un problème de programmation
semi-définie (PSD) auquel s’ajoute une contrainte de rang non-convexe. La suppression de
cette dernière contrainte nous donne donc un problème de PSD.

Si on introduit la contrainte phase-only, le problème (P1) se réécrit comme suit :

(P2) maximiser
w

RSIB

avec w ∈MCnr
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Avec :
MCnr = {w ∈ Cnr | |wk| = |w1| ∀k = 2 . . . nr}

Ce dernier ensemble n’étant pas convexe, le problème (P2) est non-convexe, et il n’existe pas
de solution analytique.

La solution de Capon étant une solution particulière au problème de maximisation du
RSIB (une solution de réponse de unité vers le signal utile), on peut réexprimer (P2) comme
un problème de recherche du MVDR (Minimum Variance Distortionless Response) comme
formulé par Capon (cf. la section 2.3.1) :

(P3) minimiser
w

wHRyw, (4.3)

avec wHhU = 1, (4.4)

où Ry = RU + RI + Rn. La formule (4.3) nous permet de dire que la solution de Capon
minimise la variance en sortie du FdV, et que la contrainte (4.4) impose une réponse unité au
signal utile. L’ajout de la contrainte phase-only nous donne le problème suivant :

(P4) minimiser
w

wHRyw, (4.5)

avec wHhU = 1, (4.6)

w ∈MCnr . (4.7)

On transforme ensuite la contrainte (4.4) en une contrainte de puissance et on utilise les
identités suivantes :

wHRuw = 1,

wHRyw = Tr(wHRyw) = Tr(RywwH),

wHRuw = Tr(wHRuw) = Tr(RuwwH).

En posant :
W = wwH , (4.8)

où W est une matrice hermitienne semi-définie positive, on peut alors reformuler (P3) comme
suit :

(P5) minimiser
W

Tr(RyW), (4.9)

avec Tr(RuW) = 1, (4.10)

Wkk = W11, ∀k = 2 . . . nr, (4.11)

W � 0, (4.12)

rang(W) = 1. (4.13)

Où W � 0 désigne une matrice semi-définie positive. Les contraintes (4.12) et (4.13) découlent
de la définition de la matrice W, tandis que la contrainte (4.11) découle de la contrainte phase-

only (le produit d’un nombre complexe et de son conjugué donne son module au carré, les
entrées de la diagonale de W doivent donc être égales). La contrainte (4.10) quant à elle
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découle de la contrainte de réponse unité vers le signal utile. Il est intéressant de noter que
dans ce dernier problème, l’optimisation se fait sur une matrice et non un vecteur, et que
seulement la contrainte de rang (4.13) est non-convexe. En la supprimant, on a le problème
de programmation semi-défnie suivant :

(P6) minimiser
W

Tr(RyW),

avec Tr(RuW) = 1,

Wkk = W11, ∀k = 2 . . . nr,

W � 0.

Les problèmes de programmation semi-définie sont une généralisation des problèmes de pro-
grammation linéaire à des variables matricielles. En utilisant ce lien, on peut les résoudre avec
des algorithmes de point intérieur comme SeDuMi [101] ou SDPT3 [111] disponibles dans la
toolbox MATLAB CVX [46]. Dans nos résultats, et par abus de langage, on désignera les per-
formances atteintes par cette méthode de relaxation par relaxation semi-définie (RSD), même
si en pratique on a utilisé un des deux solvers afin de résoudre le problème.

Une fois ce problème résolu (une matrice Wopt trouvée), on doit en extraire un vecteur w
phase-only, c’est-à-dire une solution faisable pour le problème (P4). Pour ce faire, on propose
d’utiliser le vecteur propre associé à la valeur propre maximale de Wopt. Autrement dit, si sa
décomposition en valeurs propres s’écrit comme :

Wopt =

nr
∑

k=1

νkw̃kw̃
H
k ,

où les ν1 ≥ . . . νnr sont ses valeurs propres ordonnées, et les w̃k les vecteurs propres qui leurs
sont associés, alors, on choisira alors comme solution au problème (P4) :

w(P4) = ν1w̃1,

Si la solution trouvée est de rang unité :

rang(Wopt) = 1,

cette dernière matrice a une seule valeur propre non nulle, et w(P4) est la solution optimale
de (P4) [74]. Toutefois, le RSIB atteint par cette solution n’égale pas nécessairement le RSIB
optimal du problème (P1) (c’est-à-dire celui atteint par le Capon).

Si la solution trouvée est de rang supérieur à l’unité :

rang(Wopt) > 1,

il existe alors des techniques comme la randomization qui permettent de donner des solutions
faisables. L’heuristique derrière la technique de randomization repose sur l’hypothèse que le
vecteur-solution au problème initial se trouve dans l’image de la matrice solution du problème
relaxé. Elle consiste à tirer des vecteurs candidats aléatoires dans l’image de Wopt, et à choisir
parmi eux le candidat qui donne la meilleure valeur de la fonction coût [74]. On a observé
à partir de nos simulation que W est toujours de rang 1, mais si nous n’avons pas pu le
démontrer, ceci suggère que cette méthode pourrait être optimale.
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4.4 Scénario complet : multi-utilisateur intégrant un modèle de
CAN

4.4.1 Modèle

Dans cette section nous considérons un scénario multi-utilisateur, et nous introduisons un
modèle de CAN dans la chaîne de réception de la PC.

Soit nU utilisateurs et nB bloqueurs, tous mono-antenne émettant vers une PC équipée de
nr antennes. Le signal y reçu au niveau des antennes peut s’écrire comme suit :

y = Hx+HBxB + n.

La PC applique ensuite successivement, un FdV analogique, une numérisation et un FdV
numérique. Les signaux en sortie de chaque traitement peuvent se modéliser comme :

ya = AHy,

yq = Q(ya),

x̂ = DHyq.

où ya est le signal en sortie du FdV analogique, yq le signal en sortie des CANs et x̂ le signal
en sortie du FdV numérique. On suppose que les utilisateurs émettent une puissance unité, et
le bloqueur k une puissance PBk. Ceci nous permet d’écrire les matrices d’autocorrélation des
bloqueurs et des utilisateurs comme suit :

RB = HB.diag{PB1 . . . PBnB
}.HH

B ,

RU = HHH .

Le modèle de CAN utilisé est détaillé en section (A.2). L’hypothèse d’un bruit de quantification
gaussien et les approximations présentées en section (2.4.3) nous permettent d’approximer une
borne inférieure sur la somme-capacité avec la formule suivante :

CBI
somme ≈ log2 det(I+R−1

ntot
HtotH

H
tot),

avec Htot, ntot et Rntot la matrice de canal, le bruit-plus-interférence et la matrice d’auto-
corrélation du bruit-plus-interférence totaux, vus depuis la sortie de l’étage numérique. Ces
matrices sont définies comme suit (cf. sectionA.2) :

Htot = (1− ρ)DHAHH,

ntot = DH
(

(1− ρ)
(

AH(HBxB + n)
)

+ nq

)

,

Rntot ≈ (1− ρ)2
(

AHRyA
)

+DHRnqD.

4.4.2 Algorithme RSD en multi-utilisateur

Dans notre travail on s’est restreint au cas où nU = nRF . On attribue la uième chaîne RF
au uième utilisateur, le calcul de chaque colonne de A se fait donc de manière indépendante des



92 Chapitre 4. Optimisation d’un FdV par relaxation semi-définie

autres. Pour calculer la colonne u de A avec la méthode par relaxation semi-définie introduite
dans la section précédente, on déroule l’algorithme de résolution sur chaque colonne, et ce en
posant les égalités suivantes :

W = aua
H
u ,

Ru = huh
H
u ,

Ry = Rmu +RB +Rn.

On itère les dernières équations sur toutes les colonnes de A. L’algorithme complet peut
ainsi être décrit par l’algorithme suivant, avec deux critères d’arrêt que sont dRSIB, le pas de
progression en RSIB et maxit un nombre maximum d’itérations où de l’algorithme SeDuMi :

Données : H, HB, PB1 . . . PBnB
, σ2

n, nr, maxit, dRSIB

Résultat : A
Ry ← HHH +HB.diag{PB1 . . . PBnB

}.HH
B + σ2

nI;
pour u = 1;u = nU ;u++ faire

Ru ← huh
H
u ;

au ← su_rsd(Ry,Ru, nr, dRSIB,maxit) ;

fin
Avec la fonction su_rsd définie en code MATLAB comme suit :
function w_rsd = su_rsd(Ry,Ru,nr,dRSIB,maxit)

cvx_solver sedumi

cvx_solver_settings(’cvx_slvtol’,dRSIB)

cvx_solver_settings(’maxiter’,maxit)

variable W(nr,nr) hermitian semidefinite

minimize(real(trace(Ry*W)))

subject to

trace(Ru*W) == 1;

for i = 2:nr

W(i,i) == W(1,1);

end

cvx_end;
[EigVectors,DiagMat,] = eig(W);
EigValues = diag(DiagMat);
[,imax] = max(EigValues);
w_rsd = EigVectors(:,imax);

Algorithme 1 : Algorithme de calcul de la matrice A avec la méthode RSD.

Une fois la matrice A obtenue, on peut calculer une matrice D de Capon comme suit :

D = R−1
yq

AHH.
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4.5 Résultats de simulation

Dans cette section, on présente les résultats de simulations pour les deux scénarios décrits
précédemment.

4.5.1 RSIB dans le scénario réduit à un utilisateur

Pour le scénario mono-utilisateur, on utilise un modèle de canal stochastique (cf. la section
2.2.2). On fait varier l’angle algébrique entre le vecteur de canal de l’utilisateur et de l’inter-
féreur (cf. la section 2.3.2). Pour ce faire, on fixe une valeur de cos(θ), et on effectue un tirage
aléatoire du vecteur de canal de l’utilisateur hU selon le modèle de Rayleigh, en normalisant
ensuite son module. Ces deux étapes sont données par les deux équations suivantes :

z ∼ CN (0, Inr),

hU =
z

||z|| .

On calcule ensuite la matrice de projection orthogonale sur le sous-espace généré par hU , elle
s’écrit comme suit :

PU = hU (h
H
U hU )

−1hH
U .

La matrice de projection sur le sous-espace orthogonal à hU qui s’écrit comme suit :

P⊥
U = I−PU .

On construit ensuite un vecteur de canal de l’interféreur hI et de coefficient de corrélation
cos(θ) avec le vecteur de canal désiré hU . Pour ce faire, on prend un vecteur aléatoire z′ dans
le sous-espace orthogonal à hU :

h⊥
U =

P⊥
Uz

||P⊥
Uz

′|| .

Les composantes de z′ suivent une loi normale complexe circulaire CN (0, 1). Enfin, on choisit
hI en prenant une combinaison linéaire entre hU et h⊥

U :

hI = αUhU + α⊥
Uh

⊥
U

Les coefficients αU et α⊥
U sont choisis en imposant l’angle algébrique et la puissance d’interfé-

reur PI de la manière suivante :

αU = hIh
H
U = | cos(θ)|

||hI ||2 = α2
U + α⊥2

U =
PI

nr

Les deux dernières équations nous permettent de calculer α⊥
U comme suit :

α⊥
U =

√

PI

nr
− α2

U
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Figure 4.6 – RSIB de différentes solutions de formation de voies phase-only en fonction de
l’indicateur d’orthogonalité de canal | cos(θ)|. Les courbes sont normalisées par nrRSB.

Sur chaque tirage de canal, on calcule le RSIB atteint par différent algorithmes, et on le
normalise par nr.SNR, à savoir le RSIB atteint dans le cas d’une annulation d’interférences
parfaite. On compare notre approche de relaxation semi-définie (RSD) à une approche de
l’état de l’art de [125] et au FdV de Capon comme benchmark, car c’est la solution optimale
avec les deux degrés de libertés de module et phase. À titre de comparaison on trace aussi la
borne inférieure RSIBapprox donnée par la formule (2.28). Les simulations sont effectuées sur
la configuration suivante :

— Résultats moyennés sur 1000 tirages de canaux,
— RSB = 20 dB,
— PI = 40 dB (au dessus du signal utile),
— nr = 8,
— Initialisation de RSD et de l’algorithme de Zhang et al. [125] avec les phases du FdV

de Capon,
— Nombre d’itérations maximal de RSD et de l’algorithme de Zhang et al. [125] : 100,
— Condition d’arrêt sur la progression en RSIB linéaire pour RSD et de l’algorithme de

Zhang et al, [125] : 10−6.
Les résultats sont montrés sur la figure (4.6). Comme attendu, le RSIB diminue avec

| cos(θ)|. L’approche par RSD proposée atteint un meilleur RSIB, jusqu’à 12 dB plus haut
que l’approche de Zhang et al. [125]. Ce dernier algorithme, comme décrit dans l’état de l’art
(section 1.7), évolue sur une fonction coût non-convexe, il dépend donc fortement du point
d’initialisation, et n’a pas de convergence garantie au maximum global. La RSD ne permet
toutefois pas d’atteindre le RSIB benchmark, dont la solution de Capon est calculée sur des
poids variant en module et phase. Cette perte est due à la diminution des degrés de libertés,
à savoir la recherche d’un FdV optimal en variant les phases uniquement. L’approche hybride
par extraction de phase présente aussi des performances nettement en dessous des autres
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algorithmes.

4.5.2 Somme-capacité et RSIB dans le scénario complet

4.5.2.1 Performances en somme-capacité

Dans ce scénario, on utilise à nouveau un modèle de canal stochastique à base géométrique.
Les vecteurs de canal sont générés pour un canal mono-trajet ULA avec un espacement inter-
antennes de d = 0.5. Les angles d’arrivée sont tirés selon une loi uniforme sur [−90◦, 90◦], et
le fading h selon la loi CN (0, 1). Les simulations sont effectuées sur la configuration suivante :

— nr = 16,
— nU = 8,
— nB = 1,
— Une puissance de bloqueur variable dans PB ∈ [0, 60]dB,
— Un nombre de bits variable dans b ∈ {4, 8, 12}.

Les conditions d’arrêt et d’initialisation des algorithmes sont les mêmes que pour le scénario
mono-utilisateur. Dans l’objectif de comparer les performances d’une implémentation EN et
hybride on a aussi effectué les simulations pour une architecture EN.

Les figures (4.7) montrent la variation de la borne inférieure de la somme-capacité en
fonction du RSB. Les courbes du FdV de Capon (Hybride) désignent une solution hybride,
dont l’étage analogique est calculé sur des poids variant en module et en phase. Sur les figures
(4.7), on voit que dans un régime très faible en RSB (quand le bruit est dominant par rapport
à l’interférence), tous les algorithmes et les deux implémentations tendent vers la même valeur
de somme-capacité. Dans ce régime, le récepteur optimal est le filtre adapté, vers lequel le
récepteur optimal en RSIB tend aussi (car dans ce régime le RSIB tend vers le RSB) [113].

Sur la figure (4.7a) on voit qu’une puissance de bloqueur égale à la puissance des utilisateurs
permet aux deux types d’implémentation EN et hybride, d’avoir un débit très proche du
Capon (Hybride). Toutefois, une puissance de bloqueur de 30 dB provoque une saturation des
performances de l’architecture EN à fort RSB. Ceci est visible sur la figure (4.7b). Le niveau
de cette saturation baisse considérablement pour un niveau de bloqueur de 60 dB, visible
sur la figure (4.7c). Ceci est dû à l’augmentation du niveau de bruit de quantification. Ce
constat appuie la nécessité d’un filtrage analogique avant numérisation en présence de fortes
interférences. Dans ces conditions, les architectures hybrides gardent de bonnes performances,
avec un avantage pour l’approche à RSD. À RSB = 30 dB et b =8 bits, RSD présente une
perte de 6% contre 15% pour l’algorithme de Zhang et al.

La figure (4.8) montre la variation de la somme-capacité en fonction de la puissance du
bloqueur, à un RSB = 20 dB. La dépendance des performances de l’architecture EN à la
puissance du bloqueur y est plus clairement visible, et sa diminution est accentuée par le
passage d’un nombre de bits b = 8 à b = 4. Les performance du Capon (Hybride) et de la
RSD quant à elles ont l’avantage d’une très faible dépendance à la puissance du bloqueur.
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(a)

(b)

(c)

Figure 4.7 – Borne inférieure sur la somme-capacité pour différents algorithmes de formation
de voies hybride. Le nombre de bits est de b = 8 et la puissance du bloqueur PB est variable.
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Figure 4.8 – Borne inférieure sur la somme-capacité en fonction de la puissance du bloqueur,
à un RSB = 20 dB.

4.5.2.2 Performances en RSIB en fonction de l’angle algébrique

Dans cette section les résultats seront représentés en nuage de points et en densité de
probabilité. Pour chaque tirage de canal, on calcule le cos(θ) de ce canal et le RSIB en sortie
d’étage analogique atteint par les différents algorithmes. On reporte ensuite sur un plan les
points (cos(θ), RSIB) des 8 utilisateurs. Une fois les 1000 tirages de canal effectués on estime la
fonction de densité de probabilité du RSIB et de cos(θ). Contrairement à la section précédente,
la présentation des résultats sous cette forme permet de visualiser l’ensemble des valeurs du
RSIB atteint, au lieu de la moyenne uniquement. On pourra en déduire la dispersion et les
plages de variation du RSIB. La configuration et le modèle de canal (stochastique) sont les
mêmes que pour la section précédente, hormis le niveau du RSB :

— nr = 16,
— nU = 8,
— nB = 1,
— RSB = 24 dB (ce niveau de RSB correspond au scénario décrit dans l’introduction où

on prend des distances inter-site de DIS = 100m et DUP= 50m, cf. la section 1.3),
— PB = 48 dB au dessus des signaux des utilisateurs (ce niveau correspond au RSI du

scénario décrit dans l’introduction où on prend des distances inter-sites de DIS = 100m

et DUP= 50m, cf. la section 1.3).
— 1000 tirages de canal,
— angles d’arrivée distribués uniformément sur [−90◦, 90◦],
— sans fading (les puissances des signaux ne fluctuent pas avec les réalisations).
Afin de positionner les performances des différents algorithmes, on trace aussi la borne

inférieure asymptotique du RSIB maximal atteignable avec des poids en module et phase,
le RSIBapprox donné par la formule (2.28). La figure 4.9 montre le nuage des points (cos(θ),
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RSIB) pour l’algorithme de Capon à gauche, et la densité de probabilité empirique du RSIB à
droite. Comme montré dans le chapitre 2, le RSIB pour cet algorithme varie entre une valeur
maximum constante et une borne inférieure qui décroît avec | cos(θ)|. Cette borne inférieure a
été décrite avec plus de détails dans le chapitre 2. La densité de probabilité montre une grande
concentration de points autour de la valeur maximale du RSIB. Le nuage de points pour
l’algorithme RSD sur la figure 4.10 montre une distribution similaire à celle de l’algorithme
de Capon. Il y existe des points en dessous de la borne inférieure de l’algorithme de Capon,
mais leur nombre est restreint et la densité de probabilité reste proche de celle sur la figure
4.9.

La figure 4.11 montre le nuage de points et la densité de probabilité du RSIB pour l’algo-
rithme de Zhang et al. [125]. En comparaison avec les deux premiers algorithmes, le RSIB varie
sur une plus grande plage, ce qui indique que cet algorithme dépend d’un point d’initialisation.
Ce nuage de points peut être partitionné en deux sous-ensembles, le premier sur l’intervalle
[−5 dB, 25 dB] et le deuxième sur l’intervalle [−50 dB,−5 dB]. Ce partitionnement est visible
aussi sur la densité de probabilité. Cette figure et sa différence avec la figure 4.10 suggèrent
que la recherche d’un minimum global sur un fonction non-convexe aboutit à la convergence
vers un minimum local. Ce minimum local varie sur un grande plage, en comparaison avec le
benchmark. Une grande partie des points atteint un RSIB dans l’intervalle [−50 dB,−5 dB].
Le vecteur d’initialisation utilisé, qu’est le FdV de Capon avec les modules fixés à 1 ne permet
donc pas d’approcher les performances du benchmark avec cet algorithme.

À titre de comparaison avec un algorithme à convergence locale, on trace le nuage de
points et la densité de probabilité sur la figure 4.12 pour l’algorithme de Newton. La figure
montre un comportement similaire à celui de l’algorithme de Zhang et al. [125], avec des points
concentrés dans deux sous-ensembles et une densité de probabilité définie sur deux intervalles.
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Figure 4.9 – À gauche : nuage des points (cos(θ), RSIB) pour l’algorithme Capon Hybride
(poids variant en module et phase), le nombre de points est de 8000. À droite : densité de
probabilité empirique du RSIB.

Figure 4.10 – À gauche : nuage des points (cos(θ), RSIB) pour l’algorithme RSD (phase-only),
le nombre de points est de 8000. À droite : densité de probabilité empirique du RSIB.



100 Chapitre 4. Optimisation d’un FdV par relaxation semi-définie

Figure 4.11 – À gauche : nuage des points (cos(θ), RSIB) pour l’algorithme de Zhang et al.
[125] (phase-only), le nombre de points est de 8000. À droite : densité de probabilité empirique
du RSIB.

Figure 4.12 – À gauche : nuage des points (cos(θ), RSIB) pour l’algorithme Newton (phase-
only), le nombre de points est de 8000. À droite : densité de probabilité empirique du RSIB.
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Les résultats sont aussi présentés en fonction de (1−| cos(θ)|) en échelle logarithmique sur
les figures 4.13, 4.14, 4.15 et 4.16, ce qui permet d’agrandir d’avantage les 3 zones d’intérêt
(favorable, normale, et pire cas) que dans les représentations précédentes. Sur la figure 4.13,
on y vérifie effectivement la présence des trois zones qui partitionnent la borne inférieure
en RSIB pour le FdV de Capon. La figure 4.14, montre un comportement similaire pour
l’algorithme RSD, le nuage de points comporte un nombre réduit de points en dessous de la
borne inférieure. Enfin, sur les figures 4.15 et 4.16, on peut faire les mêmes constats que sur
les courbes en | cos(θ)| linéaire, à savoir que les points de RSIB sont distribués en majeure
partie en dessous de la borne inférieure, en particulier pour les zones favorables et normales.
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Figure 4.13 – À gauche : nuage des points (1 − | cos(θ)|, RSIB) pour l’algorithme Capon
Hybride (poids variant en module et phase), le nombre de points est de 8000. À droite :
densité de probabilité empirique du RSIB.

Figure 4.14 – À gauche : nuage des points (1 − | cos(θ)|, RSIB) pour l’algorithme RSD
(phase-only), le nombre de points est de 8000. À droite : densité de probabilité empirique du
RSIB.
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Figure 4.15 – À gauche : nuage des points (1− | cos(θ)|, RSIB) pour l’algorithme de Zhang
et al. [125] (phase-only), le nombre de points est de 8000. À droite : densité de probabilité
empirique du RSIB.

Figure 4.16 – À gauche : nuage des points (1 − | cos(θ)|, RSIB) pour l’algorithme Newton
(phase-only), le nombre de points est de 8000. À droite : densité de probabilité empirique du
RSIB.
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4.6 Conclusion

Dans ce chapitre, on a introduit un modèle de CAN (décrit dans A.1) dans la chaîne
de réception. Ceci nous a permis d’observer le phénomène de saturation des performances
d’un FdV EN en présence de fortes interférences. En effet, dans un régime faible en RSI,
les performances d’un FdV EN se voient dégradées car le bruit de quantification diminue le
RSB équivalent. Au delà de permettre l’utilisation d’un nombre de chaînes RF inférieur à
celui d’une architecture EN, l’architecture hybride permet aussi de rehausser le RSIB avant
quantification, et donc d’élever le plancher haut du RSIB qu’est nr.RSB. On a aussi utilisé
le modèle de CAN décrit en section A.2 qui permet de dériver une borne inférieure sur la
somme-capacité (cf. 2.4.3).

Bien que l’approche sous-optimale d’extraction de phase permette de donner un gain en
RSIB avant quantification, ses performances restent limitées avec une grande dispersion. Ceci
nous a poussé à explorer des approches d’optimisation du RSIB. Notre contribution dans ce
chapitre a consisté à proposer une approche d’optimisation du RSIB, elle a été publiée dans
un article de conférence à WCNC (Wireless Communications and Networking Conference). En
partant du problème d’optimisation du RSIB avec contrainte phase-only, on a pu le réexprimer
en un problème de programmation semi-définie, avec une contrainte phase-only transformée
en une série de contraintes convexes plus une contrainte de rang non-convexe.

On a vu qu’en relâchant cette dernière contrainte il était possible de résoudre un problème
convexe avec un algorithme du point intérieur. Cette approche de relaxation semi-définie a
donné des performances en RSIB proches de celle de la borne inférieure du FdV optimal (en
module et phases). Contrairement aux approches de la littérature [109, 125], l’approche par
RSD permet une convergence globale et une insensibilité à la puissance du bloqueur.



Conclusion et perspectives

Le thème principal de ce manuscrit était l’utilisation de la formation de voies hybride
analogique-numérique pour les petites cellules de la nouvelle génération des réseaux cellulaires.
On y a considéré la formation de voies en réception sur la station de base, afin de diminuer
les interférences venant d’une petite cellule adjacente. On s’est aussi focalisé sur des FdV
visant à être implémentés sur une architecture phase-only, à savoir, utilisant des déphaseurs
uniquement dans l’étage analogique.

Dans le premier chapitre, on a présenté le contexte dans lequel s’inscrivent nos travaux,
à savoir l’axe d’applications haut débit de la 5G. On a aussi décrit un scénario typique où
l’interférence entre cellules peut survenir et limiter les performances du réseau. On a présenté
ensuite un état de l’art de la formation de voies hybride appliquée à des scénarios proches
du nôtre. On a vu que dans l’état de l’art, les travaux se sont focalisés sur des techniques
de formation de lobes principaux uniquement, or ce filtrage peut ne pas être suffisant si la
puissance des bloqueurs est assez forte et si la résolution des CANs est faible.

Le deuxième chapitre avait pour objet de présenter les modèles de canaux ainsi que les
métriques utilisées afin d’obtenir nos résultats. Sur des canaux stochastiques, les performances
dépendent de la corrélation présente dans le canal ainsi que de la fluctuation des niveaux
de puissance. Afin d’évaluer l’influence qu’a l’orthogonalité entre le vecteur de canal d’un
utilisateur et le vecteur de canal d’un interféreur, on a introduit la métrique d’angle algébrique
entre ces deux vecteurs. Cette dernière métrique est liée bijectivement au RSIB atteint par
le FdV de Capon dans le cas mono-utilisateur mono-interféreur, et elle permet de dériver
une borne inférieure sur le RSIB dans le cas multi-utilisateur multi-interféreur. Ce dernier
résultat a été valorisé dans un article de journal court publié dans Electronic Letters [17].
Les performances du FdV de Capon ainsi que cette borne inférieure nous ont servies comme
benchmark dans les chapitres suivants.

Le troisième chapitre a proposé une solution sous-optimale au problème de formation
de voies phase-only pour une chaîne de réception qui fait l’hypothèse d’un CAN parfait.
Cette solution est basée sur des solutions dont les poids varient en module et phase. Elle
consiste à extraire les phases d’une solution entièrement numérique et de les utiliser dans
l’étage analogique d’un FdV hybride. Dans ce modèle qui fait l’hypothèse d’un CAN parfait,
on a évalué les pertes de cette approche sur différentes solutions entièrement numériques. Les
travaux de ce chapitre ont donné lieu à un article publié dans la conférence IEEE ICT [16].

Dans le quatrième chapitre, on a montré les limitations de la formation de voies par
extraction de phases. En effet, l’introduction d’un modèle de CAN dans la chaîne de réception
modifie le RSB à l’entrée de l’étage numérique. Ceci a pour effet de baisser la borne supérieure
du RSIB en sortie de formation de voies numérique. Ceci nous a amené à proposer une approche
d’optimisation de l’étage analogique, où on a reformulé le problème d’optimisation du RSIB,
puis relaxé en un problème de programmation semi-définie. Ce dernier problème étant convexe,
il a pu être résolu par un algorithme de point intérieur. Dans ce chapitre, on a aussi comparé les
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performances de cette approche de relaxation semi-définie (RSD) à des algorithmes de l’état de
l’art [125, 109] et à une implémentation entièrement numérique, et ce en terme de RSIB et de
somme-capacité. On a pu constater la détérioration des performances d’une implémentation
EN en présence de forts bloqueurs, et donc de la nécessité d’un filtrage analogique avant
numérisation. On a pu aussi observer la dispersion des valeurs du RSIB en fonction de l’angle
algébrique introduit dans le chapitre 2. Pour l’algorithme RSD, les valeurs du RSIB restent
très proches de celles du FdV de Capon (utilisé comme benchmark) et seulement une minorité
de points se trouve en dessous de la borne inférieure des performances de ce dernier. Tandis
que pour les algorithmes [125, 109] évoluant sur une fonction coût non-convexe, ils atteignent
des valeurs de RSIB en dessous de la borne inférieure et sont plus dispersés. Les travaux de ce
chapitre ont donné lieu à deux articles publiés dans les conférences IEEE WCNC et GRETSI
[19, 18].

Perspectives

Les formules des asymptotes et de l’approximation données dans le chapitre 2 sont obtenues
par un ajustement expérimental. Il serait donc intéressant de dériver une formule analytique
du RSIB minimum atteignable par le FdV de Capon. Ceci pourrait aussi ouvrir la voie à un
calcul théorique du RSIB en phase-only.

Les algorithmes de formation de voies proposés dans les chapitres 3 et 4 reposent sur les
hypothèses de : connaissance parfaite du canal en réception, modèle de canal non-sélectif en
fréquence, résolution parfaite des déphaseurs, résolution parfaite du gain de l’AGC (réglant
le taux de saturation toujours à ζ = ζopt) etc. Il pourrait être intéressant de regarder l’im-
pact d’imperfections sur les performances des algorithmes : connaissance imparfaite du canal,
modèle de canal sélectif en fréquence, déphaseurs à résolution finie, AGC à pas de gain fini
etc. Ceci pourrait montrer une nécessité d’adaptation des algorithmes ou bien de les revoir
entièrement. Par exemple, si la résolution des déphaseurs est assez faible, il serait plus intéres-
sant d’utiliser des approches d’optimisation combinatoire plutôt que de seuiller les solutions
données par les approches d’optimisation continues. Ces extensions, en plus de leur réalisation
sur un prototype, permettraient de donner une preuve de concept de la formation de voies
hybride.

Afin de conforter l’intérêt pratique de la formation de voies hybride, des simulations sys-
tème pourraient servir à quantifier son apport en terme de couverture, de débit et de consom-
mation énergétique du réseau. Enfin on peut citer l’exploration et l’adaptation des algorithmes
de formation de voies hybride à des réseaux d’antennes utilisant d’autres dispositifs de réglage
des poids que des déphaseurs, comme les Electronically Steerable Passive Array Radiator (ES-

PAR) qui utilisent des impédances variables sur des éléments parasites du réseau d’antennes.
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Afin de quantifier l’impact des CANs sur la capacité, on a besoin de modéliser l’opération
qu’ils effectuent. Cette opération est modélisée en théorie de l’information par un système dit
quantificateur. Dans cette section on utilisera les termes quantificateur et CAN de manière
interchangeable. Cette opération peut être décrite par l’application suivante :

Q :R→ Q,

x 7→ q.

Où Q est l’ensemble des valeurs de sortie du quantificateur :

Q = {q1, q2, . . . , qNe}.

Le nombre d’états du quantificateur est Ne, il peut être relié à la résolution (nombre de bits
b) du CAN par l’équation suivante :

Ne = 2b.

La résolution d’un CAN utilisé en communications numériques varie typiquement entre 8
et 16 bits. À chaque valeur réelle d’entrée, le quantificateur associe une valeur qi en sortie.
L’ensemble des valeurs en entrée auxquelles on associe la valeur qi en sortie est notée :

ηi = {x ∈ R | Q(x) = qi}.

Pour que le quantificateur soit bien défini on impose que :

⋃

i

ηi = R (A.1)

ηi ∩ ηj = ∅, ∀i 6= j (A.2)

qi ∈ ηi (A.3)
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Les ensembles ηi sont des intervalles qui sont définis par leur bornes supérieures et inférieures.
Le choix de l’ouverture ou de la fermeture sur ces bornes est arbitraire, tant qu’on respecte
les équation (A.1), (A.2) et (A.3) :

ηi = (xi−1, xi], i = 1, 2, . . . , Ne.

(A.4)

Les variables xi constituent les points de décision, à savoir que pour une entrée x ∈ ηi, le
quantificateur va lui associer la sortie qi. Sans perte de généralité on peut poser :

x0 = −∞,

xNe = +∞.

Un quantificateur est donc entièrement défini par les valeurs qi et xi, et ses performances en
dépendent directement. L’objectif d’un quantificateur est de mesurer une valeur inconnue avec
une précision limitée. Cette valeur étant inconnue à l’avance on peut donc la modéliser comme
une variable aléatoire :

ξ = |q − x| (A.5)

Ainsi l’erreur ξ introduite par la mesure est aussi aléatoire. Cette erreur peut se décomposer en
deux composantes, une composante granulaire, due à l’aspect discret de la sortie du quantifi-
cateur quand l’entrée se trouve dans les intervalles ηi bornés, et une composante de saturation
quand l’entrée se trouve dans un intervalle ηi non borné. On peut définir les performances
d’un quantificateur par l’erreur quadratique moyenne (EQM) entre son entrée et sa sortie :

EQM =

∫ +∞

−∞
ξ2p(x)dx, (A.6)

Où p(x) est la distribution de la variable aléatoire x. Si cette distribution est concentrée dans
[x1, xNe−1] l’erreur granulaire sera relativement petite mais très probable, alors que l’erreur
de saturation sera très grande mais peu probable [43]. On peut ramener l’EQM à la puissance
de x et définir un rapport signal à bruit de quantification (RSQ) :

RSQ =
σ2
x

EQM
. (A.7)

Par analogie avec le RSB, la définition d’un RSQ nous amène à définir un modèle à bruit de
quantification additif :

q = Q(x) = x+ nq, (A.8)

Où nq est le bruit de quantification. Ce modèle permet de définir une relation d’entrée-sortie
simple, et donc d’intégrer facilement le modèle de CAN dans une chaîne de traitement du
signal.



A.1. Quantificateur uniforme 109

A.1 Quantificateur uniforme

Un quantificateur uniforme est un quantificateur dont les sorties sont uniformément sépa-
rées avec un pas ∆ :

qi − qi−1 = ∆, i = 2, . . . , Ne (A.9)

qi = (xi−1 + xi)/2, i = 2, . . . , Ne − 1 (A.10)

Pour une distribution du signal d’entrée uniforme sur [x1, xNe−1], l’EQM prend la valeur bien
connue de [43] :

EQM =
∆2

12
(A.11)

Hormis sa simplicité ce quantificateur est robuste à la variation de la distribution de l’entrée, à
savoir que ses performances varient faiblement sur différentes distributions [43]. Par exemple,
pour des distribution suffisamment régulières et des valeurs de Ne et ∆ qui gardent de faibles
erreur de saturation, la formue (A.11) reste une bonne approximation [43]. Plus particulière-
ment l’impact de la quantification uniforme et symétrique 1 sur une gaussienne centrée a été
évalué par [20] :

RSQ =
[

2(1 + ζ)Q(
√

ζ)−
√

2ζ

π
e−0.5ζ +

ζ

3.22b

]−1
, (A.12)

ζ =
x21
σ2
x

. (A.13)

Où ζ est le taux de saturation et Q(.) est la fonction de répartition complémentaire de la
distribution gaussienne :

Q(z) =
1√
2π

∫ +∞

z
e−

u2

2 du. (A.14)

La figure A.1 montre la variation du RSQ en fonction du taux de saturation pour différentes
valeurs de nombre de bits. Ces courbes montrent que pour un nombre de bits fixé, il existe une
valeur ζopt de taux de saturation optimal. De plus cette valeur de taux de saturation dépend
du nombre de bits. En dessous de cette valeur (ζ < ζopt) l’erreur de saturation domine, au-
delà de cette valeur (ζ > ζopt) l’erreur granulaire domine. Un des intérêts de ce résultat est
qu’il permet de prendre en compte une imperfection du CAG (Contrôleur Automatique de
Gain) à travers une erreur sur ζ. En effet, dans une chaîne de réception, si l’on souhaite
quantifier un signal gaussien, de manière uniforme et optimale (en minimisant l’EQM) il faut
utiliser un CAG afin de se placer sur le point de fonctionnement ζ = ζopt. Une erreur de gain
(due à des valeurs de gain discrètes, une compression du gain etc) fera déplacer ce point de
fonctionnement.

A.2 Quantificateur non-uniforme optimal

Dans la section précédente on a décrit le quantificateur uniforme et donné une condition
pour qu’il soit optimal sur une distribution gaussienne selon [20]. Néanmoins ce quantificateur

1. Pour un quantificateur symétrique x1 = xNe−1.
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