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INTRODUCTION 1

Introduction

Cette thése s’inscrit dans un contexte global de multiplication des appareils électroniques intégrant
des systémes de transmission non filaires. Les solutions techniques de réseaux sans fils rencontrent des
succes tant industriels que commerciaux et sont encore appelées a évoluer rapidement. La demande pour
une augmentation des débits est trés forte, alors méme que les cellules se densifient avec 'augmentation
du nombre d’utilisateurs et de leurs équipements, et que les ressources spectrales disponibles sont, limitées.
Tout est mis en ceuvre pour obtenir la qualité des liaisons filaires, en termes de débit et de fiabilité...
mais sans les fils.

Des solutions de transmission radio multi-antennaires commencent a apparaitre et présentent de trés
significatives ameéliorations de performance. Les perspectives les plus intéressantes pour l'exploitation des
systémes a plusieurs antennes sont offertes par les codages Spatio-Temporels (ST). Les principaux critéres
de performance d’'un code ST sont : son rendement, son ordre de diversité et son gain de codage. Un
code ST de rendement maximal permet de multiplier le débit de transmission par le nombre d’antennes
employé a chaque transmetteur. Plus l'ordre de diversité d'un code ST est important et moins il y a, &
fort rapport signal & bruit, d’erreur de décodage. Enfin, le gain de codage permet de diminuer la puissance

du signal en conservant les mémes performances.

Ce travail de thése a été effectué dans le cadre d’une convention industrielle entre PENST et la société
COMSIS!. L’objectif de COMSIS, en 2002, était de proposer une solution multi-antennaire pour les
réseaux locaux sans fils intégrant un codage Espace-Temps. Ce projet précurseur passait par la réalisation
d’un démonstrateur MIMO dérivé de la norme Wifi 802.11a de I'IEEE. Cette norme basée sur une
modulation OFDM & 5 GHz avait du mal a s’imposer face a la 802.11b, plus simple & réaliser. Le codage
ST devait permettre de diminuer les taux d’erreur pour éviter les ré-émissions des trames et les pertes de
liaison. La qualité de service devait étre suffisante pour supporter des applications vidéo. De plus, il fallait
pouvoir transmettre & plus bas rapport signal & bruit afin de baisser la consommation et de diminuer les
interférences entre cellules. Ce démonstrateur fonctionne actuellement et continue d’étre amélioré.

Le savoir-faire acquis a été mis & profit dans le développement MIMO d’autres systémes de réseaux

sans fils tels que Bluetooth.

tcomsis
3, rue Broussais
75014 Paris



2 INTRODUCTION

Le décodage ST est un point sensible dans la mise en pratique des techniques Spatio-Temporelles.
Si le codeur ST est trés simple, il n’en va pas de méme du décodeur qui occupe une surface de silicium
non négligeable pour un transmetteur Wifi. Des techniques de décodage ont été retenues en fonction du
nombre d’antennes et des constellations utilisées afin de satisfaire au mieux & un compromis entre les

performances et la complexité.

Cette thése s’articule en deux parties. Les trois premiers chapitres forment la premiére partie. Ils
traitent du cas des transmissions cohérentes ot les caractéristiques du canal sont supposées inconnues au
niveau de ’émetteur mais parfaitement connues au niveau du récepteur. Cette premiére partie correspond
donc au scenario Wifi et aboutit & la présentation du premier prototype de COMSIS.

Les chapitres quatre et cinq forment la seconde partie et traitent du cas non-cohérent, lorsque le canal
de transmission est inconnu, aussi bien & I’émetteur qu’au récepteur. Cette partie aboutit & la mise en

pratique du codage ST pour la norme Bluetooth.

Le premier chapitre présente un état de lart sur les ST construits dans I'optique d’un décodage
cohérent. Les calculs de la théorie de 'information sur la capacité d'un canal MIMO et sur les probabi-
lités d’erreur des codes ST permettent de dégager des critéres pour construire et comparer les différents
codes. Nous nous intéressons plus particuliérement & une catégorie de codes en blocs linéaires : les codes

algébriques.

Le décodage des codes Spatio-Temporels dans le cas cohérent est traité dans le deuxiéme chapitre.
Un code ST est délicat a construire mais son intégration dans un systéme est simple. Le décodeur ST,
par contre, est trés lourd & implémenter et il est primordial de le choisir avec soin.

Les systémes MIMO peuvent étre représentés par des réseaux de points et le décodage ST peut ainsi
se faire par la recherche d’un point le plus proche dans un réseau de points. Cela passe par la construction
d’un arbre de recherche. Le choix des algorithmes permet de choisir soit un algorithme optimal, c’est a
dire équivalent au décodeur au sens du maximum de vraisemblance, soit un algorithme sous-optimal.

Nous présentons, en fin de chapitre, un décodeur sous-optimal minimisant le bruit et les interférences

de maniére itérative.

Le troisiéme chapitre est consacré au prototype développé par COMSIS. Dans un premier temps,
nous présentons le principe de la modulation OFDM ainsi que la norme pour les réseaux sans fils 802.11a
de 'EEE. Puis nous précisons le codeur et le décodeur ST utilisés dans cette premiére version du dé-
monstrateur. Enfin nous évoquons les évolutions futures qui sont actuellement & I’étude afin de constituer

une offre commerciale.

Les schémas de codage non cohérents font 'objet du quatriéme chapitre. Nous présentons une
approche géométrique du probléme ainsi que des calculs de capacité et de probabilité d’erreur.
Aprés la présentation des décodeurs ST non-cohérents, nous faisons un état de I’art sur la construc-

tion des codes ST non-cohérents, en commencant par les codes différentiels, en poursuivant par les codes
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purement non cohérents et en finissant par les codes & entrainement.

Le cinquiéme chapitre propose une nouvelle famille de codes ST construite pour les modulations
numériques de fréquence. Ce systéme de transmission non cohérent utilise des signaux de puissance
constante ot l'information est uniquement portée par leurs fréquences. Cette solution a I'avantage de
pouvoir étre produite industriellement & trés bas coftit, dans ’esprit des transmetteurs Bluetooth. L’adap-
tation du codage ST & la norme Bluetooth est ensuite présentée dans le cas d’un systéme bi-antennaire.
Les performances d’un codage ST différentiel ont également été étudiées, afin de suivre ’évolution de la

norme Bluetooth.
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Chapitre 1

Codes Espace-Temps cohérents

Introduction

Ce premier chapitre traite des systémes de transmission multi-antennairse et plus particuliérement
des schémas de codage Espace-Temps dans le cas cohérent, ou les coefficients du canal de transmission
sont supposés connus au niveau du récepteur. Nous verrons une synthése sur ’état de ’art du codage ST,

avant de nous intéresser, dans les chapitres suivants, au décodage et & la mise en ceuvre pré-industrielle.

Aprés un exposé de la problématique, I’étude de la capacité des canaux MIMO! mettra en évidence
I'intérét des schémas multi-antennaires. Le calcul analytique de la probabilité d’erreur nous permettra

ensuite de faire ressortir les principaux critéres de construction des codes ST.

Puis nous présenterons les premiers codes Spatio-Temporels et les différentes classes de codes construits,

jusqu’aux codes en blocs et codes algébriques qui seront utilisés dans la suite.

1.1 Schéma de transmission

Le codage Spatio-Temporel s’inscrit dans un cadre plus général que sont les systémes de transmis-
sion multi-antennaires. Un systéme MIMO emploie M antennes au niveau de I’émetteur et N antennes
au niveau du récepteur. Le coefficient multiplicatif représentant le canal entre ’antenne d’émission 7 et
Pantenne de réception j est noté h;;. Au niveau de 'émetteur, les bits d’information a transmettre sont
modulés avant d’entrer dans le codeur ST. Par la suite, nous utiliserons des modulations d’amplitude en
quadrature (QAM?) ou des modulations de phase (PSK?). Le codeur ST agit ensuite comme un mul-
tiplexeur sur les symboles d’information avant de les transmettre sur le canal. Le récepteur réalise les

opérations inverses, avec, tout d’abord, un décodeur ST qui reforme les symboles d’information, puis un

! Multi Input Multi Output
2 Quadrature Amplitude Modulation
3 Phase Shift Keying
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démodulateur qui régénére les bits d’information.

De fait, le codeur Espace-Temps forme, & partir de symboles d’information, un mot de code Spatio-
Temporel X de dimension M x T', ou T est la longueur temporelle du code. Dans un code ST linéaire,
chaque élément x;; de la matrice X est une combinaison linéaire des symboles d’information. Le ren-
dement, du code est défini comme le nombre de symboles d’information transmis par utilisation canal

(p-u.c.), soit le nombre de symboles par mot de code divisé par T

Dans le cas extréme ou T' = 1, les mots de codes ne sont alors que des vecteurs colonnes et la trans-

mission est dite non-codée.

A la réception, le signal requ par chaque antenne est modélisé par la somme des signaux émis par les
antennes d’émission affectés d’un coefficient de canal, et par un bruit additif. Sur ’ensemble du récepteur,
nous reformons le mot de code

Yyxr =Hyxnm - Xyxr + Wrxr (1.1)

ou H est la matrice de transfert du canal de transmission et W est le bruit additif blanc gaussien

(AWGN?). Les indices correspondent aux dimensions des matrices.

1.1.1 Modélisation du canal de transmission

4 Additive White Gaussian Noise
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Nous nous intéressons, ici, aux systémes de transmission radio-mobiles. Que nous soyons en milieu
fermé (INDOOR) ou a Pextérieur (OUTDOOR), les ondes électromagnétiques suivent plusieurs trajets
entre chaque antenne de I’émetteur et chaque antenne du récepteur. Il peut y avoir un trajet direct si
I'émetteur et le récepteur sont en vision direct (LOS®), et des trajets indirects dus aux réflexions et
diffractions sur des objets environnants. Les trajets indirects sont déphasés et arrivent avec des retards
étalés dans le temps en fonction de la distance parcourue et tous les trajets interférent entre eux. Les
multi-trajets peuvent donc créer des problémes d’interférences entre symboles qui serons vus dans le

chapitre 3.

Sur le plan fréquentiel les multi-trajets rendent le canal sélectif en fréquence avec des risques d’éva-
nouissements & certaines fréquences. Les parties réelle et imaginaire de chaque coefficient du canal sont
indépendantes et suivent des lois gaussiennes (A). Les coefficients suivent donc des lois gaussiennes com-
plexes (CN). Si les antennes d’émission sont suffisamment espacées entre elles, et que c’est également le cas

des antennes de réception, les coefficients du canal peuvent étre considérés comme indépendants entre eux.

S’l n’y a pas de trajet direct (NLOS®), les lois gaussiennes sont alors 4 moyennes nulles. Dans ce cas,
I’enveloppe de chaque coefficient du canal suit une loi de Rayleigh et la phase suit une loi uniforme. Un

tel canal est appelé canal de Rayleigh.

En présence d’un trajet direct (LOS), la moyenne des évanouissements n’est pas nulle, le module de

chaque coefficient du canal suit une loi de Rice et le canal est dit de Rice.

Dans les chapitres 1 et 2, nous ne travaillerons que sur des canaux de Rayleigh. Nous prendrons
des coefficients de canal i.i.d.” avec des parties réelles et imaginaires dans A/(0, %) Les enveloppes des
coefficients suivent donc des lois CA/(0, 1).

Nous normaliserons I’énergie moyenne des mots de code & T'. Ainsi, quelque soit le nombre d’antennes
utilisées ou la longueur temporelle du code ST, la puissance d’émission sera toujours unitaire, comme
dans le cas mono-antennaire. Les antennes de réception captent, en plus du signal émis, du bruit di aux
autres utilisateurs et & d’autres systémes radio auquel s’ajoute le bruit di aux chaines radio-fréquences.
L’ensemble de ces bruits est modélisé par un bruit AWGN, i.i.d. sur chaque antenne, de moyenne nulle et
de variance 2. Le calcul du rapport signal & bruit (SNR) dépendra uniquement de la variance du bruit
SNR = 0—12 = Nio La comparaison des performances des codes se fera préférentiellement en 5—37 ou FEj est
I’énergie par bit d’information transmis.

Si maintenant ’émetteur, le récepteur ou les objets se déplacent, alors il s’ajoute un effet dynamique :

le canal varie au cours du temps. Le temps de cohérence T, est défini comme le temps pendant lequel la

5Line Of Sight
S Non Line Of Sight
“indépendants et identiquement distribués
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variation du canal est négligeable. L’étude des canaux MIMO utilisent trois modéles classiques de canaux
de Rayleigh .

8

Le canal ergodique ° : & chaque temps symbole, il faut considérer une nouvelle réalisation du canal

indépendante de la précédente.

Le canal quasi-statique ° : le canal reste constant durant la transmission d’une trame ou d’un mot de

code ST.

Le canal a4 évanouissement par blocs !0 : le canal reste constant durant la transmission de plusieurs

trames ou de plusieurs mots de code ST.

La mobilité engendre aussi un décalage des fréquences par effet Doppler, qui sera vu dans la chapitre 3.
Le canal de transmission utilisé dans les chapitres 1 et 2 sera un canal de Rayleigh quasi-statique, sauf pour
certains calculs de capacité. En outre, la détection sera cohérente et le canal sera supposé parfaitement

connu au niveau du récepteur.

1.1.2 Les diversités non codées

Si nous considérons un systéme de transmission SISO sur canal de Rayleigh
y=h-z4+w,

il est clair que, méme si la variance du coefficient du canal vaut 1, certaines réalisations du canal présen-
teront de forts évanouissements qui feront chuter le SNR, au niveau du récepteur et ne permettront pas
de décoder I'information transmise. L’idée sous-jacente des techniques de diversité est de permettre au
récepteur de récupérer n fois le signal transmis et qu’a chacune de ces transmissions, la réalisation du
canal soit différente. Une technique de diversité consiste donc & envoyer sur plusieurs voies indépendantes
le méme signal de facon a moyenner les évanouissements. L’ordre de diversité correspond au nombre de
voies indépendantes par lesquelles transite chaque signal.

Ainsi les risques d’avoir un trés mauvais canal diminuent, mais parallélement les chances d’avoir un
trés bon canal baissent de méme. Néanmoins, dans le cadre des communications numériques, la plage de
rapport signal & bruit utilisée correspond, dans la pratique, & de faibles taux d’erreur ou seuls les trés
mauvais canaux engendrent des estimations fausses. Nous voyons donc clairement l'intérét apporté par

la diversité pour améliorer les performances des transmissions.

1l existe deux groupes de diversités non codées. Tout d’abord, les techniques de diversité relativement

intuitives ol chaque signal est émis n fois pour atteindre une diversité d’ordre n :

La diversité temporelle : elle correspond au code & répétition (n, 1, n), ou chaque signal est trans-

mis n fois, chaque envoi étant séparé du suivant par un intervalle au minimum égal au temps de

8 Fast-Fading Channel
9 Quasi-Static Fading Channel
10 Block-Fading Channel
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cohérence du canal T, afin d’assurer I'indépendance des coefficients de canal. Cette technique est
utilisable sur un canal sélectif en temps et lorsque T, est assez court, comme dans le cas du canal

ergodique.

La diversité fréquentielle : ’envoi des n signaux est simultané, mais est réalisé sur n fréquences dif-
férentes. Sur un canal sélectif en fréquence, les canaux sont indépendants si les fréquences sont
séparées d’au moins la bande de cohérence du canal. La diversité fréquentielle peut notamment étre

utilisée dans les systémes OFDM que nous verrons chapitre 3.

La diversité d’espace en émission : les n signaux sont émis par des antennes différentes séparées d’au
moins la longueur de cohérence qui assure l'indépendance des canaux. La longueur de cohérence
dépend de la fréquence, elle est d’environ dix fois la longueur d’onde (A) & 900 MHz (GSM), mais

peut étre réduite a % dans la bande des 5 GHz.

Ces techniques de diversité sont cotteuses en terme d’efficacité spectrale car elles consomment n utilisa-
tions canal pour chaque signal & transmettre. L’association d’un entrelaceur et/ou d’un code correcteur

d’erreur & ces techniques de diversité est plus efficace et évite de gaspiller les ressources spectrales.

L’autre groupe de techniques de diversité a, intrinséquement, une meilleure efficacité spectrale :

La diversité d’espace en réception : le signal, émis par une ou plusieurs antennes, est traité par n

antennes de réception différentes, séparées d’au moins la longueur de cohérence du canal.

La diversité de trajet : elle utilise, dans le domaine temporel, I’étalement des retards dd aux multi-
trajets. S’il y a au moins n trajets différents, un récepteur Rake peut discriminer ces n trajets qui

sont affectés de coefficients de canal différents.

L’association de différentes techniques de diversité permet d’augmenter ’ordre de diversité global. L’ordre

de diversité total atteignable est le produit des ordres de diversité de chaque technique employée.

Cette étude porte sur la diversité Spatio-Temporelle. Le codage Espace-Temps associe la diversité
d’espace en émission et la diversité d’espace en réception'', mais la diversité Spatio-Temporelle n’est pas
une simple addition des deux. Le codage et I'entrelacement sont effectués de fagon a obtenir une forte

diversité en utilisant peu les ressources du canal.

Hcontrairement 4 ce que pourrait laisser croire son nom, le codage Espace-Temps ne bénéficie pas de la diversité temporelle,

car le canal doit étre quasi-statique
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1.2 Reésultats connus sur les codes ST

Nous présentons ici des résultats de la théorie de I'information, qui permettent de déterminer analyti-
quement les performances des codes Espace-Temps. L’étude de la capacité ainsi que celle de la probabilité

d’erreur nous permettront, par la suite, de dégager les principaux critéres pour construire de "bons" codes
ST.

1.2.1 Capacité et diversité

Sur un systéme de télécommunication numeérique, il est primordial de connaitre la qualité d’une liaison,
c’est & dire la quantité maximale d’information transmissible entre un émetteur et un récepteur.

L’information mutuelle entre deux variables aléatoires A et B, notée I(A; B), est la quantité d’in-
formation qu’apporte la réalisation de ’un sur la réalisation de ’autre. Nous considérons ici des trans-
missions non-codées ot 7' = 1. Dans le cas ou le décodage est cohérent, la réalisation H du canal H
est supposée inconnue de I’émetteur et parfaitement connue du récepteur. La sortie du canal est alors
(Y, H) = (HX + W, H), et I'information mutuelle entre I’entrée et la sortie est

I(X; (Y, H)) I(X;H)+ I(X; Y| H)

I(X;Y|H) .

Dans notre schéma de transmission, le mot émis X peut prendre des valeurs discrétes dans un code

et le mot recu Y peut prendre des valeurs continues. L’information mutuelle s’écrit alors

P(Y|X,H)

o)

Xy = > [ PP,

X e Code

ou X, Y et 'H sont les réalisations de X, Y et H.

Soit une réalisation de canal H. Si Y est le signal recu lorsque le signal X est émis, la capacité
instantanée du canal de transmission est le maximum de l'information mutuelle entre X et (Y|H) sur
toutes les distributions possibles de X, soit encore 'information mutuelle lorsque le signal émis est le
meilleur signal possible

Ci2maxI(X;YH=H). (1.2)
p(X)

La capacité ne dépend plus du codage, mais uniquement des caractéristiques du canal utilisé. La capacité
s’exprime en bits par utilisation de canal (bits p.u.c.). La capacité est aussi le débit maximal avec lequel

il est possible de transmettre en garantissant un taux arbitrairement bas.

Dans la suite nous présentons les calculs de capacité dans le cas des canaux ergodiques. Le canal
ergodique est un cas d’école et n’est pas trés réaliste, néanmoins ce modéle simple permet de trouver
une expression de la capacité en MIMO. Historiquement, c’est la capacité MIMO ergodique, étudiée par

[Telatar, 1995] et [Foschini et Gans, 1998] qui a poussé la recherche sur les systémes multi-antennaires.
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1.2.1.1 Capacité ergodique

La capacité ergodique est 1’espérance de la capacité instantanée (1.2) sur la variable aléatoire H. Nous

présentons dans un premier temps le cas bien connu du canal SISO avant d’étudier le cas multi-antennaire.

Sous la contrainte d’une puissance maximale d’émission P, la capacité ergodique d’un canal mono-
antennaire s’écrit
Cs]so = EH max I(X;Y|H)

p(z)
E[|x|?]<P

Si le canal est AWGN, la capacité s’écrit aussi
Csiso = Ey [logy(1+ p|h|?)]

ou h est le coefficient complexe du canal & évanouissement et p = U—PQ le rapport signal & bruit. A suit

une loi de Rayleigh, donc |h|? suit une loi du x?.

Dans le cas MIMO, I’énergie d’'un mot de code est E,,,; = E[XTX] = TrE[XX]T et la contrainte de
puissance devient E,,,; < P.

La capacité ergodique du canal MIMO s’écrit alors

C=FEg | max I(X;YH)
p(X)
Emot<P

[Telatar, 1995] a montré qu’il était optimal de mettre la méme puissance sur toutes les antennes

d’émission (E[XX]T = %IM) et que la capacité ergodique du canal MIMO AWGN s’écrivait alors
C =FEn [log2 (det (IN + %HTH))} (1.3)

oup= U—Pz est le SNR moyen par antenne de réception.
Lorsque le nombre d’antennes d’émission tend vers l'infini, nous pouvons appliquer la loi des grands

nombres. Nous trouvons alors que %HTH = In. Dans ce cas, la capacité s’écrit

lim C = N -log, (1+ p)

M—oo

Il apparait donc un phénoméne de saturation. Augmenter le nombre d’antenne d’émission sera alors in-

efficace.

Telatar a proposé de prendre la décomposition en valeurs singuliéres (SVD!2) de la matrice de canal :

12 Singular Value Decomposition
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H = UDV' ou D est une matrice diagonale composée des valeurs singuliéres \; de H et ott U et V sont

des matrices unitaires. La capacité (1.3) peut alors se mettre sous la forme

C = Em [1og2 (det (IN+£D2))}

M
min(M, N)
= FEy |log, H l—l—ﬁ/\l2
min(M, N) )
- ; o {10g2 (1+M/\$)} .

La capacité ergodique de notre canal MIMO a M antennes d’émission et & N antennes de réception
correspond donc a la capacité de K = min(M, N) canaux mono-antennaires. K est appelé nombre de

degrés de liberté ou gain de multiplezage du canal MIMO.

A fort rapport signal & bruit, la capacité ergodique du canal MIMO peut s’écrire
C = Klog,(p) + O(1) (1.4)

soit I'’équivalent de K canaux SISO paralléles.

1.2.1.2 Capacité de coupure

L’hypothése d’ergodicité du canal n’est généralement pas vérifiée dans la pratique pour les canaux
radio-mobiles, oil la durée de cohérence du canal est souvent grande devant la taille des blocs de données
émis (|Biglieri et al, 1998]). Dans ce cas, la capacité de Shannon du canal est nulle. En effet, quel que
soit le débit de communication visé, il y a une probabilité non nulle que la réalisation du canal ne puisse
la supporter, et ce méme avec un code de trés longue taille.

Pour mesurer les performances des canaux & évanouissement par blocs, une nouvelle capacité est donc
définie & partir de la probabilité de coupure!® et en associant ainsi un taux de confiance & chaque capacité.
La capacité est alors considérée comme une variable aléatoire dépendant de la réponse instantanée du

canal, celle-ci restant constante durant la transmission d’un mot de code de longueur finie.

Pour une réalisation de canal, si la capacité instantanée est inférieure au rendement visé, le mot de
code transmis ne pourra étre décodé sans erreur, quel que soit le code utilisé. Inversement, si pour une
réalisation de canal, la capacité instantanée est supérieure au rendement voulu, alors le théoréme de
Shannon indique qu’il existe un code permettant de transmettre & ce rendement avec une probabilité

d’erreur aussi petite que ’'on veut.

13 Outage Probability
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La probabilité de coupure se définit comme la probabilité que la capacité instantanée du systéme de

transmission soit inférieur au débit (ou rendement) R
P,:(R) = P{C;(H) < R} .

La capacité de coupure'* se définit ensuite de facon naturelle : C., la capacité de coupure & €%, est la
capacité atteinte par les meilleures réalisations de canal, sans considérer les €% de réalisations de canal
qui ont les plus mauvaises capacités instantanées. C. correspond donc au débit R maximal auquel on
peut émettre en pouvant avoir (100 — €)% des transmissions sans erreur, soit encore le débit R, tel que
Pyt (R) = %.

Les capacités de coupure sont difficiles & calculer, c¢’est pourquoi les expressions des capacités ergo-
diques sont souvent prises comme références, méme lorsque les canaux considérés sont & évanouissement

par blocs.

1.2.2 Probabilités d’erreur

Afin d’établir des critéres de performances des codes Espace-Temps, [Tarokh et al, 1998] ont été ame-
nés a évaluer les probabilités d’erreur par mot de code ST. Le systéme de transmission & M antennes

d’émission et N antennes de réception suit toujours I’équation (1.1)
Ynxr =Hyxm - Xyxr + Wyxr

oil les coefficients de canal h; ; sont CN(0,1) et les coefficients du bruit additif w; ; sont CN (0, 0?).

Les performances de la transmission dépendent évidemment du décodeur utilisé. Nous étudierons ici
un récepteur employant le décodeur optimal : le décodeur & maximum de vraisemblance (ML'®). Nous
sommes dans le cas cohérent et H, la matrice de canal, est supposée parfaitement connue du récepteur.
Le décodeur ML cherche alors, de fagon exhaustive, dans ’alphabet du code ST, le mot de code X qui

minimise la distance quadratique avec le mot regu
X =arg min [[Y —HX|?. (1.5)
Xe Code

La probabilité d’erreur par mot de code est alors

e, - r{xex)
- ¥ p{x’}.p{X¢X|sz’}. (1.6)
X’e Code

M Qutage Capacity
5 Mazimum Likelihood
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La borne de 'union permet ensuite de majorer P {X #X|X = X'}

P{X#X|X:X’}§ S P(X —E) (1.7)

Ec Code
E#£X’'

ou P (X' — E) est la probabilité d’erreur par paire (PEP'®), la probabilité de détecter le mot de code E,
alors que c’est le mot de code X’ qui a été émis. Pour une réalisation H du canal et dans le cas cohérent,
la PEP s’écrit

P{HY “H-EP <Y —H-X|]P| X est émis}
= PLH- (X~ B) + W < [W[?|X est émis |
P{V <0}

avec V = |H - (X — E) + W||> = ||[W||>. V est une variable aléatoire gaussienne de moyenne

my = ||H- (X —E)|? et de variance o =4|H- (X - E)||>s2. La PEP correspond donc a la queue de

la gaussienne

P(X—>EH=H) = Q(?—VV)

~ o(ux=mi).

22

En utilisant la borne exponentielle Q(x) < e~z , nous trouvons

P(X —EH="H) <exp GW)

et en moyennant sur H, nous obtenons

P [|IH- (X - E)|*]
P(X—E)<exp| - 52 . (1.8)

Nous allons maintenant expliciter le numérateur de ’exponentielle
P [|H- (X - E)|*| = Fu [H(X - E)(X - E)'H] .

Par construction, la matrice aléatoire A = (X — E)(X — E)' est hermitienne. Elle est donc diagonalisable
et nous pouvons écrire A = UTDU ou U est une matrice unitaire dont les colonnes sont les vecteur propres

de A et D est une matrice diagonale contenant les valeurs propres de A. Comme A est hermitienne

16 pairwise Error Probability
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positive, ses valeurs propres \; (i = 1,..., M) sont positives. Notre expression devient donc
o [||H (X — E)H?} — B [Tr (HUDU'H)]
= Py [Tr (BDB)]

M N
| DD Ml

=1 j=1

ZN:A Pra [[;i]°]

1j5=1

=

|
=

Il
M:

2

ou B =HU.
Etant donné que les colonnes de U sont les vecteurs propres normés de A, elles forment une base

orthonormale de CM . De plus, comme les coefficients de canaux sont CN(0,1) et indépendants entre eux,

les coefficients bj; sont eux aussi CN(0,1). L’équation (1.8) devient donc
N | M
Jj=1 =1
Soit r le rang de la matrice A, nous pouvons réécrire ’équation en ne tenant compte que des r valeurs

P(X - E)< (]:[(H%))N

A fort SNR, lorsque la puissance du bruit devient négligeable devant les valeurs propres, c’est a dire,
02 = Ny < \; Vi =1,...,7, nous obtenons

P(X—E)< <H)\> N<$)TN. (1.9)

A fort rapport signal & bruit, la PEP diminue donc asymptotiquement en p~". Par (1.6) et (1.7), la

propres non-nulles de A

probabilité d’erreur se comporte de méme et - NV est l'ordre de diversité du code Espace-Temps.

1
Le produit (A1 A2...\)" est appelé gain de codage et correspond & une diminution statique de la PEP,
indépendante du SNR. Comme son nom l’indique, il est obtenu pour un systéme de transmission codé
(T > 1). Le gain de codage du code ST est déterminé par la plus mauvaise paire de mots de code (X, E)

qui fera chuter les performances

Sl

1) = i A1z A
Code X, ]flréucl’ode( 112 7‘)
X#£E

min  |det (X — E)[*/" . (1.10)
X,Ee Code
X+E

L’ordre de diversité et le gain de codage serviront & évaluer les performances des codes ST et & établir
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des critéres de construction.

1.3 Critéres de performance des codes ST

Les deux principaux critéres de performance et de construction des codes ST sont basés sur la mini-
misation de la PEP, entrainant une diminution de la probabilité d’erreur par mot. Ce sont le critére du

rang et le critére du déterminant, introduits par [Tarokh et al, 1998].

Critére du rang : Afin d’obtenir la diversité mazimale (M - N), la matrice A = (X — E)(X — E)' doit
étre de rang plein pour tous les couples de mots de code (X, E). Sir est le rang minimal atteint par

la matrice A sur tous les couples de mots de code, alors lordre de diversité du code ST est (r- N).

Nous remarquons que la diversité d’espace en réception est structurellement acquise. En revanche, 1’ob-
tention de la diversité d’espace en émission est plus délicate et nécessite un codage spatio-temporel

judicieux.

Critére du déterminant : Si la diversité mazimale (M - N) est atteinte, le minimum du déterminant

de A sur tous les couples de mots de code ST doit étre maximisé.

Le gain de codage dcoge est alors maximisé.

Il existe d’autres critéres de construction de codes ST, mais ils sont moins utilisés :
— Le critére de linformation mutuelle ([Hassibi et Hochwald 1, 2002]) maximise l'information mu-
tuelle entre le signal émis et le signal recu, afin d’atteindre la capacité du canal.
Le critére de la trace ([Aktas et al, 2002]) maximise la trace de AAT sur tous les couples de mots

de code, afin de maximiser la distance euclidienne minimale du code ST.

Le compromis gain de multiplexage/diversité Nous avons vu que les codes Espace-Temps étaient
construits de fagon & minimiser la probabilité d’erreur par mot de code. Pour cela, ils doivent atteindre
une forte diversité (critére du rang) et s’approcher de la diversité maximale fixée par le canal MIMO et
correspondant au nombre d’antennes d’émission multiplié par le nombre d’antennes de réception (M - N).
Alors, pour un débit R fixé, la probabilité d’erreur diminue avec le rapport signal & bruit p. A fort SNR,

P, décroit en pM;,N.

D’un autre coté, I’étude de la capacité ergodique des canaux MIMO a mis en évidence ’existence d’'un
gain de multiplexage spatial K qui augmente la capacité du canal. Ce gain de multiplexage correspond
au nombre de degrés de liberté du canal : K = min(M, N). A fort rapport signal & bruit, nous avons vu

que la capacité était équivalente & K logy(p), soit I'équivalent de K canaux SISO en paralléle.

Un systéme de transmission MIMO associé & un code ST peut bénéficier & la fois de la diversité et
d’un gain de multiplexage, néanmoins les deux restent difficiles & concilier : la diversité est obtenue & fort

SNR, en ayant fixé le débit R, alors que le gain de multiplexage traduit une augmentation de la capacité
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et donc une augmentation du débit R utilisable.

Pour traduire cela, [Zheng et Tse, 2003] ont introduit un compromis entre le le gain de multiplexage
et le gain de diversité. Pour cela, nous notons le gain de multiplexage maximal ry,4, = K = min(M, N)
et la diversité maximale d,,ax = M - N. Nous nous plagons toujours & fort rapport signal & bruit et nous

considérons un point de fonctionnement correspondant & un débit R. Le rendement normalisé

R
T =
log p

représente le gain de multiplexage. r est fixé et le débit R = rlog p augmente avec le SNR, mais représente
toujours une méme fraction de la capacité ergodique. A ce rendement normalisé 7 correspond un gain de

diversité

En utilisant un code ST de longueur temporelle T' > M + N — 1, [Zheng et Tse, 2003] ont montré que

le gain de diversité maximal atteignable par le systéme pour un gain de multiplexage donné est

Et lorsque T'< M + N — 1, [Zheng et Tse, 2003] ont proposé des bornes inférieures et supérieures du

gain de diversité (r).

Dans le cas simple M = N = 2, la figure 1.1 illustre le compromis gain de multiplexage/diversité
avec une diversité maximale atteinte d,,q, = 4 pour r = 0 et un gain de multiplexage spatial maximal
Tmaz = 2 atteint pour d = 0.

La figure présente aussi les performances du code a répétition qui émet deux fois le méme signal : une

premiére fois sur une antenne, puis l'intervalle de temps suivant sur I'autre antenne

x= | 0
0&[:1

Le code a répétition peut atteindre la diversité maximale d,,., = 4 pour r = 0, mais son gain
de multiplexage ne peut dépasser r = 1/2, car il ne transmet qu’'un seul symbole sur deux intervalles

temporels.

1.4 Les différents codes ST cohérents

Les études sur la capacité des canaux MIMO et sur la probabilité d’erreur par mot des codes ST ont

mis en évidence l'intérét des systémes de transmission utilisant des codage Espace-Temps. De multiples
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—e— Compromis optimal
0,4) — - — - Code & répétition

Gain de diversité d(r)

\ (12, 0) (2,0)

Gain de multiplexage spatial r = R/log(SNR)

Fig. 1.1 Compromis gain de multiplexage/diversité pour M = N = 2

codes ont été proposés depuis 1998.

La figure (1.2) présente les plus intéressants, ainsi que leur "filiation". Deux familles de codes ST ont

tout d’abord été présentées, les codes ST en treillis et les codes ST en blocs.

Codes Espace-Temps

i — ~

Codes en Treillis Codes en Blocs
Codes en couches Codes & dispersion linéaire Codes Orthogonaux
LST : IiD (eode d ' Alamouti)

Codes Algébrique
{codes TAST)
(Golden Code)
(Codes Parfaits)

F1G. 1.2 — Les différents codes Espace-Temps
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Etat Etiquetage des branches
0 00 01 02 03
1 00 01 02 03
2 00 01 02 03
3 00 01 02 03

Fi1c. 1.3 Code en treillis 4 4

1.4.1 Codes ST en treillis

Les codes ST en treillis ont été les premiers codes ST présentés par [Tarokh et al, 1998]. Ces codes
sont une adaptation des codes en treillis classiques (transmission mono-antennaire sur canal gaussien
AWGN) aux systémes MIMO. A chaque instant, les transitions du treillis sont codées par les symboles

PSK transmis par I’ensemble des antennes d’émission.

La figure (1.3) présente un exemple de treillis MIMO a M = 2 antennes d’émission pour une modula-
tion QPSK. Si nous voulons transmettre la séquence {0,0,1,1,1,0,0,1,1,1}, correspondant aux symboles
QPSK {0,2,3,1,2} il faut alors transmettre le mot de code ST

oo 231
1o 2 3 1 2

La construction de codes ST en treillis vérifiant les critéres du rang et du déterminant permet d’ob-

tenir des codes a diversité maximale avec un fort gain de codage.

Comme pour les codes en treillis classiques, les codes ST en treillis se décodent en utilisant ’algorithme
de Viterbi. Cet algorithme calcule en chaque noeud du treillis les sommes des métriques des branches y
parvenant et qui correspondent aux différents chemins possibles. Ensuite, pour chaque noeud, il sélec-
tionne le chemin obtenant la plus petite somme. Malheureusement, le nombre d’états du treillis augmente
exponentiellement avec le débit de transmission et le nombre d’antennes d’émission. La complexité du

décodeur limite donc rapidement les possibilités d’utilisation des codes en treillis.
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1.4.2 Les codes ST en couches

[Foschini, 1996] a trés tot étudié la capacité des systémes MIMO aux Bell Labs et a proposé un codage
Espace-Temps. Ce codage ST est structuré en différentes strates d’ott son appellation de code Spatio-
Temporel en couches (LAST!7), et son code ST en couches diagonales sera ensuite baptisé D-BLAST'S.
Une version simplifiée a couches verticales (V-BLAST) sera ensuite proposée par [Wolniansky et al, 1998].

Le codage WST, présenté postérieurement par [Caire et Colavolpe, 2001], permet de regrouper les

codes en treillis et en couches dans une méme famille.

1.4.2.1 D-BLAST

Le codage D-BLAST a été congu pour un systéme symétrique (M = N). La trame de bits d’in-
formation est démultiplexée pour former M sous-trames, les sous-trames formant ensuite les différentes
couches du code. Chaque sous-trame est codée indépendamment par un code correcteur d’erreur, avant
d’étre modulée (PSK ou QAM). Les symboles de chaque trame sont émis une seule fois, mais I’antenne
allouée a chaque sous-trame change de fagon cyclique tous les d; symboles. Les sous-trames occupent

ainsi les diagonales du code ST.

Le décodage peut se faire a l'aide d’un égaliseur par retour de décision (DFE!?) par suppression
successive d’interférence (SIC2°) des couches déja décodées. Nous voyons, pour cela, qu’il est intéressant
de ne pas faire de codage entre les couches.

Nous voyons que D-BLAST atteint le rendement maximal de M symboles par utilisation canal (puc).
De plus le codage binaire des sous-couches permet de faire transiter une partie de 1’énergie de chaque bit
d’information sur ’ensemble des chemins entre les M antennes d’émission et les N antennes de réception.
La diversité maximale M x N est donc elle aussi atteinte. Malheureusement le décodage est beaucoup

trop compliqué et D-BLAST n’est donc pas utilisé.

1.4.2.2 V-BLAST

La solution D-BLAST se révélant difficilement exploitable, les Bell Labs [Wolniansky et al, 1998] ont
construit un nouveau code beaucoup plus simple : V-BLAST. Cette fois, chaque couche est associée a une
seule antenne émettrice. V-BLAST est donc un simple systéme non-codé et peut entrer dans la catégorie
des codes en blocs avec T' = 1.

Le rendement, est toujours plein avec M symboles puc, mais la diversité obtenue est uniquement une
diversité de réception (d = N). Comme le codage binaire des sous-trames ne permet plus d’obtenir de la
diversité d’émission, il devient facultatif.

Le décodage peut aussi se faire a 'aide d’un égaliseur SIC, et comme toutes les couches sont équiva-
lentes, nous pouvons décoder les couches de fagon ordonnée, de celle ayant le meilleur rapport signal a

bruit & celle ayant le moins bon. Nous obtenons ainsi un SIC avec ordonnancement (OSIC).

17 Layered Space-Time

18 Diagonal-Bell Laboratories LAST
19 Decision Feedback Equaliser

20 Succesive Interference Cancellation
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V-BLAST est suffisamment simple pour étre utilisé, bien qu’il ne posséde que la diversité de réception.
Une solution V-BLAST & deux antennes d’émission et trois antennes de réception est actuellement en
vente sur le marché grand publique. Le chipset est produit par Airgo Networks et est intégré par Belkin.
La solution V-BLAST est aussi I'une des techniques proposées pour la norme MIMO Wifi IEEE 802.11n.

1.4.2.3 Codes ST Wrapped

[Caire et Colavolpe, 2001] ont proposé un codage ST Wrapped®' (WST) qui permet de construire des
codes couches de grande longueur, sans pour autant présenter une trop grande complexité. Cette solution
utilise un unique codage binaire pour toute la trame de bits d’information et la longueur du mot dépend

de la longueur du codage binaire.

Cette construction est remarquable, car elle englobe les codes en treillis pour qui le délai d’intercalage
d; est nul. Le code D-BLAST est obtenu en choisissant un code binaire formé de la réunion des codes
binaires indépendants de chaque sous trame. Sans codage binaire et avec d; = 0, nous retrouvons le code
V-BLAST.

1.4.3 Codes ST en blocs

Un codage Espace-Temps en blocs découpe les symboles & transmettre en paquets de taille fixe et les
incorpore dans un mot de code spatio-temporel X ;«7, lui aussi de taille fixe.

Depuis 1998, de nombreuses constructions de codes ST en blocs ont été proposées. Nous présentons ici
les codes qui nous paraissent avoir apporté certaines "innovations" par rapport aux codes préexistants.
Les caractéristiques de ces codes nous permettent d’observer certaines filiations entre les familles et de

suivre I’évolution des codes ST en blocs (figure 1.2).

Le plus célébre des codes ST en bloc est, sans doute, celui présenté par [Alamouti, 1998]. C’est un
code Espace-Temps & deux antennes d’émission dont la structure orthogonale permet un décodage linéaire
simple et astucieux. De plus, il permet d’atteindre la diversité maximale M x N et il a pu étre généralisé
a un plus grand nombre d’antennes. Toutefois le code d’Alamouti est pénalisé par son rendement de 1
symbole puc qui ne tire pas parti des antennes multiples. L’augmentation du nombre de degrés de liberté

passe par ’abandon de la contrainte d’orthogonalité.

Les codes a dispersion linéaire (LD?2) sont des codes en blocs non-orthogonaux, mais dont I’expression

générale ne permet pas de trouver facilement des codes intéressants.

L’utilisation d’outils d’algébre permet la création de nouveaux codes : les codes algébriques (AST?3).
Ces codes utilisent des constellations tournées, ce qui revient & augmenter la dimension algébrique des

constellations.

2lenveloppés

22 Linear Dispersion codes
23 Algebraic Space-Time codes
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1.5 Codes ST orthogonaux

Les codes ST orthogonaux sont des codes Spatio-Temporels en blocs dont tous les mots de codes sont
des matrices orthogonales. Cette orthogonalité est une contrainte trés forte qui va faciliter le décodage,

mais qui va aussi empécher 'augmentation du nombre de degrés de liberté.

1.5.1 Le code d’Alamouti

Le code ST construit par [Alamouti, 1998] pour deux antennes d’émission et une antenne de réception
est optimal. Il regroupe les symboles & transmettre (PSK ou QAM) par paires (s1, s2) et les place dans

le mot de code carré (T'= M = 2)
x= | 7%
sa S)

L’antenne de réception capte donc successivement

y1 = hi1-s1+hy-so+w

et yo = —hy-85+ho-s]+we

ol hi et hs sont les coefficients de canaux entre les antennes d’émission et ’antenne de réception. Le mot

de code recu s’écrit donc

s1 —S4
y=[y p2]=[n h2]'l L e we]
S92 S1

En remarquant que

* * * *
Yo =h5-s1—h]-s2+ws,

. . , . C el s . 51
nous pouvons introduire le nouveau mot de code en réception y’ qui fait intervenir [ ]

52
, Y1 hi  he 51 wq
y = = * * ’ *
Yok hs —hi So w3

La transmission étant cohérente, hi et ho sont connus du récepteur et nous pouvons facilement
< T ht  h 2 2 51 v1
X=| " |=|"1 .y/:(|h1| +|h2|)- _
) h’2 —h1 52 V2

Comme les coefficients hy et ho sont décorrélés, les bruits additifs v; et vy restent décorrélés. La

+

construire

+

constellation des symboles s n’a subi qu’une dilatation de (|h1|2 + |h2|2> et le détecteur ML est donc un

simple détecteur & seuil.
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Lorsque le récepteur posséde plusieurs antennes, il suffit de faire un MRC?* en calculant la moyenne

des }A(j calculés sur chaque antenne réceptrice j = 1...N.

Avec une seule antenne de réception, le code d’Alamouti est optimal : il atteint la diversité maximale
M x N = 2 ainsi que le gain de multiplexage maximal K = min(M, N) = 1 symbole puc.
Par contre, lorsque N > 1, si la diversité maximale M x N = 2N est toujours atteinte, le rendement

reste bloqué & 1 symbole puc comme dans le cas d’une transmission SISO.

Bien qu’il ne permette pas d’augmenter le débit, le code d’Alamouti est utilisé sur de nombreux
systémes radio-mobiles comme 'UMTS (release 99) en mode STTD?®, la norme WiMax IEEE 802.16 ou
encore le projet de norme MIMO pour le Wifi IEEE 802.11n.

1.5.2 Codes orthogonaux de grande dimension

Des codes orthogonaux ont été proposés pour un nombre d’antennes d’émission M > 2, en générali-

sant le code d’Alamouti.

[Tarokh et al, 1999] ont construit des codes orthogonaux réels a diversité maximale pour n’importe
quel nombre d’antennes. Leur rendement est de 1 symbole réel puc, ce qui en complexe ne donne qu’un
rendement de 1/2 symbole puc.

[Tarokh et al, 1999] ont aussi montré qu’il est possible de transmettre K symboles d’information dans

un mot de code ST orthogonal carré de taille M x T = 25K—1x25~1 Le rendement du code est alors QKL,I

Par exemple le code orthogonal 4 x 4 proposé par [Tirkkonen et Hottinen, 2002] s’écrit

s1 —s3 —s3 0
* *
Sy S 0 S
X — 1 3
s3 0 5] —s3
0 —S83 S92 S1

Les codes ST orthogonaux, bien qu’étant faciles & utiliser et & diversité maximale, ne sont pas trés
intéressants en raison de leurs faibles rendements (inférieurs ou égaux & 1 symbole puc), alors que ’étude
de la capacité nous permet d’espérer un rendement plein de M symboles puc. Nous devons donc nous

affranchir de la contrainte d’orthogonalité qui assurait pourtant un décodage remarquablement simple.

1.6 Codes a dispersion linéaire

La généralisation des codes orthogonaux aux codes ST linéaires en blocs a été faite de fagon for-

melle par [Hassibi et Hochwald 1, 2002]. Soit un systéme de transmission & M antennes d’émission et N

24 Mazimum Ratio Combining
25 Space-Time Transmitt Diversity
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antennes de réception, un codage & dispersion linéaire (LD) de longueur temporelle T' transmettra sur
chaque antenne et & chacun des T instants, une combinaison linéaire de @ symboles d’information. Afin
d’atteindre la diversité maximale, ’énergie allouée a chaque symbole devra étre dispersée sur I’ensemble

des antennes d’émission.

Les @ symboles complexes (QAM ou PSK) se décomposent en parties réelle et imaginaire s, = ag+if,.

Le mot de code X s’écrit alors de fagon générale

Q
X => a,A,+i3,B,. (1.11)

q=1

Le code LD de taille M x T est entiérement défini par le choix de ) et des 2Q) matrices de dispersion
A, et B,. Le code est linéaire par construction, son rendement est de % symboles puc. Comme le rende-
ment ne peut pas dépasser la capacité du canal (1.4), il faut prendre Q < K, ou K = min(M, N) est le

nombre de degrés de liberté du canal MIMO. Le cas Q = K correspond alors au rendement plein.

L’expression (1.11) est une formulation trop générale pour permettre de construire directement des

codes intéressants. Elle a néanmoins ’avantage de formaliser la construction des codes linéaires en blocs

o 1], .. [o1
-1 O]+1ﬂ2[1 0]'

Nous allons maintenant présenter certains des principaux codes LD. Ils sont basés sur des constructions

et englobe donc les codes orthogonaux et V-BLAST.

Le code d’Alamouti peut ainsi s’écrire

1 0

+1i
01 b1

X—all

0 -1

algébriques.

1.7 Codes algébriques
Nous introduisons tout d’abord quelques éléments d’algébre. Ils nous permettront ensuite de construire

notamment les codes DAST, TAST et le Golden Code.

1.7.1 Quelques notions d’algébre

Nous définissons quelques éléments d’algébre ([Samuel, 2003], [Rekaya, 2004]) qui seront utiles pour

la construction ultérieure des codes ST algébriques.

Un nombre algébrique sur un corps K est la solution d’une équation polynomiale P(X) =0 a
coefficients dans K (P(X) € K(X)). Un nombre non algébrique est dit transcendant.

Soit 6 un nombre algébrique sur un corps K, alors il existe un unique polynéme irréductible uni-
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taire?® 1g(X) € K(X) dont € est racine : c’est le polyndme minimal de 6 sur K. Le degré de 6

sur K est le degré du polynome minimal et les autres racines de pg(X) sont les conjugués de 6.

— Un corps L est une extension d’un corps K si L D K. L’adjonction d’un corps K et de 6, un
nombre algébrique sur K est 'extension algébrique K (). K(6) est le plus petit corps contenant

K et 6. 1l contient toutes les combinaisons?” de 6 et des éléments de K.

— Un corps de nombres L est une extension finie du corps Q des rationnels. Il existe un nombre
algébrique 6 € L de degré n sur Q tel que L = Q(0) et alors {1,6,62...,6" 1} forme une base de Q(60).

Une extension de degré 2 de Q est appelée corps quadratique. Une extension de Q par une racine

de l'unité est appelée corps cyclotomique.

Par exemple Q(i) est un corps quadratique de @ et son polyndme minimal est
@i(X) = X2+ 1.

— Soient K un corps, L une extension algébrique de K de degré n, et M une extension algébrique de

L de degré no, alors M est une extension algébrique de K de degré n = ni + no.

1.7.2 Codes algébriques diagonaux DAST

[Boullé et Belfiore, 1992] ont montré qu’il peut étre avantageux de tourner la constellation des sym-
boles d’information en la multipliant par une matrice de rotation unitaire. Dans une constellation de
dimension n, si sur chaque dimension aucun des points de la constellation n’a la méme coordonnée,
alors la diversité de modulation est maximisée et vaut n. [Boutros et al, 1996] et [Giraud et al, 1997] ont
construit des constellations tournées a diversité de modulation maximale telles que la distance produit

minimale
n

d p = min H|5:J|
min *=x—x'

x#x'€ S J=1

est maximisée.

Pour construire le code algébrique DAST?®, [Damen et al 1, 2002] ont eu I'idée d'utiliser ces constella-
tions tournées pour bénéficier de la diversité. Ils répartissent ainsi les symboles dans 1’espace et le temps,
avec un bon gain de codage, & ’aide de la transformation de Hadamard. Le code DAST utilise des ma-

trices de rotation formées sur des corps de nombres [Boutros et Viterbo, 1998].

Si M est une matrice de rotation de dimension M & diversité maximale, elle tourne le vecteur des

symboles d’information pour former x = M -s. Le mot de code DAST se construit en multipliant la

26
27

un polynéme est unitaire lorsque le coefficient du monéme de plus haute degré est égal a 1
combinaisons par les quatre opérations : +, —, X, +
28 Diagonal Algebraic Space- Time code
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matrice d’Hadamard de dimension M par la matrice diagonale contenant les symboles tournés
X = Hy - diagx .

Le codage TAST fonctionne bien pour deux ou des multiples de quatre antennes d’émission, mais il

souffre évidemment de son faible rendement, limité & 1 symbole puc.

1.8 Premier code algébrique optimal

[Damen et al 2, 2002] ont construit le premier code linéaire a rendement plein et & diversité maximale.
Ce code, congu pour un systéme symétrique & deux antennes, est carré (M = N =T = 2). Il permet donc
de transmettre 2 symboles puc avec une diversité de 4. Il est issu de la théorie algébrique des nombres,

et est fabriqué sur des corps de nombres.

Soit s = (s1, S2, S3, 84) le vecteur des symboles d’information a transmettre. Les symboles sont pris

dans une constellation QAM, s € S C Z[i]*. Le mot de code s’¢écrit

(s1+ 6‘82) 10} (83 +6 84)
(b(Sg —984) (51 —982)

X:

ol ¢?> = 6 et 0 est de module 1. Nous pouvons donc écrire 6 = e'* ot A € R est le paramétre & optimiser.

En considérant une constellation infinie S = Z[i]4, le gain de codage se met sous la forme d’un

polyndme en 6 de degré 3

N[

0o = inf_ (det XXT)
seZ[i]™*

1
= = inf (s2—s20—s260°—-526°
2 sezm“( b ? 1)

et pour une constellation S C Z[i]* finie

6= min (s% —529—5392 —5293)
1L ,
§=5(s—s")
s#s’'eS

avec évidemment § > 0.

En faisant en sorte d’avoir § # 0, nous satisfaisons le critére du rang et nous atteignons donc la

diversité maximale de 4. 8 doit alors étre, soit un nombre algébrique, soit un nombre transcendant.

— Si 0 est algébrique de degré strictement supérieur a 3 sur Q(i), (1, 0, 62, 93) forme une base de

Q(i, ) et donc § ne s’annule pas. Ainsi, avec § = €'F, le gain de codage vaut 0.1304 avec une
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constellation 4-QAM.

Si 6 est algébrique de degré 2 sur Q(i) avec 62 € Q(i), alors § ne s’annule pas.
En effet, {1, 8} forme un ensemble libre sur Q(i) donc

$2 — 530 —s30°—53602=0
& (s%—s%@Q) —9(5%—3292) =0

2 420929
& 1T (1.12)
s3—-53602=0

et comme le degré de > 1, % n’est pas un carré dans Q(i), donc s3 62 et s7 6% ne sont pas des
carrés dans Q(i) et (1.12) équivaut a s7 = s3 =s3 =53 =0 dous= (0,0, 0, 0) et § # 0.
Ainsi, avec § = e'7, le gain de codage vaut 0.0858 avec une constellation 4-QAM.

A, un nombre transcendant, le gain de codage peut étre optimisé numeéri-

En prenant pour 6 = et
quement. Avec une 4-QAM, le gain de codage est maximal pour A = % et vaut 0.2369. Pour une

constellation 16-QAM, le gain de codage est maximisé pour A\ = 0.448 et vaut 0.1397.

[Galliou et Belfiore, 2002| ont généralisé ce code pour n’importe quel nombre d’antennes en travaillant
sur les corps de nombres. Leurs codes carrés sont eux aussi 4 rendement plein et & diversité maximale.

Par exemple leur code 3 x 3 s’écrit

(s1+ 0sa+ 02s3) ¢ (sa+ Os5+ 0%sg) (s + 0ss+ 62s9)
X = | ¢*(sy+i0 sg+ij%0%s9) (s1+7 0 s2+3%0%s3) ¢ (s4+7 0 s5+i%602%s6)
¢ (54 +7°0 s54) 0%s6) 9> (s7+3%0 55+ 0%s9) (51 +j°0 s2 4 6%s3)

. pm 1 i
oufh=¢%,p=035=¢

1.8.1 Codes TAST

Les codes TAST?? combinent le principe du codage en couches (LST) et la construction algébrique des
codes. [Gamal et Damen, 2003] obtiennent ainsi un codage a rendement plein et a diversité maximale.
Les codes algébriques & rendement plein et & diversité pleine vus en 1.8 font partie de la famille des codes
TAST.

Contrairement aux codes LST, les couches sont ici placées dans un code en blocs. Les couches, ap-
pelées thread®® par |Gamal et Hammons, 2001]| s’enroulent autour du mot de code de telle sorte que
chaque couche est émise a chaque temps symbole et chaque fois sur une antenne différente. Toutes les

interférences pourront ainsi étre supprimées et pas seulement annulées comme certaines couches dans le

29 Threaded Algebraic Space-Time codes
3071ﬁ177
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décodage des codes LST.

Les ¢ symboles d’information & transmettre sont regroupés en L sous vecteurs si, ..., sy, de longueurs
respectives (1, ..., {1, avec ), ¢; = . Chaque couche 7 subit un codage de type DAST avec une rotation

M; de sa constellation. Et le vecteur de symboles codés de la couche i s’écrit
x; =i - M - s;.

Les coefficients ¢; sont choisis de fagon a ce que chaque couche soit codée sur un sous-espace algébrique

différent. Les différentes couches pourront ainsi étre aisément discriminées, ce qui facilitera le décodage.

Le rendement maximal d’'une couche codée en DAST est de 1 symbole puc, donc le rendement maxi-
mal du code TAST est de L symboles puc. Toutes les couches ayant le méme rendement de 1 symbole
puc, elles peuvent utiliser la méme rotation M. Le code TAST ainsi formé & L couches et transmettant

L symboles puc est appelé code TAST symétrique.

En pratique, le rendement est limité par la capacité du canal et le nombre de couches L ne doit donc
pas excéder le nombre de degrés de liberté du canal (1.4) : L < K = min(M, N). Choisir un nombre de
couche L = K permet d’obtenir un code TAST & rendement plein. Il nous reste maintenant a atteindre

la diversité maximale.

[Gamal et Damen, 2003] ont montré que, pour un code TAST symétrique, prendre des nombres dio-
phantiens pour le choix des 1, ..., o; permettait de maximiser la diversité et le gain de codage. Un
nombre diophantien est un nombre dont I’approximation diophantienne par les nombres algébriques est

mauvaise. Pour cela, les auteurs proposent de prendre {¢1 =1, p2 = @ﬁ, ey P2 = <I>M1v?1} avec

soit ® un entier algébrique tel que {1, @, ..., ®M~1} soient algébriquement indépendants sur le corps

de nombres engendré par les éléments de la matrices de rotation M,

A

soit ® un nombre transcendant de la forme e'* avec pour A un nombre algébrique non nul.

Si toutes les couches du code n’utilisent pas la méme rotation, le code TAST est dit asymétrique. En
utilisant par exemple un code & répétition sur certaines couches, la diversité maximale est conservée et

le rendement diminue au profit d’une diminution de la complexité du décodeur.

1.8.2 Codes algébriques a rotations réelles

Tandis que nous n’avons vu jusqu’ici que des rotations complexes pour tourner les constellations du

code DAST, des codes 2 x 2 peuvent étre construits a partir de rotations réelles.
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La matrice de rotation d’angle 6 s’écrit

[Yao et Wornell, 2003] utilisent une rotation différente pour chacune des deux couches i (i = 1,2)

x; = R(0;) - 5 ] avec s; et s;+1 € S C Z[i]. Le mot de code ST s’écrit donc
Si+1
x—| % cos(f1) + s2 sin(61)  s3 cos(fz) + s4 sin(f2)
—s3 sin(fa) 4 s4 cos(fy) —sq sin(61) + so cos(61) |
Les angles 6, = arCt;n% et 0 = %ﬁﬂ permettent de satisfaire le critére du déterminant. Ce code

a rendement plein et diversité maximale est remarquable, car quelle que soit la taille de la constellation
S utilisée, le gain de codage ne s’évanouit pas. Nous rappelons que pour un systéme & deux antennes

d’émission, le gain de codage (1.2.2) s’écrit

dcode = min  |det (X —X')].
X, X'e Code
X#X'

Pour la constellation infinie S = Z[i], la linéarité permet de calculer le déterminant entre un mot de

code X # 0 et le mot de code nul X’ = 0. Le déterminant minimal du code infini s’écrit alors

doo = _min |det (X)].
Xeg Code
X0

Pour une constellation finie telle que S C Z]i

5Code Z 500 .

Nous calculons le déterminant minimal du code de [Yao et Wornell, 2003] : pour (s1, s2, S3, S4) =

(1,0,0,0), alors

f00 = cos(f)sin(6y) = sin(261) - .

2 25

[Dayal et Varanasi, 2003| ont construit un code similaire, en remplagant la rotation complexe du code
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TAST par la rotation réelle

s1 cos(f) + s2 sin(0) ©(s3 cos(8) + s4 sin(6))
©(—s3 sin(f) + s4 cos(f)) —s1 sin(f) + s2 cos(9)

X =

Le gain de codage est maximisé pour ¢ = —iet 0 = %ﬁﬂ Le déterminant minimal de ce code,

calculé en (s1, s2, s3, s4) = (1,0,0,0), est alors

B ) _sin(20) 1
5Dgf;al = cos(f) sin(f) = >

Le gain de codage ne s’évanouie donc pas lorsque la taille de la constellation augmente.

1.8.3 Golden Code

Le code algébrique présenté par [Belfiore et Rekaya, 2003] est construit a partir d’algeébre cyclique
de division de facon & étre de rendement plein, de diversité pleine et avec un déterminant minimal ne

s’évanouissant pas lorsque la constellation augmente.

Tl est issu d’une premiére famille de codes appelés codes quaternioniques utilisant ’algébre des qua-
ternions [Belfiore et al, 2005].

Le Golden Code peut étre vu comme un code TAST, dont la couche 1 subit la rotation

M, — « 04_6‘]
a «ofb

NG
et la couche 2 subit la rotation

1 0 a «afb
M, = M, = _
0 ~ ya yal
avec § = 1HV/5

M2 =1+1i(1 — ) et leurs conjugués 0 = 1*2‘/5, a=1+i(1 —6). v est le coefficient de

module unitaire permettant de séparer les deux couches. Ici v = i. Le coefficient \/ig devant M; permet

de rendre la matrice unitaire.

Le mot de code ST s’écrit alors

V5

1 a(s1 + s20)  alss + s40)
ya(ss + 845) a(s1 + Sgg) '

0 et  sont les zéros du polynomes ;(X) = X2 — X — 1 et ont ainsi donné leur nom au Golden Code?!.
Le code ST est construit sur Q(i, §) = {a + b0 | a,b € Q(i)}, une extension quadratique de Q(i). Le choix

de « et de v a permis de maximiser le déterminant minimal : en prenant (s, s2, s3, s4) = (1,0,0,0)

319 = LQ\/E, un des zéros de u(X), est le fameux nombre d’or
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nous calculons

oo
Golden

Le Golden Code a été généralisé par [Ogier et al, 2006] pour quatre antennes d’émission en QAM et
pour trois et six antennes d’émission avec une modulation de type hexagonal. Tous ces codes ST linéaires
construits sur des algébres cycliques de division sont a diversité pleine et rendement plein, et leur déter-

minant ne s’évanouit pas lorsque 'efficacité spectrale augmente.

Le code a quatre antennes d’émission est construit sur le corps de nombre K = Q(i,6), avec =

2 cos (21—’5T) La matrice de rotation 4 x 4 s’écrit numeériquement

0.2582 —0.31221  0.3455—0.41781 —0.41784 0.5051i —0.2136 + 0.25821
0.2582 + 0.0873i  0.4718 4+ 0.15961  0.1596 4 0.0540i  0.7633 + 0.2582i
0.2582 + 0.21361 —0.5051 —0.41781 —0.4178 — 0.34551  0.3122 + 0.2582i
0.2582 — 0.76331 —0.0540 + 0.15961  0.1596 — 0.4718i  —0.0873 + 0.25821

M,

(1.13)

Le mot de code ST s’écrit ensuite dans la base de I'algébre de division (I4,e,e? e3) de la facon
suivante

X = diag(M48S;)I4 + diag(M4S;)e + diag(M4S1)e? + diag(M4S; )e®

avec

S = O O

10
0 1
0 0
0 0

2 O O o

La base (I4,e, e?,e3) permet de séparer les différentes couches. Chaque couche ¢ = 1...4 transporte

quatre des seize symboles d’information transmis par mot de code avec

Se1

S02
Sy =

S¢3

Se4

Le déterminant minimal de ce code vaut § oo = Tl%
par fait4

Conclusion

Nous avons dans ce chapitre présenté le canal de transmission multi-trajet et nous avons vu l'intérét
d’introduire de la diversité pour diminuer la fréquence des erreurs de transmission. Parallélement, I’étude

des canaux MIMO a montré que la capacité augmente proportionnellement au minimum entre le nombre
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d’antennes & I’émission et le nombre d’antennes & la réception. Or, le rendement maximal peut étre atteint
par un codage Espace-Temps.

Nous avons ensuite présenté un état de 'art des codes Spatio-Temporels. Nous nous sommes focalisés
sur les codes en blocs et plus particuliérement sur les récents codes algébriques dont certains, comme le
Golden Code et les codes parfaits, permettent de bénéficier d’'une diversité maximale et d’un rendement
plein tout en possédant de bons gains de multiplexage. Ces codes seront ainsi utilisés dans la réalisation
de notre prototype MIMO pour Wifi.
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Chapitre 2

Décodage des codes Espace-Temps

cohérents

Introduction

Dans le premier chapitre, nous avons étudié les codes Spatio-Temporels cohérents. L’étude de leurs
performances a été faite dans I’hypothése d'un décodage optimal et sans tenir compte des difficultés d'une

telle opération. Il nous faut donc & présent approfondir I’étude de cette étape éssentielle qu’est le décodage.

Dans ce chapitre nous nous intéresserons & différentes structures de décodeurs pour les codes ST et
a leurs algorithmes. Certains de ces décodeurs sont optimaux, comme le décodeur exhaustif, le Sphere
Decoder ou le décodeur de Schnorr-Euchner, alors que d’autres sont congus pour étre sous-optimaux afin
de réduire leur complexité.

Nous étudierons plus précisément le décodage de codes ST linéaires en blocs qui peuvent exploiter
leur structure en réseaux de points. Ce chapitre débute ainsi par la représentation de codes ST en réseaux
de points. Puis nous verrons comment le décodage au maximum de vraisemblance peut étre remplacé par
la recherche du point du réseau le plus proche du point recu.

La structure générale des décodeurse par arbre de recherche sera ensuite détaillée, ainsi que la para-
métrisation de ’algorithme permettant de retrouver des décodeurs connus. Nous présenterons enfin les
prétraitements qui permettent de remettret les constellations en forme et facilitent ainsi le décodage.
Pour conclure ce chapitre, nous proposerons un décodeur MIMO itératif qui annule progressivement le

bruit et les interférences.

2.1 Modélisation du codage ST par les réseaux de points

Dans un premier temps, nous introduisons quelques notions utiles sur les "réseaux de points'" :

! Lattice
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— Un réseau de points est un sous-groupe discret de R™. Soit A C R™, un réseau de dimension n, il

est entiérement défini par sa matrice génératrice G € R™"*"
A={A=Gu:ueZ"}.
Les vecteurs colonnes de la matrice génératrice G forment une base de A.

Soient A C R™ un réseau de points de dimension n, v € R™ un vecteur et R une région mesurable
de R™. Un code en réseau de points C (A, v, R) se définit comme 'ensemble des points du réseau

translaté A + v a l'intérieur de la région R
CA Vv, R)={A+V}NR. (2.1)

V détermine ainsi la forme? de la constellation.
C (A, v, R) peut aussi étre vu comme l'ensemble des points s =c+ v, ot c est le mot de code

représentant le vecteur d’information u. L’ensemble des vecteurs d’information est noté U/ C Z".

c=Gu.

2.1.1 Cas d’une transmission non-codée

Lors d’une transmission MIMO non codée, le vecteur de symboles d’information x est transmis sur le
canal de matrice de transfert H de dimension N x M, en présence de bruit additif. Le signal recu s’écrit
alors

y=H x+w. (2.2)

Afin d’obtenir une représentation dans R, les parties réelles et imaginaires des vecteurs et des matrices

sont séparées graces aux transformations

et
CNxM  _, R2Nx2M

M [ MR:

L’équation (2.2) s’écrit alors

m_l%(y)]_lwm _S(H)]'l%)
3 (y) S(H) R(H) 3 (x)

2 shapping
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Nous retrouvons ainsi une structure de réseau de points de dimension 2N de matrice génératrice Hp.

2.1.2 Cas d’une transmission codée

Lorsque la transmission MIMO est codée, il faut tenir compte de la longueur temporelle du code, et
le mot de code regu s’écrit
Ynsxr =Hyunm - Xyxr + Whxr . (2.3)

Pour représenter le code ST codé sous forme de réseau de points, nous allons tout d’abord le repré-

senter sous forme d’un systéme non-codé pour revenir au cas précédent.

Le mot de code émis X est une combinaison linéaire de k symboles d’information, avec k < M N. Nous
obtenons k = MN si le code ST est & rendement maximal. La contribution du i*™¢ symbole d’information

s; au mot de code X(s1, ..., si) est explicitée par X; = X(s; = 1,s; = 0Vj # )
k
i=1

La matrice X de dimension M x T peut étre présentée sous forme de vecteur colonne x de taille MT

S1

xprr = vect X = [vect Xy, ..., vect Xj]

Sk

Nous obtenons donc une version vectorisée du mot de code et le mot de code requ (2.3) devient
yn.r = vect Yyxr = Ir @ H- xpr + vect W

ol ® représente le produit de Kronecker matriciel. La version complexe non-codée du mot de code recu

étant de taille NT, le réseau de points correspondant sera de taille n = 2NT :

CNXT (CNT R2NT

— —

Ynxr = YNT +— YR.

Par exemple, dans le cas M = N =T = 2 du Golden Code 1.8.3, le mot de code émis s’écrit

1 a(s1 + s20)  alss + s40)

X=— ~ _
NG ia(ss + s46) a(s1 + s20)
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et sa version vectorisée devient

a o 0 0 51
ix_ L [0 0 ia iaf $2
XA = Vec = — .
M V5L 0O 0 a of S3
a afl 0 0 S4
Le signal re¢u peut alors se mettre sous la forme
a af 0 0 S1
1 |H o 0 0 ia iaf
yNT = —= : G fvet W
5| 0 H 0 0 a abf S3
a a 0 0 Sa

“Hyrxmr - ®-s+wn.r.

Sl

Nous obtenons donc un systéme d’équation non-codé de dimension NT x MT
y=M-s+w

avec M = % 'HNT><MT - P,

En séparant les parties réelles et imaginaires, nous pouvons écrire

RH) 0 -SH) 0
oo owap o —sm | [r@ -s@ ] [we)],
Y“ T Blem o wmm) o S(®) R(D) S (s

0 SHEH) o

1
= —=Hgr ®Pr-sg+wr.

V5

Soit, encore 1'équation générale

YR = Mg - sg + wgr

avec ici, une matrice génératrice du réseau de points de dimension 8 : My = % -Hg - .

8
<

&
g

Pour un systéme MIMO codé, la matrice génératrice du réseau de points requ Mg est la combinaison

de la matrice génératrice du réseau de points émis ®p et de la matrice des coefficients de canal Hg. La

difficulté du décodage repose sur la structure déformée du réseau de points étudié.
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2.2 Décodage au maximum de vraisemblance

De facon générale, le décodage de I'équation (2.3) dans le cas cohérent et au sens du maximum de

vraisemblance minimise la distance quadratique

X =arg_min |[Y - HX|*.
Xe Code

Pour un réseau de points A, le décodage ML devient
A= inly — HG)?. 2.5
arg min ly | (2.5)
Cela revient a rechercher 5\, le point le plus proche® du vecteur y dans le réseau de points A défini tel que

ly = A < |ly = All, vAeA.

Pour un code en réseau de points C = {s = Gu+v:uecl} (2.1),
i = arg min |y — HGu — Hv/|?
ueld

Pour un code infini, il n’est pas possible de réaliser un décodage ML (2.5) effectuant une recherche
exhaustive sur tous les mots de code. Pour un code fini, cet algorithme s’avére généralement trop com-

plexe. L’utilisation de la structure en réseau de points permet alors de simplifier la recherche.

[Pohst, 1981] a proposé de rechercher le point le plus proche a lintérieur d’une hypersphére. La
recherche se fait de fagon exhaustive a U'intérieur de la sphére, mais la zone d’intérét est ainsi restreinte.
Deux décodeurs optimaux découlent de la méthode de Pohst : Le Sphere Décodeur et le décodeur de

Schnorr-Euchner.

Nous allons présenter de maniére plus générale la stratégie de Pohst comme un cas particulier de
I’algorithme de recherche par arbre, appliqué a la résolution du probléme de recherche du point le plus

proche dans un réseau.

2.3 Deécodages par arbre de recherche

Nous présentons une famille d’algorithmes de recherche du point le plus proche utilisant 1’algorithme

de branche et de borne? (BB) présentée par [Murugan et al, 2005]. Cet algorithme permet de décoder les

3 Closest Lattice Point Search (CLPS)
4 Branch and Bound algorithm
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mots de code recus de facon optimale ou heuristique®.

Nous allons, dans un premier temps former 'arbre de recherche par une mise en forme du signal recu.
Ensuite nous présenterons ’algorithme BB. Et enfin, nous présenterons des réalisations particuliére de

I’algorithme BB, comme les mises en pratique de la stratégie de Pohst.

Dans cette partie, nous nous intéresserons uniquement aux transmissions symétriques (M = N).
La matrice génératrice du réseau de points correspondant au signal recu est donc carrée de dimension
m=2MT.

2.3.1 Formation de ’arbre

Le signal re¢u de ’équation (2.4) doit de nouveau étre mis en forme, afin de former I’arbre de recherche.
La matrice génératrice du réseau est soumise a une décomposition QR : Mg = Q - R ou R est une matrice
triangulaire supérieure et Q est une matrice orthonormale (i.e. QQ” = I,,,). L’équation (2.4) devient

donc

Yr=Q R sg+wg

La multiplication du réseau de points par la matrice orthonormale Q engendre un réseau de point équi-

valent (le méme réseau de points) et la recherche du point le plus proche peut donc s’écrire
- . / 2
§gr = arg min |yp — Rsg|
SRE Z™

avec

YR = QTyR =R sg+wp (2.6)

Afin de simplifier Palgorithme de décodage, les indices des vecteurs et des matrices sont inversés et

nous retiendrons ’expression générale du signal regu

Tm,m N e Tm,1
0 7Tm—im-1 .- Tm-11
= + (2.7
: 0 :
s w
o 0 . 0 T1,1 ! !

A Tinitialisation de I’algorithme, nous plagons un point factice sg & la racine de ’arbre. Un nceud au

niveau k est noté s¥ = (s1, so,..., s3) et est associé a la distance quadratique
2
k
ky _
wi(s¥) = |yx — g Tk Sj| - (2.8)
i=1

5i.e. suboptimale
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2.3.2 Algorithmes de recherche du point le plus proche

L’algorithme de recherche du point le plus proche doit trouver le meilleur chemin & l'intérieur de
I’arbre de recherche. La hauteur de notre arbre étant m, un noeud s de niveau m, correspond & une

feuille® de I'arbre. Nous cherchons donc la feuille minimisant la distance quadratique
d*(s, s™) = Zwl(sz) . (2.9)
i=1

Il apparait donc que, pour un code fini, I’algorithme effectuant une recherche exhaustive de la feuille
minimisant la métrique voit sa complexité augmenter exponentiellement avec m et donc avec le nombre
d’antennes. Nous allons donc utiliser I’algorithme BB, comparant les cotts des noeuds situés & 'intérieur

de la zone de recherche, en utilisant une fonction codt et un bornage.

Pour cela, [Murugan et al, 2005] ont proposé un algorithme de recherche générique dont le choix des

paramétres permet de retrouver des décodeurs connus.

2.3.3 Algorithme générique de recherche par arbre

Nous présentons tout d’abord les fonctions et les notations utilisées par I’algorithme.
— ACTIVE est la liste ordonnée des nceuds dont les branches restent a parcourir. Le premier noeud
de cette liste est en cours de traitement et est dit actif.
f() est la fonction coit. f(s*) € R est le cotit du noeud s*.
t € R™ est le bornage. Il définit la zone de recherche dans le réseau et controle ainsi indirectement
le nombre de branches de ’arbre. La région de recherche peut étre réduite au cours de l'algorithme.
~ Un nceud s* est dit valide si f(s¥) < t.
Tous les neeuds qui apparaissent & un moment dans ACTIVE sont dits générés. Le nombre de nceuds
générés par l'algorithme est compté par la variable n,.
— La fonction sort ordonne les nceuds dans la liste ACTIVE.
— La fonction gen définit 'ordre de génération des noeuds fils du nceud actif.
Les fonctions g; et go permettent de réduire la taille de la zone de recherche.

Le nceud feuille généré présentant la plus petite distance quadratique est stocké dans §.
Voici I’algorithme BB générique :

BBG(f7 t7 SOTt? gen, gi, 92)

1. Initialisation
Créer une liste ACTIVE vide et y insérer le noeud racine sg.

Initialiser le compteur : n. < 1.

2. Soit, s*, le noeud actif.

Sleaf node
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Si s* est un nceud feuille (k = m), alors

t — g1(t, f(s™)) et § = argmin (Zgl w;(s?), o0 wi(8)).
Retirer s™ de ACTIVE.
Aller a I’étape 4.

Si s* n’est pas un neeud valide, alors

Retirer s™ de ACTIVE.
Aller a I’étape 4.

Si tous les neeuds fils valides de s* ont déja été générés, alors

Retirer s™ de ACTIVE.
Aller a I’étape 4.

Générer le neeud valide s**1, fils de s* n’ayant pas encore été généré et conformément a I'ordre
de génération fixé par gen. Placer s**1 dans ACTIVE et incrémenter le compteur : n. < n. + 1.
Recalculer les bornes : t < go(t, n., ACTIVE). Réactualiser f(s*) et f(sF+1).

3. Ordonner les noeuds de ACTIVE selon la fonction sort.

4. Si ACTIVE est vide, fin de 'algorithme.

Sinon, aller a 'étape 2.

Nous remarquons que g; permet de resserrer les bornes lorsqu'un nceud feuille est atteint. Il est inutile
de continuer & chercher des points du lattice plus éloignés et 'utilisation de g; n’empéche pas forcément
I’algorithme d’étre optimal. Par contre go rétrécit la zone de recherche de fagon a limiter la complexité
de I’algorithme en stoppant par exemple ’algorithme lorsque le nombre maximal de noeuds générés n c.

est atteint.

2.3.4 Décodeur par sphére

Nous présentons ici le Sphere Decoder comme une application du GBB. Mais historiquement, il dé-
coule de la stratégie de Pohst et de son analyse mathématique par [Fincke et Pohst, 1985]. Ensuite,
[Viterbo et Biglieri, 1993] ont présenté une interprétation géométrique conduisant & son implémentation
par [Viterbo et Boutros, 1999].

SD(fv Ca SOTt? gen, gl)

Le décodeur SD est optimal et n’utilise donc pas de fonction g, qui terminerait prématurément

lalgorithme. En d’autres termes ga(t,n.) = t Vn,.
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— La fonction cotit d’un noeud correspond & la somme des distances quadratiques du nceud et de ses

antécédents i
Fs") = wi(s") .
i=1

Le cotit d’un noeud est donc indépendant de ses enfants et n’a donc jamais besoin d’étre réactualisé.

— Toute les composantes du bornage t sont initialisées a ¢ = C. La zone de recherche est donc une
hypersphére de rayon v/C centrée sur le point recu yg- Tous les nceuds de 'espace de recherche

satisfont donc la relation

Zwi(si) <C.

La génération du nceud s**! fils de s* doit donc vérifier

k
wppa (s < O - Zwi(si)
=1
2
k+1
soit, Yk+1 — Z’F}ﬁLlJ‘ © Sy S C - f(Sk) .
j=1

Lors de la génération de s*! le choix de la (k + 1)®™¢ composante sy est donc limité & un

intervalle [ag, a1].

La fonction sort n’actualise pas I’ordre de traitement et celui-ci opére donc comme une LIFO7. Les

neeuds sont donc placés dans ACTIVE dans l'ordre inverse de leur génération.

Pour générer un neeud s, fils de s*, la fonction gen choisit de prendre les s = (s*, s541) dans

Pordre des si41 croissants. Sur Uintervalle [ag, a1], ap est donc choisi en premier.

— La fonction g; change le bornage lorsqu’un nouveau meilleur candidat au point le plus proche est

trouveé :

g1 (¢, f(s™)) = min (£, f(s™)) .

L’algorithme ainsi présenté ne correspond pas exactement a algorithme SD historique de [Viterbo et Boutros, 1999].

L’arbre de recherche de I’algorithme SD est formé a partir de I’équation (2.4)
yr = Mg - Sp + W,

la recherche du point le plus proche minimise la métrique ||[yg — Mg - sg||.

"Last Tn First Out ; le dernier nceud généré occupe la premiére position de la liste ACTIVE
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Cette recherche étant difficile sur le réseau déformé par Mg, elle est réalisée sur Z™. Pour cela, nous
calculons le point ZF® du mot de code requ : yg = Mg - p et nous introduisons Mg - £ = (yr — Mg - sg),
soit £ = p — sg. Le point £ € R™ est donc une translation de sg € Z™.

Nous retrouvons un réseau non-déformé, mais la zone de recherche du point le plus proche, qui était

auparavant une hypersphére centrée sur ygr est devenue un ellipsoide centré sur 'origine et définie par

lyz — Mg -se|* = Q€) = TMEMe{ =TGE =) g;;6¢ < C

i=1 j=1

ott G = MTM est la matrice de Gram de M.

La factorisation de Cholesky de la matrice de Gram G = RTR permet de faire apparaitre la matrice
R triangulaire supérieure et remplace donc la décomposition QR. Nous retrouvons donc la distance

quadratique définie par (2.8) et (2.9)

Dans la pratique, le calcul de la matrice de Gram suivi de la factorisation de Cholesky nécessite plus
d’opérations arithmétiques que la décomposition QR, qui sera donc privilégiée. La factorisation de Cho-

lesky est toujours présentée, car elle était utilisée dans les premiers décodeurs par sphére.

Pour les constellations finies, il convient de prendre en compte la forme? de la constellation. Pour cela,
il suffit d’intégrer cette contrainte sur la génération des nceuds fils. Les nceuds valides ne doivent plus
seulement étre choisis sur l'intervalle [ag, a1], afin de rester dans la zone de recherche, mais ils doivent aussi
étre dans lintervalle [¢mnin, Cmaz]. Si la forme de la constellation n’est pas un parallélotope, les valeurs
de Cmin €t Cmae d’une couche k 4+ 1 peuvent dépendre des valeurs prises sur les couches précédentes.

L’ensemble des noeuds valides correspond donc & l'intersection des intervalles
[CLO, al] N [Cminv Cmaz] - [SUP(GO, Cmin); inf(ah Cmaz)] .

Critéres de choix du rayon de la sphére Le choix du rayon est déterminant pour la vitesse de
convergence de I'algorithme. D’une part, afin de garantir la présence d’un point du réseau a l'intérieur de
la sphére, le rayon V/C' ne doit pas étre trop petit, soit au moins le rayon de recouvrement du réseau. Si la
sphére choisie ne contient aucun point du réseau, il faudra réitérer ’algorithme avec un rayon plus grand.
D’autre part, un trop grand rayon placera trop de points dans la sphére, augmentant la complexité et le
temps de décodage.

Ne connaissant pas le rayon de recouvrement, il nous faut trouver d’autres critéres de choix de C.

Nous présentons plusieurs choix possibles pour le rayon de la sphére :

8 Zero Forcing
9 shapping
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1. Le rayon de recouvrement de la sphére peut étre approximé par la borne supérieure de Rogers
([Conway et Sloane, 1988])

det(MgMT)

Cy = | (mlogm + mloglogm + 5m) v

ot y/det(MgM{) est le volume fondamental du réseau de points et V;, est le volume d’une sphére

unitaire de dimension m.

2. Il parait naturel de faire intervenir ’estimation du rapport signal & bruit dans le choix du rayon :
lorsque le bruit est faible, il est probable que le point recu soit proche d’un point du réseau et il
est alors possible de prendre une petite zone de recherche. A contrario, lorsque le SNR, diminue il
convient d’augmenter le rayon de la la sphére. [Hassibi et Vikalo, 2001] proposent de fixer le rayon
en fonction du SNR

Co=2-m-p.

3. Ce sont les évanouissements du canal qui déforment le réseau de points et compliquent la recherche
de point le plus proche. Une dimension qui subit un fort évanouissement est compressée et voit les
points du réseau se rapprocher. Il semble donc intéressant de choisir la ligne la moins énergétique

de la matrice génératrice du réseau M :

Cs = min (diag (MMT™)) .

Il est également possible de combiner les critéres du bruit et des évanouissements
C4 = min (min (diag (MMT)) ,2-m - p) .

2.3.5 Deécodeur de Schnorr-Euchner

Plus récemment, [Agrell et al, 2002] ont développé un nouvel algorithme de recherche du point le
plus proche a l'intérieur de I'hypersphére de Pohst. Ce nouveau décodeur est basé sur une variante de la

stratégie de Pohst proposée par [Schnorr et Euchner, 1994].

L’implémentation du décodeur de Schnorr-Euchner (SE) est trés proche de celle du SD. Il reprend :
— les mémes fonctions de réduction de la zone de recherche : g; (¢, f(s™)) = min(¢, f(s™) lorsqu’un

meilleur point est trouveé et g2(t,n.) =t ¥n. pour un décodage optimal.
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— la méme fonction coit

le décodeur SE est lui aussi optimal et ne s’arréte pas en cours de traitement : ga(t,n.) = t Vne.

— la fonction cott d’un nceud correspond toujours & la somme des distances quadratiques du noeud

et de ses antécédents

k
165 = Y wils).

— la fonction sort n’actualise pas 'ordre de traitement et les nceuds sont placés dans ACTIVE dans

I’ordre inverse de leur génération.

La différence entre le SE et le SD réside dans la fonction gen qui fixe 'ordre de génération des nceuds fils
du noeud actif. Alors que le SD choisit les noeuds fils s¥+1 = (sk, sk+1) dans l'ordre des sg41 croissants
et balaye ainsi la sphére en partant d’'un point de la surface, le SE parcourt la sphére du centre vers
Pextérieur :

Soit xj un nceud pére et [ag, a;] Uintervalle de choix des s engendrant des nceuds fils s*+1 valides,

aotai
2

Vordre {ag+1, ak+1 + 90, ag+1 — 0, apt1 + 20, a1 — 29, ...} pour les sg41.

calculons agy1 = { ] et § = sign wy41 (sk"’l). Alors la fonction gen du SE génére les noeuds suivant

La génération des nceuds fils de x; se fait donc dans 'ordre croissant de la distance quadratique

wg41(s"™1). Le premier noeud fils généré étant s*! = (s*, aj41) avec

k
_ . E4+1y _ .
Ap41 = arg min wk+1(s ) =arg min (Yrgi41 — Tk+1,5 S5 — Tk+1,k+1 * Sk+1
Sk+1€Z Sk+1€Z -
Jj=1
Ainsi le premier noeud feuille généré, c’est a dire le premier point du réseau trouvé § = (a1, as, ..., am)
appelé Babai point correspond au décodage ZF-DFE, c’est a dire le point obtenu par projections succes-

sives du signal recu sur les dimensions du réseau.

Toute les composantes du bornage t du SE peuvent étre initialisées & ¢ = C', comme pour le SD.

Néanmoins, le Babai point étant un relativement bon candidat pour la recherche du point le plus
proche, il est possible de ne pas définir de rayon de sphére a priori (ce qui revient & prendre un rayon
infini) et de prendre opportunément celui-ci comme la distance quadratique entre le point regu et le Babai

point

m
C = d2 (57 SBabai) = Z wi(SiBabai) :
=1

Le fait que le SE parcoure la sphére de recherche en partant du Babai point proche du centre et

ajuste immédiatement le rayon, permet de diminuer le nombre de noeuds générés et donc la complexité
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de V’algorithme.
De plus, le SE s’avére plus facilement exploitable pour une implémentation hardware que le SD :
comme il commence par générer les noeuds les plus proches du centre a priori, un arrét prématuré de

I’algorithme en cas de convergence trop lente garantit un résultat suboptimal au moins aussi bon que le
ZF-DFE.

La construction de Parbre de recherche du SE se fait comme dans le cas général (2.3.1) a I’aide d’une
décomposition QR. Les prédécodages du SE et du SD - décomposition QR, inversion et multiplication
matricielle - présentant des complexités comparables, il est donc préférable d’adopter le décodeur de

Schnorr-Euchner pour effectuer un décodage au maximum de vraisemblance.

2.3.6 Algorithmes séquentiels

Il existe de nombreux algorithmes suboptimaux de décodage par arbres. Nous nous intéressons ici
a lalgorithme Stack de |[Zigangirov, 1966] et [Jelinek, 1969] et a I’algorithme de [Fano, 1963] repris par
[Murugan et al, 2005].

Les algorithmes optimaux peuvent étre arrétés prématurément, si le temps de calcul est jugé trop long

via la fonction go, mais nous allons présenter d’autres mécanismes accélérant la recherche.

L’algorithme d’élagage statistique & rayons croissants (RC) de [Gowaikar et Hassibi, 2003] utilise

une fonction coiit d’un nceud correspondant & la somme des distances quadratiques du nceud et de

ses antécédents

k
f(s*) = Zwi(si) .
i=1

des bornes de recherches t = (t1, ..., t,,), avec, par exemple, ty = b -k + 4§, ot b € RT correspond a
un biais augmentant la zone de recherche au fur et & mesure que nous ajoutons des dimensions et
que nous nous rapprochons des feuilles de I’arbre. t restant constant tout le long de ’algorithme,

la fonction g; n’est donc pas utilisée :

gr(t, f(s™) =t.

Pour étre valide, un nceud doit donc vérifier Ele w;(s') < b-k+ 4, et algorithme ira chercher

tous les points du réseau contenus dans une région non sphérique.

L’algorithme Stack utilise lui aussi un biais, mais sur la fonction cott. La fonction cotit d’un nceud s*
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dépend de 557 le meilleur de ses nceuds fils n’ayant pas encore été généré

k
F(8") = wi(s) +wy + L(sET) = b(k + 1) .
=1

A chaque génération d’'un nceud, sa fonction cott est calculée et celle de son pére est recalculée. De
plus, les neeuds de la liste ACTIVE sont réordonnés dans l'ordre croissant de leur fonction coiit. L’al-

gorithme s’arréte dés qu’un nceud feuille est trouvé, il n’utilise donc pas de bornes ni de rayon de recherche.

L’algorithme Stack génére moins de nceuds que l'algorithme RC utilisant le méme biais. De plus,
lorsque le biais est nul, ’algorithme Stack est optimal et il est l'algorithme générant le moins de nceuds
de tous les algorithmes optimaux (|[Xu et al, 2004]). Enfin, le biais de ’algorithme est trés pratique pour
faire un compromis entre performance et complexité. Pour b = 0 le décodeur Stack trouve le point le plus
proche du réseau (ML). Lorsque b augmente, la complexité diminue jusqu’a obtenir le décodeur ZF-DFE

(Babai point) pour b tendant vers U'infini.

Néanmoins, s’il génére peu de nceuds, 'algorithme Stack présente des inconvénients :
Il impose le calcul de deux fonctions coiit & chaque génération.

— Aucun nceud feuille n’est calculé avant la fin du décodage, ce qui peut poser des problémes pratiques
si la recherche s’avére trop longue. Si la fin du calcul s’impose, il faut effectuer un ZF-DFE du
meilleur noeud trouvé, c’est a dire trouver le Babai point par projection sur les derniéres dimensions
du réseau.

— Il peut nécessiter une trés grande place en terme de mémoire afin de stocker tous les nceuds de la
liste ACTIVE. Cecit s’avére particuliérement handicapant pour une implémentation hardware de
I’algorithme et risque de provoquer un arrét prématuré de 1’algorithme en cas de dépassement des

ressources matérielles disponibles.

Motivés par le faible nombre de noeuds générés par 'algorithme Stack, [Murugan et al, 2005] l'ont repris
en modifiant son implémentation, afin de brider son appétit en mémoire. Pour cela, leur algorithme ne
garde en mémoire qu’un seul nceud, mais s’autorise en contre-partie a rechercher un méme noeud plusieurs
fois. La zone de recherche augmente progressivement et ’algorithme se termine lorsqu’un noeud feuille
est trouvé. Cet algorithme correspond a l’algorithme proposé par [Fano, 1963] avec la fonction cotut de

I’algorithme Stack et peut étre vu comme une version itérative de celui-ci.

2.4 Prétraitements

Lors de la formation de 'arbre de recherche en 2.3.1, nous avons procédé & une décomposition QR de
la matrice génératrice du réseau de points. Dans le cas général & M antennes d’émission et N antennes de
réception, nous avons : Mg = Q - R ot My € R"*™ R € R™*™ est une matrice triangulaire supérieure

et Q € R™ ™ est une matrice orthonormale.
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La recherche du point le plus proche peut alors s’écrire
. . / 2
8§gr = arg min |yp — R - sg]
SRE Z™

avec

T
Ye=Q yr =R -sp+wgr.

Un handicap au décodage de I’arbre, est la non-orthogonalité de la matrice génératrice M. Le réseau de
points avec une base peu équilibrée - base fortement non-orthogonale et composée de vecteurs de grandes
tailles - sera difficile & décoder. En effet, lors du décodage d’une base déséquilibrée, le point du réseau le
plus proche du mot recu risque de présenter, & certaines couches, des distances quadratiques wy (s*) (2.8)
beaucoup plus grandes que certains autres points du réseau. L’algorithme de décodage explorera alors de
nombreuses branches de I'arbre avant de retrouver le point le plus proche, et a de grandes chances de se

tromper de point avec un algorithme suboptimal.
Cette difficulté peut étre levée a I’aide de réductions de réseaux de points qui seront vues en 2.4.1.

Pour le décodage de ’arbre, nous avons implicitement supposé que la matrice R n’avait pas de zéro
sur la diagonale, c’est & dire que My et R étaient de rang plein. Si un espacement suffisant entre les an-
tennes de chaque transmetteur permet de considérer I'indépendance des coefficients de canal entre toutes
les antennes émettrices et toutes les antennes réceptrices, cela ne garantit pas le rang plein de la matrice

1

de canal. En effet, des phénomeénes de trous de serrure!® ol 'ensemble des trajets passe par un meéme

point de I’espace, peuvent rendre le rang de la matrice de canal unitaire [Chizhik et al, 2002].

De plus, la matrice Mg peut étre mal conditionnée. Dans ce cas, certains termes diagonaux de la
matrice R sont trés faibles devant d’autres. Le décodage de 'arbre est cette fois possible mais plus com-
plexe et peu efficace, les points du réseau étant compressés dans les directions correspondant aux faibles

coefficients.

Ces difficultés peuvent étre réduites, grace au prétraitement MMSE-GDFE proposé par
[Damen et al, 2004] et présenté en 2.4.2.

2.4.1 Reéduction d’un réseau de points

La formation de notre arbre de recherche nécessite une mise en forme triangulaire supérieure de R par
décomposition QR de la matrice génératrice du réseau. La matrice génératrice est supposée ici de rang

plein et les éléments diagonaux de R sont donc tous strictement positifs. Par contre R peut avoir des co-

10 keyhole
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lonnes fortement non orthogonales, compliquant considérablement le travail du décodeur. Les algorithmes
de réduction de matrice permettent d’obtenir une matrice triangulaire plus aisée & manipuler, dont les
valeurs des coeflicients non diagonaux sont plus homogenes. La matrice R “moins non-orthogonale” ainsi

obtenue est plus favorable au décodage.

Les figures 2.4.1 (a) et (b) présentent un réseau de points QAM en dimension 2 avant et aprés le
filtrage par le canal MIMO et mettent en évidence de fagon géométrique, l'intérét des réductions. Le
réseau est déformé par le canal et les vecteurs de la base ne sont alors plus orthonormaux. La réduction
opérée figure (c) permet de retrouver des vecteurs a la fois plus courts et plus orthogonaux. Les régions

de Voronoi redeviennent alors plus proches de carrés.

Nous allons présenter dans un premier temps des généralités sur la réduction de réseaux de points,
puis nous traiterons des réductions de Minkowski, de Korkine-Zolotareff (KZ) et de Lenstra, Lenstra et
Lovasz (LLL).

2.4.1.1 Orthogonalisation de Gram-Schmidt

La plupart des algorithmes de réduction utilisent des orthogonalisations afin de travailler indépen-
damment sur les sous-espaces du réseau. La décomposition QR peut également étre réalisée par 1'ortho-
gonalisation de Gram-Schmidt.

Soit b;, i = 1...n une base d’un espace euclidien de dimension n. Une base orthogonale b} de cet

espace euclidien peut étre obtenue par 'orthogonalisation de Gram-Schmidt :

i—1
b;k :bi_ZMz’,jb; (1 <3< TL)
j=1
avec
(bi, bj)

- (1<j<i<n).

pig =
[b;

11 est facile d’obtenir une base orthonormale, en normalisant les vecteurs de la base orthogonale : |EZ| .

Un réseau de point est un sous-groupe de I’espace euclidien R™ qui posséde une infinité de bases. Soit
B une base du réseau de points A. Pour que la matrice B* = B - U soit elle aussi une base de A, elle
doit engendrer les mémes points, autrement dit, Z™ doit étre stable par multiplication par U. La matrice
de changement de base U doit alors étre a valeurs entiéres, inversible et son inverse doit également étre
a valeurs entiéres. Ces propriétés ne sont pas assurées par l'orthogonalisation de Gram-Schmidt. Le pro-

cessus de sélection d’une base bien équilibrée du réseau est appelé réduction.

Les trés fortes contraintes sur la matrice de changement de base font qu’il n’existe probablement pas

de base orthonormale du réseau. La réduction se contente donc d’une base dont les vecteurs sont courts
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(c) Réseau de points réduit

Fiag. 2.1 Régions de Voronoi d'un réseau de points et intérét de la réduction

et raisonnablement orthogonaux. Nous présentons plusieurs techniques de réduction classiques offrant

différents compromis entre efficacité et complexité.

2.4.1.2 Reéduction de Minkowski

La réduction de Minkowski procéde par récurrence en cherchant le vecteur le plus court dans le réseau
de points privé du sous-espace engendré par les vecteurs déja sélectionnés.

Soit A, un réseau de points de dimension n. La base B = (by,bs,...,b,) est réduite au sens de
Minkowski si

— by est le vecteur le plus court de A,

— pour tout i = 2...n, b; est le vecteur indépendant des by, ...,b;_1 le plus court dans A.
La réduction de Minkowski n’est pas implémentable et reste donc uniquement utilisée dans le domaine

de la théorie des nombre. D’autres réductions ont été proposées pour les utilisations numériques.
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2.4.1.3 Réduction KZ

La réduction de Korkine-Zolotareff est une variante implémentable de la réduction de Minkowski. Les
vecteurs de la base réduite sont cette fois pris dans le sous-espace perpendiculaire au sous-espace engendré
par les vecteurs déja générés de la nouvelle base.

Soit A, un réseau de points de dimension n. La base B = (by, bs, ..., b, ) est KZ réduite si

b, est le vecteur le plus court de A,
pour tout i = 2...n, A; est la projection de A sur le sous-espace de R" perpendiculaire au sous-espace
engendré par (by,...,b;_1). b; est le vecteur le plus court dans A;.

Toutes les implémentations de ’algorithme de réduction KZ présentent des complexités exponentielles,

c’est pourquoi la réduction LLL est souvent préférée.

2.4.1.4 Réduction LLL

L’algorithme de réduction proposé par [Lenstra et al, 1982] est trés utilisé, car il est déterministe et
sa complexité est polynomiale.

La complexité exponentielle de l'algorithme KZ vient du fait qu’il cherche le vecteur le plus court
b; dans tout I'espace de dimension n — ¢ 4+ 1. Les vecteurs b; de la base KZ réduite sont donc tels que
Vi = 1...n, b; est le vecteur le plus court dans le sous-espace engendré par (b, ..., b,).

La réduction LLL est plus locale et se contente d’une base telle que pour tout ¢ = 1...n, b; est le
vecteur le plus court dans le sous-espace engendré par (b;,b;—_1). Bien sir, le prix & payer pour cette
relative simplicité est 'obtention d’une moins bonne base réduite. La base LLL réduite ne contiendra pas
le vecteur le plus court, mais seulement une approximation de celui-ci.

Une généralisation des réductions KZ et LLL a été proposée par [Schnorr, 1987]. La réduction KZ par
blocs consiste a rechercher le vecteur le plus court dans ’espace engendré par k vecteurs. Nous retrouvons
le LLL pour k = 2 et le KZ pour k£ = n.

2.4.1.5 Réduction algébrique

Cette nouvelle méthode permet de réduire les réseaux de points algébriques et a été présentée par
[Rekaya et al, 2004] dans le cas mono-antennaire. Cette technique approxime les évanouissements du canal
par le plongement canonique d’un élément de ’anneau des entiers du corps de construction du code. Les
performances de la réduction algébrique sont comparables au LLL, et méme meilleures pour les réseaux
de points de grande dimension.

La réduction algébrique & été adaptée par D. Champion et J-C Belfiore au MIMO dans le cas bi-

antennaire du Golden Code.

2.4.2 Mise en forme MMSE-GDFE

Les décodeurs de réseaux de points ne considérent que des réseaux infinis et ne prennent pas en
compte le shapping. Lorsque la constellation est cubique, il est facile d’arréter la recherche du point le

plus proche, si on sort de la région R. Néanmoins, méme pour des formes simples, les inéquations du
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FiG. 2.2  Perte de la forme de la constellation aprés réduction

shapping deviennent trés compliquées aprés avoir effectué une réduction.

Les figures 2.4.2 reprennent, les figures 2.4.1 en ajoutant le shapping. La constellation 16-QAM carrée
en (a) est déformée par le canal en (b), et aprés réduction en (c) la détermination de sa forme n’est plus

triviale, alors que nous ne sommes qu’en dimension 2. La forme de la constellation s’avére trés difficile a

retrouver sur des réseaux réduits de grande dimension.

L’utilisation d’'un pré-traitement MMSE!'-GDFE permet de se dégager des problémes de shapping,

en neutralisant les évanouissements du canal et en compressant le bruit additif. Ainsi le point du réseau

le plus proche a-t-il de grandes chances de se trouver dans la constellation.

Le MMSE-GDFE peut aussi étre avantageusement employé pour le décodage de codes dont le shapping
n’est pas cubique, comme les codes sphériques et les codes de Voronoi ([Gamal et al, 2004]).

Enfin, le MMSE-GDFE permet d’utiliser un décodeur de réseaux de points, méme lorsque le systéme

" Minimum Mean Square Error
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d’équation est sous-déterminé, car le nombre d’antennes d’émission est supérieur au nombre d’antennes
de réception (M > N) ([Damen et al, 2004]).

Lors de la construction de I'arbre de recherche 2.3.1, nous avons procédé & une décomposition QR de
la matrice génératrice du réseau : Mg = Q - R o R est une matrice triangulaire supérieure, permettant
ainsi un simple décodage récursif du mot de code regu. L’égaliseur a retour de décision ZF-DFE, donnant
le Babai point, prend QT comme matrice directe et R comme matrice de retour (2.6). De méme, les
décodeurs par arbres de recherche que nous avons étudiés peuvent étre vus comme des ZF-DFE avec des
boucles de recherche. Ils ne prennent donc pas en compte le rapport signal a bruit, qui permet au MMSE-
DFE d’avoir de meilleures performances que le ZF-DFE, dans I’hypothése d’un retour de décision correct.
[Damen et al, 2004] ont donc proposé un prétraitement intégrant le SNR et permettant un décodage de
type MMSE.

Dans un premier temps, nous allons réaliser une décomposition QR de la matrice de canal seule. Pour

cela, nous définissons la matrice canal augmentée

et sa décomposition QR
Hr = QR1
ou Q e R(mtm)xm ost orthonormale et Ry € R™*™ est triangulaire supérieure avec des éléments dia-

gonaux strictement positifs. Dans la suite, nous utiliserons Q = H R;l, correspondant aux n premiéres
lignes de Q.

L’augmentation de la matrice de canal permet, entre autre, de garantir que la décomposition QR est
pratiquée sur une matrice Hg de rang m.
Ensuite, le MMSE-DFE est réalisé en prenant F = QT pour la matrice directe et B = R; pour la matrice
de retour de la boucle. Comme, par construction, BTB = ﬁ%flR :%Im + HHF{HR, la matrice B est bien
conditionnée et toujours inversible lorsque p # oco. De plus, nous voyons apparaitre %Im, le terme du

MMSE prenant en compte le bruit.

Le filtrage direct donne alors

yve = QTyr
= BGsg + QT wr — [B - FHg| Gsp
= BGsg+wg. (2.10)

Nous voyons que dans la nouvelle expression du bruit wg = QT wr — [B — FHg| Gsg, le second terme
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est non-gaussien et est biaisé car dépendant du signal. La minimisation de la distance euclidienne

§=arg_min [y~ BGs|’ (2.11)

différera donc du décodage ML (2.5) et sera ainsi suboptimale.

Dans la pratique, la minimisation de la distance (2.11) donne des performances trés proches du ML.
Le prix & payer pour lutter contre les grands évanouissements du canal et obtenir une meilleure matrice
génératrice de réseau BG ne parait donc pas prohibitif. De plus, le MMSE-DFE atténue 'effet du bruit

en rapprochant le vecteur y’ du point du réseau transmis.

L’algorithme de réduction peut ensuite étre appliqué sur la nouvelle matrice génératrice du réseau

BG avant le décodage par un lattice decoder.

2.5 Décodeur itératif

Nous présentons ici un nouveau décodeur itératif pour les codes ST linéaires, dont la structure est
dérivée de 'égaliseur itératif en blocs présenté par [Chan et Wornell, 2001].

Cet égaliseur itératif permet de supprimer les interférences entre symboles (ISI'?) car il estt beaucoup
moins complexe que le ML, et moins sensible au bruit que les égaliseurs linéaires. Comme le DFE; il
utilise une boucle de retour de décision pour traiter les interférences dues a I’étalement des symboles, en
revanche il permet d’annuler toutes les interférences et pas seulement les postcursors'® ISI. Le décodeur
itératif présenté ici est une reprise sous forme matricielle de cet égaliseur et a déja été étudiée par Sandra
Galliou et Jean-Claude Belfiore (rapport technique). Il est basé sur le fait que la matrice génératrice d’un
code ST ressemble a celle d’un canal avec ISI.

Nous travaillons sur une représentation vectorisée du mot re¢u comme vu au paragraphe 2.1.2. Le

mot de code ST regu est mis sous la forme d’un vecteur de longueur NT'

y = vect Yyxr
= Ir®H- -xpT + vect W
= Hyrxyur ®-s+wnr

= H/'S+WN.T

ot s est le vecteur des symboles d’information (PSK ou QAM ). Dans toute la suite, nous exploiterons

cette derniére formule en notant H la nouvelle matrice de canal H'.

12 Intersymbol interference
131, ¢nergie d’un symbole peut étre étalée dans toutes les directions, et pas seulement derriére le symbole
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F1G. 2.3 Décodeur itératif

La figure 2.3 montre la structure du décodeur & la £**™¢ itération. Le décodeur est composé dune
matrice directe B¢ et d’une matrice de retour D¢. Le vecteur mot de code recu y est multiplié par la

matrice directe B?
y' =B'y.

4

Une estimation des interférences entre symboles z‘ est alors retranchée a y*, donnant ainsi §, une

estimation souple des symboles transmis

§f:}~,€_if

oll Z° est calculé & partir de I’estimation précédente des symboles transmis §¢~1

z' =D,

Les interférences dues au symbole s; du vecteurs s doivent étre annulées pour tous les symboles

sj, j # 1. Par contre, il ne faut pas annuler I'information utile, ce qui implique la contrainte sur D¢
D =0, Vi=1..NT (2.12)

Enfin un comparateur fournit une décision dure 8 a partir de §°. Le décodage a l'itération ¢ s’écrit

donc

§=By-D's"1=B“H-s+w-Ds?

Dans un premier temps, nous allons déterminer les matrices directes B et les matrices de retour D¢ du
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décodeur, de facon & minimiser I’erreur quadratique moyenne ||3¢ —s||? & chaque itération £. Les matrices

doivent vérifier

o5 —sl?
OB¢ o
“ o8 — s
ST —S
78D5 =0.

[Chan et Wornell, 2001] ont résolu ces équations en utilisant les formules

o (ATT'TB) ort

N _T*A* T =

T I'*A*B T 0

8(ATI‘TB) o (At —T'B)

N 7 _ *+NT " =7 _ _A*RT * A xT
T A'B et T A'B" +T"A"B

ol A et B sont des vecteurs lignes complexes et I" est une matrice carrée complexe.

[Chan et Wornell, 2001] ont ainsi obtenu le systéme

{ B H-E[s-s'] H +B-E[w-wi] - DE[s ! s/ . Hi — E[s-s/] - Hl =0 -

-B*H-E[s-8 ']+ D'E[§" 1 81|+ E[s-8 '] =0

auquel il convient d’ajouter la contrainte (2.12).

Soit E; I’énergie moyenne du vecteur d’'information s

. ..
ES—E[SSS]—W VZ—lMT,
nous avons donc

Els-st]=p["" 8" =E, - Iyr

Nous définissons p’~!, la corrélation entre les vecteurs s et §¢7!

E Lal—1 E al—1 | &t
P Ty = [SEj }: [SES s']

Cette corrélation peut étre vue comme une mesure de la fiabilité de Pestimation §/~1.

L’expression de D? peut alors étre obtenue & partir de la seconde équation du systéme (2.13)
D = pi "B H—p " Iyr

Pour introduire la contrainte (2.12) dans I'expression de D, nous introduisons les multiplieurs de
Lagrange \¢
D! = pf;*l .Bt. H—p£71 - Ipr + Diag ()\f)

\<i<MT (2.14)
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En remplacant D? par cette expression dans la premiére équation du systéme (2.13), nous obtenons

Iexpression de la matrice B sous contrainte

P (- (7))
No
Es

B’ = Diag CHY - V* (2.15)

1<i<MT

o 0—1)2 -1
v (S )

No
E

ol

Les multiplieurs de Lagrange sont obtenus en remplacant B par son développement (2.15) dans
'expression (2.14) de D*

+ Diag ()‘f)lgigMT

2
No ) )) HT - VO H-Tyr
1<i<MT

Les multiplieurs de Lagrange s’écrivent, alors

A= %—(1—(p§*1)2)-A5
R A

i — Ps

avec
NT NT
Diag (Af),_,\;p = Iur - diag (H - V. H) = Diag <Z H;, - > Vi, H,ﬂ) :
o k=1 p=1 1<i<MT

Nous obtenons donc les expressions finales des matrices directes et de retour

BE = Dlag (NO-‘,-(pell)z-Ae) . HT . VZ
Es s v/ 1<i<MT (216)
D = p~1. B’ H-Diag (7“91' ‘) )
= pt - .
w4 AL e

Dans notre schéma de décodeur 2.3, nous obtenons une estimation z¢ = D?-§~1 des interférences a

retrancher au signal & la sortie de la matrice de retour. Il est normal que son poids dépende de la fiabilité

057! de l'estimation §°~1. Ainsi, si §°~! ='s, alors p4~!

=1letz’ représentera exactement les composantes
IST & retirer du signal. Inversement, si & l'itération ¢ l'estimation a la sortie du décodeur est douteuse, la

valeur de p’~! sera suffisamment faible pour ne pas perturber le signal.

A la premiére itération ¢ = 1, le décodeur n’a pas encore fonctionné et il n’est donc pas possible
d’annuler les ISI. Nous initialisons la fiabilité a p:~! = p? = 0. La matrice D' est alors nulle, ce qui
équivaut & un décodeur direct B! sans chaine de retour. Il est rassurant de noter que cette premiére

itération correspond au décodage MMSE B! = HT - (H -Hf + % . IMT).
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Nous devons maintenant évaluer la fiabilité de l'estimation & travers le calcul de p~!. Pour cela,

[Chan et Wornell, 2001] proposent de calculer le SINR en sortie du décodeur a chaque itération. Nous

calculons ensuite la probabilité d’erreur par symbole & partir du SINR. Cette probabilité d’erreur permet

{—1

enfin de trouver la valeur de pj

L’expression du SINR a été calculée par [Chan et Wornell, 2001]

1
= (2.17)

(=)

ol

of = <E

Le SINR moyen peut finalement étre mis sous la forme

H - (% Ay + (1 - (p§*1)2) -H-HT) 11 H) . (2.18)

S

1 1

¢

o= ( _ 1) . (2.19)
& EE@ ) T ()

ot ¢ = Nﬁ—; (1 - (pﬁ_1)2>, et ou Fy (s) = fs+oo ? dt est la fonction exponentielle intégrale.

Les valeurs des p mesurant la fiabilité peuvent maintenant étre calculées :

— Initialisation : p? =0 et £ = 1.

Calcul du SINR : v° est calculé d’aprés la formule (2.19) et en utilisant la valeur de p{~1.

— Calcul de la probabilité d’erreur par symbole : pour une m-PSK, la probabilité d’erreur en sortie du

comparateur peut étre approximée par

P=2.Q (sin (%) V2 74) (2.20)

— Calcul de la fiabilité : la corrélation entre le vecteur symbole transmis s et U'estimation §¢ peut étre
approximeée par
Cal—2.sin? (=) P
e~ .sin - P, (2.21)
m

— Réitération : Incrémentation de £ et retour a I’étape de calcul du SINR.

Remarques :
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1. La boucle doit étre arrétée lorsqu’une fiabilité raisonnable a été obtenue, ou bien lorsque le nombre

{—1

maximal d’itération du décodeur est atteint. Les valeurs des pj

ainsi calculées permettent, en les
injectant dans les formules (2.16), de déterminer préalablement au décodage les matrices B et D*

du décodeur .

2. Le calcul du SINR (2.17) se fait par un calcul d’espérance sur la réalisation du canal (2.18). Cette
moyenne n’a de sens que si les matrices sont de dimensions suffisamment grandes. Dans le cas
contraire, il est préférable de calculer ¢ sans prendre l'espérance, ce qui alourdit fortement les
traitement. Ce décodeur est donc réservé aux systémes MIMO de grandes dimensions de 4 x 4

antennes au minimum.

10
Décodeur ML 1
—©— Décodeur itératif avec perfect feedback| |
—+&— Décodeur itératif (6 itérations)
107 4
10° E
od
W
)
10 4
10°F 3
10’5 I I I
0 5 10 15 20

Eb/No (dB)

Fi1G. 2.4 — Performances d’un systéme 4 x 4 en BPSK

La figure 2.4 présente les performances en termes de taux d’erreur binaire du décodeur itératif. Le
codage ST utilise le perfect code & quatre antennes (1.13) sur des symboles BPSK. Lorsque le retour de
décision est exact'®, le décodeur itératif est & moins de 1 dB du ML. Par contre, ’estimation parfois
erronée de §~' fait décrocher les performances du décodeur itératif, pour lequel nous observons alors
un pallier. Ce décodeur est donc utilisable a condition que ce pallier se trouve en dehors de la zone de

fonctionnement normale du systéme. Il est évidemment possible d’intégrer un code correcteur d’erreur

4 perfect feedback
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dans la boucle de retour afin de s’approcher des performances du perfect feedback'®. Ce correcteur peut
étre & entrée dure en utilisant §° ou a entrée souple avec §¢. Cependant, cette solution lourde nous éloigne

de 'objectif de simplicité de ce décodeur.

10° @ ‘
Décodeur ML i
—©O— Décodeur itératif avec perfect feedback| ]
—8— Décodeur itératif (5 itérations)
V- MMSE-GDFE + ZF-DFE
107 j
x -
w10 "k B
2 :
Y%
v
10°F j
10‘4 I I I I
0 5 10 15 20 25

Eb/No (dB)

FiGa. 2.5 Performances d’un systéme 4 x 4 en QPSK

Les taux d’erreur par mot de code ST avec le perfect code 4 x 4 en QPSK sont présentés sur la figure
(2.5). Nous voyons de nouveau apparaitre le pallier dit au mauvais retour de décision, mais cette solution
reste toutefois meilleure que le décodeur MMSE-GDFE avec ZF-DFE. 1l faut noter que l’emploi d’un
précodeur MMSE serait inapproprié dans le cas de notre décodeur itératif, car celui-ci effectue déja un
décodage minimisant 'erreur quadratique moyenne. L’utilisation d’un prétraitement par réduction LLL

n’a pas été trés concluante, surtout dans le cas de constellations de petites dimensions (QPSK).

La figure 2.6 présente les taux d’erreur binaires pour le code & 6 x 6 antennes présenté par
[Galliou et Belfiore, 2002]. A fort SNR, le décodeur avec perfect feedback atteint asymptotiquement les
mémes performances que le décodeur ML. Mais le plus intéressant est que le décodeur itératif sans le
perfect feedback obtient les mémes performances a moins de 2 dB du ML. Ainsi, dans ce cas, nous n’ob-

servons pas de pallier. Le nombre d’antennes devient donc suffisant pour que le SINR ne dépende plus

—1

15Le retour parfait de décision permet d’étudier le comportement du décodeur lorsque § =s
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Fi1G. 2.6 — Performances d’un systéme 6 x 6 en BPSK

des réalisations du canal et que l'expression (2.19) soit pertinente.

Dans un premier temps, nous n’avons considéré que le cas ou les s; sont des symboles PSK. Il nous
restera donc & prendre en compte, dans un prochain travail, le cas QAM en reprenant les calculs de la
fiabilité (2.21) et de la probabilité d’erreur (2.20) ([Proakis, 2000]).

Le décodeur itératif en blocs pour codes ST linéaires que nous avons présenté est inspiré des travaux de
[Chan et Wornell, 2001] et permet d’atteindre de bonnes performances pour une complexité raisonnable.
Par contre, il ne convient pas aux codes ST de dimension inférieure & 4 X 4 et son adaptation aux

constellations QAM doit étre poursuivie.

Conclusion

Le principal obstacle a 'intégration des codes Espace-Temps dans les systémes radio cellulaires réside
dans la difficulté du décodage. En effet, la complexité du décodage exhaustif croit exponentiellement avec
les dimensions du code. Nous avons alors montré que le décodage ST peut avantageusement étre remplacé
par la recherche du point le plus proche dans un réseau. L’utilisation d’un arbre de recherche c’est ainsi

révélée étre une méthode performante.

Nous avons donc développé les principaux décodeurs par arbre, chacun présentant un compromis
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performance-complexité différent des autres. La performance peut-étre mesurée par la pertinence du
point décodé et par le temps de recherche, tandis que la complexité correspond a la surface de silicium
requise pour les traitements et pour la mémoire.

Nous avons également présenté des prétraitements devenus classiques pour le décodage ST : le MMSE-
GDFE et les réductions. Tous permettent de remettre en forme le réseau de points, facilitant ainsi le travail

du décodeur.

Nous avons enfin étudié 'adaptation aux codes ST d’un décodeur itératif annulant de fagon successive
les interférences engendrées par le canal MIMO et avons montré qu’il réalise un bon compromis entre

performance et complexité.
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Chapitre 3

Prototype WiFi de COMSIS

Introduction

Ce troisiéme chapitre présente les applications pré-industrielles du codage Espace-Temps qui ont été
réalisées dans le cadre de cette thése en convention CIFRE. La solution multi-antennaire proposée dérive
de la norme mono-antennaire de réseaux locaux sans fils (W-LAN') Wifi IEEE 802.11a.

Nous présenterons tout d’abord la norme 802.11a et intérét de la modulation OFDM? sur laquelle
elle est basée.

Nous verrons ensuite 'adaptation de la norme au contexte MIMO. Les contraintes techniques de la
réalisation matérielle nous ont incités a traiter, dans un premier temps, le cas bi-antennaire (avec deux
antennes d’émission et deux antennes de réception).

Les performances de notre codage Espace-Temps seront alors présentées, et les algorithmes d’estima-
tion du canal et de synchronisations temporelles et fréquentielles briévement abordés. Ces algorithmes
sont trés importants, car la modulation OFDM est trés sensible & leurs performances. De plus, ils ont
nécessité quelques adaptations lors du passage au MIMO.

En fin de chapitre, nous présenterons le démonstrateur FPGA développé, ses futures évolutions, ainsi

que les perspectives industrielles.

Présentation de la société COMSIS

COMSIS est une petite entreprise qui a commencé son activité en 1995 en tant que bureau d’étude
pour les télécommunications. Elle a souhaité développer sa propre technologie et a commencé 'étude
des systémes MIMO sur ses fonds propres en 2000. Elle travaille maintenant presque exclusivement sur
le développement du MIMO, et principalement de sa solution MIMO 802.11n dérivée du 802.11a. Elle
commercialise sa technologie sous forme de droits de licence ou de composants. Ses effectifs comptent

actuellement sept docteurs et ingénieurs.

! Wireless Local Area Network
2 Orthogonal Frequency Division Multiplex
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3.1 La norme IEEE 802.11a

Les normes 802.11 de 'TEEE concernent les réseaux locaux sans fils. Les W-LAN doivent permettre des
communications radio mobiles numériques hauts débits, dans un espace réduit, typiquement a l’intérieur
d’un batiment (indoor), et sur des fréquences radio libres. La norme 802.11a définit une couche physique
basée sur du multiplexage par répartition en fréquences orthogonales (OFDM) dans la bande radio des
5 GHz. Elle est similaire & la norme européenne Hiperlan/2 de 'ETSI.

Nous allons tout d’abord présenter le principe de la modulation OFDM, puis nous verrons les carac-

téristiques de la norme Wifi.

3.1.1 La modulation OFDM

L’OFDM est une technique de transmission multi-porteuse permettant une transmission simple et a
haut débit sur des canaux multi-trajets trés hostiles.

Lorsque le canal de transmission est trés sélectif en fréquence, il est intéressant d’utiliser une modu-
lation multi-porteuse : la modulation de débit R est remplacée par P modulations sur P sous-porteuses
de débit %. Le nombre de sous-porteuses P est choisi de facon a ce que les sous-canaux puissent étre
considérés comme non-sélectifs en fréquence. L’OFDM évite les interférences entre sous-canaux (ICI)
grace a Vorthogonalité fréquentielle des sous-porteuses, comme l'illustre la figure 3.1. La popularité de
I’OFDM vient de la simplicité de sa réalisation : la modulation qui affecte une fréquence a chaque sym-
bole & transmettre est effectuée par une simple transformée de Fourier discréte inverse. Celle-ci peut étre

réalisée par une IFFT. Inversement, la démodulation peut étre réalisée par une FFT.

Fi1G. 3.1 — Principe d’orthogonalité fréquentielle a 'intérieur d’'un symbole OFDM

Dans le cas d’un canal multi-trajets, les ondes électromagnétiques entre ’émetteur et le récepteur
passent par différents chemins en se réfléchissant, ou en se diffractant sur les obstacles. Les temps de
parcours varient en fonction de la longueur des trajets. Afin d’éviter les interférences entre les symboles

OFDM, il faut faire précéder les symboles OFDM d’un intervalle de garde de durée Ty supérieure au
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Symboles|
QAM ou ) . Symboles a
PSK Conversion Conversion émettre
—> —
série/paralléle IFFT paralléle/série

Fia. 3.2 Modulateur OFDM sans préfixe cyclique

retard 7,4, du trajet le plus lent sur le trajet le plus rapide. Comme la démodulation OFDM est réalisée
par une FFT, le signal est implicitement supposé T-périodique. L’intervalle de garde est donc rempli par
une réplique de la fin du symbole et la démodulation peut étre indifféeremment débutée entre 7,4, et T¢.

La structure du démodulateur OFDM devient donc celle présentée figure 3.4.

Composantes multi-trajets
o

¥/

¥

i
-

Début de Symbole OFDM
'échantillonnage démodulé au récepteur

v

FiGa. 3.3 Symbole OFDM avec préfixe cyclique

Le principal inconvénient de la modulation OFDM est sa sensibilité aux problémes de synchronisation
fréquentielle : une déviation de la fréquence risque d’apparaitre. Elle peut étre due & ’effet Doppler ou a
un décalage en fréquence des oscillateurs locaux & I’émission et a la réception. Ce probléme sera abordé
en 3.3.1.

3.1.2 Principales caractéristiques techniques du 802.11a
3.1.2.1 Bande de fréquence

La norme 802.11a transmet sur une bande de fréquence centrée autour de 5,2 GHz. Plus précisément,
elle prévoit d’utiliser jusqu’a trois bandes de 100 MHz : 5,15 - 5,25 GHz, 5,25 - 5,35 GHz et
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cyclique
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Fia. 3.4 Modulateur OFDM avec préfixe cyclique

5,725 - 5,825 GHz. Sur chacune de ces bandes, quatre canaux OFDM de largeur 20 MHz sont multiplexés
en fréquence. Dans la suite, nous ne ferons plus référence au multiplexage en fréquence et ne considérerons

qu’un seul canal OFDM.

3.1.2.2 Modulation et codage des données

La norme 802.11a utilise une technique de modulation OFDM & 64 sous-porteuses espacées de
0.3125 MHz (20/64 MHz) et avec un intervalle de garde cyclique de 16 échantillons. Un symbole OFDM
est donc constitué de 80 échantillons pour une durée de 4 us. Parmi les 64 sous-porteuses, 48 convoient,
des données, 4 sont des sous-porteuses pilotes et 12 sont nulles. Sur les 48 sous-porteuses de données, les
symboles transmis appartiennent & une constellation QAM ou PSK notée C. Chaque symbole QAM ou
PSK correspond a un bloc de log,(C)? bits. Il ne s’agit pas directement de bits d’information puisque la

norme 802.11a prévoit le recours & un code convolutif combiné & un entrelaceur.

3.1.2.3 Débit binaire

La constellation et le code convolutif constituent deux degrés de liberté sur le débit binaire. Toutes

les combinaisons prévues par la norme 802.11a sont reprises dans le tableau 3.1.

Taux de codage | BPSK QPSK 16 QAM | 64 QAM
1/2 6 Mbps | 12 Mbps | 24 Mbps -
2/3 - - - 48 Mbps
3/4 9 Mbps | 18 Mbps | 36 Mbps | 54 Mbps

TAB. 3.1 — Débit en fonction de la constellation et du code convolutif utilisé de la norme 802.11a

3C designe le cardinal de ’ensemble C
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3.1.2.4 Synchronisations et estimation de canal

La norme 802.11a spécifie également la structure de la trame et en particulier le préambule de celle-ci
(d’une longueur totale de 320 échantillons c’est & dire 16 us), qui permet au récepteur d’effectuer :

— La synchronisation temporelle : détermination du début de la trame. Elle est effectuée sur le “pré-
ambule court” (les 160 premiers échantillons du préambule).
La synchronisation fréquentielle : détermination et correction de I’ offset fréquentiel entre ’oscillateur
local de ’émetteur et celui du récepteur. Elle est effectuée de maniére grossiére sur le “préambule
court”, et elle affinée grace aux symboles pilotes, qui permettent par ailleurs une poursuite de cette
synchronisation tout le long de la trame.
L’estimation des coefficients de canal : détermination de la valeur de la réponse fréquentielle du
filtre de canal a la fréquence de chaque sous-porteuse. Elle est effectuée sur le “préambule long”
(les 160 derniers échantillons du préambule). Elle est nécessaire au décodage des symboles PSK ou
QAM requs.

3.1.3 Apercgu d’une chaine de transmission 802.11a
3.1.3.1 Structure de ’émetteur 802.11a

Une structure classique d’un émetteur 802.11a est représentée par la figure 3.5.

Codage Mapping Modulation CNA Chaine
by Binaire T |PSK/QAM | OFDM “|2omma| 2(t) | RF

Sk ]

4
/
4

F1G. 3.5 — Schéma d’un émetteur 802.11a

L’émetteur se compose :

— d’un codeur binaire, qui effectue le scrambling, le codage convolutif (suivi le cas échéant du poin-
connage) et l’entrelacement de la suite (b;) des bits d’information pour obtenir la suite (c;) des bits
codés.

— d’un mapper PSK/QAM qui fait correspondre & des groupes de log,(C) bits un symbole s, de C.

— d’un modulateur OFDM qui forme le vecteur X, (n est un indice sur les symboles OFDM) a 64
composantes complexes. X,, est obtenu par mapping fréquentiel (la fonction f) du vecteur S,, de
48 symboles (Sagn+k)o<k<a7 €t du vecteur P, (4 4 composantes complexes) des symboles pilotes.
Le vecteur X,, est augmenté par un préambule cyclique de 16 composantes. Le modulateur OFDM

génére alors (Zson+m)o<m<79, la Transformée de Fourier Discréte (TFD) Inverse de X, prolongé :

zsontm = (TFDg, X,) Ym,0 <m <79

(m+48) mod(64)
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ou :
1 2in;
(TFD&l)M = gezﬁik V(j,k),0<j<63et0<k<63
(Sn)k = Sagntk VE,0 <k < A47
1
1 . .
P, = (-1™ X ot p(n) est la polarité des symboles pilotes

-1

0 sij=00u?27<j<37

Sitoz sil<j<6

P sij=7

Sjo2 818 <7 <20
Py sij=21
(F(S,P)). = < Sjio1 si22<j<26
S;_ss si38<j <42
Py sij=43
Si s sid4<j<56
P, sij=57
S;_40 si58<j <63

d’un Convertisseur Numérique Analogique (CNA) fonctionnant & une fréquence de 20 MHz et
intégrant un filtre de mise en forme (en racine de cosinus surélevé), afin de générer le signal complexe
en bande de base x(t).

d’une chaine RF, qui se charge de transposer le signal en bande de base z(t) autour de la fréquence

porteuse et d’amplifier le signal obtenu afin de ’émettre sur ’antenne.

3.1.3.2 Structure du récepteur 802.11a

Une structure classique de récepteur 802.11a est représentée par la figure 3.6.

Chaine | y(t) | can | ¥ ;Démodulation e Demapping | &; -~ Décodage ;

b
RF 2omHs [ | OFDM [ | PSK/QAM Binaire
A
¥ by .
@ Synchro | Estimation |
Temp & Freq Canal

F1G. 3.6 — Schéma d’un récepteur 802.11a

Le récepteur se compose :
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— d’une chaine RF, qui transpose en bande de base, aprés amplification et filtrage, le signal regu par
I’antenne.
d’un Convertisseur Analogique Numérique (CAN) qui échantillonne le signal y(t) a une fréquence
de 20 MHz.

— d’un démodulateur OFDM, qui & un vecteur de 64 composantes complexes (Yson+16+m )0<m<63;
associe sa TFD Y, dont est extrait le vecteur Z,, & 48 composantes complexes (z4gn+k)o<k<4a7 DAr

demapping des porteuses de données (la fonction f~1), c’est a dire :

ol f~! est définie par :
5= f*l(f(s, P)) V(S, P) € C* x C*

et :
Ys8on+16
Y, = TFDg4
Y8on+79
1 —2injk . .
(TFD64)jk = 3¢ " V(j,k),0<j<63et0<k<63.

d’un décodeur PSK/QAM, qui effectue un décodage de la séquence (zx) au Maximum de Vraisem-
blance a posteriori, fournissant une décision dure ou souple (suivant que le Viterbi est & entrée dure
ou souple) sur la séquence des bits ¢;. Le décodeur doit disposer de la réponse fréquentielle du filtre
de canal, ou du moins d’une estimation de celle-ci pour les 48 fréquences porteuses de données. En
effet, pour une réalisation de canal h(t) (incluant les filtres de mise en forme a I’émission et a la
réception), on a :
Z,=  8Diag(f " (H))S., + W,
~—~

symboles émis filtrés par le canal bruit

ou :
h(0)
H = TFDgy : avec T la période d’échantillonnage
h(63T)
a condition que la longueur du préfixe cyclique (16 échantillons) soit supérieure au support de la
réponse impulsionnelle du canal?, c’est a dire h(5T) = 0 V5 > 16.
— d’un décodeur binaire, qui effectue le désentrelacement, le décodage du code convolutif via I'algo-

rithme de Viterbi et le désembrouillage.

4Dans le cas contraire, une égalisation entre symboles OFDM doit étre prévue.
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3.1.4 Conclusion sur la norme 802.11a

La norme 802.11a, grace & la modulation OFDM, permet de réaliser un systéme W-LAN disposant
d’une forte efficacité spectrale. Celle-ci lui autorise des débits binaires suffisants, au niveau de la couche
physique, pour supporter des applications de type réseau d’entreprise, voire broadcast vidéo, et ceci
dans une bande de fréquence (autour de 5 GHz) peu ou pas utilisée, contrairement au 2,4 GHz des
normes 802.11b et 802.11¢g. De plus, le recours & une modulation OFDM assure une relative simplicité
de conception de I’émetteur et du récepteur.

Cependant, il est trés difficile & la norme 802.11a d’assurer de bonnes performances en terme de
qualité de service, car cette norme ne prévoit aucun moyen de lutte efficace contre les évanouissements
en fréquence que présentent les canaux indoor multi-trajets. Pour obtenir une probabilité d’erreur satis-
faisante au niveau de la couche physique et éviter ainsi a la couche MAC de retransmettre fréquemment
les paquets, ce qui diminue d’autant la bande passante utile, un systéme 802.11a doit fonctionner a fort
rapport signal & bruit et donc a forte puissance d’émission, ce qui pose des problémes de conception des
circuits hyperfréquences ainsi que des problémes d’interférences dans la perspective de déploiement de

réseaux picocellulaires (réutilisation des fréquences).

3.2 Solution MIMO pour la norme 802.11a

Au début de cette thése, en 2002, il n’existait pas de norme de réseaux locaux sans fils multi-
antennaires, comme la norme 802.11n. La solution MIMO que nous avons développée est une extension
de la norme 802.11a réalisée dans le but de pallier les faiblesses de celle-ci face aux évanouissements
en fréquence. Nous utilisons, dans un premier temps, un codage Spatio-Temporel comportant deux an-
tennes d’émission et deux antennes de réception. Le code Spatio-Temporel utilisé par COMSIS pour son
démonstrateur est le Golden Code présenté en 1.8.3. En dehors du codage Spatio-Temporel, le reste des
caractéristiques techniques (bande de fréquence, modulation, etc...) de la solution MIMO est identique

celles de la norme 802.11a.

3.2.1 Codage Spatio-Temporel

Dans le cadre d’une modulation OFDM, on peut choisir de remplacer les slots temporels par des
slots fréquentiels. On parle alors de codage Spatio-Fréquentiel. L’utilisation de slots fréquentiels évite
la latence du nombre de time-slots T'. De plus, le multiplexage en fréquence plutét qu’en temps permet
de bénéficier de la diversité de fréquence. La technique de codage restant globalement inchangée, nous

continuerons & parler ici de codage Spatio-Temporel.

Le code ST utilisé est le Golden Code (cf. [Belfiore et al, 2005]), noté C, est défini par :

1

a(s1 +s20)  ass + s40)
ya(ss + S4§) a(s1 + 829)

7(817827 83784) S QPSK4}
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avec = 1+2‘/5, a=1+1i(1—0), leurs conjugués § = %g) a=1+i1-0)ety=i.

Notons que le code C est de cardinal 256, ce qui correspond a 8 bits d’indexation pour un mot de

code. Etant donné que I’émission d’un mot de code requiert 2 fréquences porteuses, Uefficacité est donc
de 4 bits par fréquence porteuse et par temps symbole OFDM, ce qui est équivalent & 'utilisation d’une
constellation 16 QAM dans la norme 802.11a.

3.2.2 Apercgu de la chaine de transmission multi-antennaire
3.2.2.1 Structure de I’émetteur MIMO

La structure de 1’émetteur multi-antennaire est représentée par la figure 3.7. Le codage Spatio-
Fréquentiel plutot que Spatio-Temporel est obtenu en effectuant le codage ST avant la transformation de
Fourier de la modulation OFDM.

Modulation| z} CNA | z'(t) |Chaine

" | orFbm “lowmmd | RF

Codage Mapping Codage X

b; Binaire | c; QPSK | sg ST Cp v
Modulation CNA Chaine

~| orpm x? " |20 mua| 22(t) | RF

F1G. 3.7 — Schéma de ’émetteur MIMO

Le nouvel émetteur se compose :
— d’un codeur binaire, identique & celui de la norme 802.11a (avec une constellation 16 QAM).
— d’un mapper QPSK, identique & celui de la norme 802.11a excepté qu’il fonctionne & une cadence
double.
d’un codeur ST, qui & un vecteur S, de 4 symboles QPSK (Sap+1)o<k<3 associe un mot de code ST
C) (mis sous forme de vecteur & 4 dimensions complexes au lieu d’une matrice complexe 2 par 2),
c’est & dire
a af 0 0
c, = 110 0 ia iad
VB0 0 a aof
a ad 0 0
Remarque : avec cette notation vectorielle, on a : (Cp)o et (Cp)2 qui sont envoyés sur ’antenne 1
respectivement aux fréquences fi et fo et (Cp)1 et (Cp)s qui sont envoyés sur ’antenne 2 respecti-
vement, aux fréquences f; et fs.
— de 2 modulateurs OFDM identiques a celui de la norme 802.11a (ils effectuent chacun la TFD

inverse et 'ajout du préfixe cyclique), excepté un mapping fréquentiel un peu différent qui permet
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de bénéficier de la diversité fréquentielle offerte par le canal sélectif en fréquence. On a

‘TéOn—i-m = (TFDg41X711)
x%On—i—m = (TFDE41X721)

(m+48) mod(64) Vma 0 S m S 79

(m+48) mod(64) Vm’ 0<m< 7

X, = [f(Su Pn)
XZ = f(S7217 Pn)
1
1 . .
P, = (-1)P™ ) ot p(n) est la polarité des symboles pilotes
-1
(C24n)o (Caan )1
gl _ (Caans23)o ot % — (Caang23)1
! (Caan)2 ! (Caan)s
(C24nt23)2 (Caant23)3

— de 2 CNA identiques & celui utilisé pour un émetteur 802.11a.
— de 2 chaines RF d’émission identiques & celle de ’émetteur 802.11a. Cependant, pour obtenir la
méme puissance d’émission totale qu’un systéme 802.11a, chacune des chaines RF fonctionne a une

puissance moitié moindre.

3.2.2.2 Structure du récepteur MIMO

La structure du récepteur multi-antennaire est représentée par la figure 3.8.

Chaine| y!(t) | CAN | ¢} |Démodulation
RF Clowmua, ] oFDM [ |G, )
A 1! | p-Décodage| ¢; Décodage| b;
@ o | o e e A
v ) P ST binaire
Chaine| y°(t) | CAN | 7! |Démodulation| ! z
RF oy ] orbm | :
|
: ! | !
| |
% Il 6 Il
Synchro Estimation
Temps & Fréq. Canaux

Fia. 3.8 Schéma du récepteur MIMO
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Le nouveau récepteur se compose :

de 2 chaines RF de réception identiques & celle d'un récepteur 802.11a.
de 2 CAN identiques a celui d’un récepteur 802.11a.

— de 2 démodulateurs OFDM, identiques a celui du récepteur 802.11a, excepté qu’un regroupement
des symboles doit étre opéré pour reformer une séquence (Zaan+k)o<k<2s (vecteurs complexes de
dimension 4) de mots de code ST déformés par les canaux et bruités. On construit une séquence

(Z24n+k)o<k<2s de la maniére suivante :

(F ),
—1 Y2
Z24n+k_ (fl (1”’))]9 Vkaogkg23
(f (Yn ))k+24
(ffl(Yn2 )k+24
ol
y§0n+16 y§0n+16
Y,! = TFDg4y : et V.2 = TFDgy
y§0n+79 y§0n+79

— d’un décodeur ST au Maximum de Vraisemblance a posteriori, dont le fonctionnement sera détaillé
dans le paragraphe suivant, et qui & un vecteur Z, associe 8 bits dures ou souples (ésp4;)o<j<7

d’un décodeur binaire identique & celui d’un récepteur 802.11a.

3.2.3 Le décodeur Spatio-Temporel

Si ’on note h¥ () 1 <i<2etl<j<2), laréponse impulsionnelle du canal entre I'antenne

d’émission ¢ et 'antenne de réception j, on peut démontrer que

Zoan+k = Hi Coanyk + Wosntr Yk,0<k <23
——— ——
mot de code déformé par le canal bruit
ol
o oH2 0 0
H?2 H22 0 0
Hi = . . 11 21
0 0 Hk+24 Hk+24
0 0 HZ, HE,
avec -
h(0)
HY = f~' | TFDg4 : : (3.1)

hii (63T)
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Nous nous plagons sous ’hypothése d'une absence d’interférences entre symboles OFDM, c’est & dire
V(i,7),1<i<2,1<j<2 h7(mT)=0 VYm>16.

Nous supposons que le bruit est blanc, centré et gaussien. Dans ces conditions, le décodage au Maxi-
mum de Vraisemblance revient & décider que le mot de code émis Cay,, 1, connaissant le mot requ Zogp 4k,

est celui qui minimise la norme euclidienne au carré du vecteur de bruit Way, 4+ , c’est & dire
= . 2
Coantr = Arg (glelrcl | Zoan+x — Hi C|| ) .

La résolution du probléme de recherche du point d’un réseau le plus proche d’un point donné a déja
été traitée au chapitre 2. C’est un probléme classique qui est résolu par des algorithmes de recherche de
point le proche dans un réseau de points, comme le Sphere Decoder. Cependant, ces algorithmes mettent
en jeu des calculs mathématiques complexes et le nombre d’opérations qu’ils nécessitent n’est pas toujours
maitrisable par avance. Ils sont donc trés délicats & implémenter dans un contexte hardware et en temps

réel.

3.2.4 Conclusion

Cette solution bi-antennaire propose d’améliorer les performances en termes de qualité de service de
la norme 802.11a, en y ajoutant un codage ST. La structure de la couche physique MIMO hérite de
blocs entiers totalement conformes a la norme 802.11a, comme le modulateur/démodulateur OFDM ou

le codeur/décodeur binaire, ce qui a facilité la conception du démonstrateur.

3.3 Performances et algorithmes du codage Espace-Temps

Nous allons & présent illustrer le développement de la chaine de simulation sous Matlab et les résultats
qu’elle a permis d’obtenir quant aux performances du systéme MIMO par comparaison avec un systéme
802.11a. Nous serons par ailleurs amenés & développer les adaptations des algorithmes d’estimation et
de synchronisation nécessaires au passage du 802.11a au multi-antennaire. De plus, nous détaillerons la

modélisation adoptée pour le canal de transmission.

3.3.1 Les algorithmes d’estimation et de synchronisation
3.3.1.1 La synchronisation temporelle

La synchronisation temporelle, comme pour le 802.11a, est effectuée sur le préambule court, c’est & dire
les 160 premiers échantillons de la trame. Le préambule court en MIMO est rigoureusement identique &
celui du 802.11a et envoyé de maniére identique sur chacune des deux antennes d’émission. Le préambule
court présente une structure périodique avec 10 périodes de 16 échantillons. En réception, nous n’exploi-

tons pas les 16 premiers échantillons pour la synchronisation temporelle car nous les avons réservés au
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réglage du controle automatique de gain. Il nous reste donc 9 périodes pour identifier le début de la trame.

Les algorithmes de synchronisation temporelle que nous utilisons sont semblables & ceux utilisés pour
le 802.11a, sauf qu’il nous faut cumuler les informations obtenues par chacune des deux antennes de
réception.
La synchronisation temporelle se compose de deux algorithmes (cf. [You et Horng, 2001] et [Speth et al, 2001]) :
— I'un pour la détection de trame, dont le but est de déterminer si I’on est en présence ou non d’une
trame

I’autre pour la détermination du temps de début de trame.

Détection de trame
La détection de trame exploite la structure périodique du préambule court. Elle se fait en comparant

a une constante le quotient Q(1), défini comme

15

78
1 —1 2 —2

E E R {yl—lﬁi—k Yi—i6j—k T Yic16i—k yl—lGj—k}

i=0 j=i+1 k=0

Q) = 143 143

Z lyi—l? + Z lyi|?
k=0 k=0

Le quotient Q(l) représente les corrélations croisées entre des blocs de 16 échantillons (pour les 9
blocs) du signal recu et 'autocorrélation du signal. Lorsque ce quotient est supérieur a cette constante,

on estime que l'on est en présence d’une trame.

Détermination du temps de début de trame
On détermine le temps de début de trame, noté I*, en utilisant I'; ,(I) = 2,164:30 Tr116 Yiyk—_143,> 12

corrélation entre le signal regu et le préambule court connu et attendu au niveau du récepteur :

4
T, H+T, D+ T, I+1)+T, [+1
l* = Arg(max |:(‘ yl( ) 1123( )‘1 ’2 y1(143 )2 . y2( )’) :|> _ 165
! ko [Yikl® + 2 k=0 Vi

L’amplitude de I';, , est relativisée par I’énergie du signal re¢u y en aval du contréle automatique de gain.
Enfin, comme le début de trame optimal ne correspond pas forcément & un instant d’échantillonnage, le

début de trame est déterminé entre deux échantillons [ et [ + 1.

Comparaison avec un systéme 802.11a

Les algorithmes de synchronisation temporelle d’un systéme 802.11a (cf. [You et Horng, 2001] et
[Speth et al, 2001]) sont identiques & ceux utilisés pour le MIMO, excepté le fait que les calculs de
corrélations (intercorrélations et autocorrélations) se font sur une seule antenne au lieu de deux. Ainsi,
la complexité de la synchronisation temporelle en multi-antennaire est de 'ordre de celle d’'un systéme
802.11a. En ce qui concerne les performances, la synchronisation temporelle du MIMO présente un gain

de 3 dB en rapport signal sur bruit grace a la diversité de réception.
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3.3.1.2 Synchronisation fréquentielle

Le but de la synchronisation fréquentielle est d’estimer et de corriger I'offset de fréquence qui peut
exister entre 1’oscillateur local de ’émetteur et celui du récepteur. Tout systéme de transmission utilisant
une modulation OFDM vy est sensible, puisqu'un décalage fréquentiel détruit ’orthogonalité entre les
sous-porteuses et crée de I'interférence entre sous-porteuses aprés démodulation.

La synchronisation fréquentielle s’effectue en deux étapes (cf. [You et Horng, 2001], [Speth et al, 2001],
[Coulson, 2001] et [Moose, 1994]) :

— A l'aide du préambule, qui permet d’obtenir une estimation “grossiére” de Poffset fréquentiel et de
démoduler les premiers symboles OFDM de la trame. Cette estimation se fait sur le préambule
court et le préambule long.

— A l’aide des symboles pilotes, qui permettent d’affiner tout au long de la trame la premiére estimation

et de poursuivre les variations temporelles de ’offset fréquentiel.

Synchronisation fréquentielle sur le préambule court

Les 160 échantillons du préambule court peuvent étre vus comme deux symboles OFDM identiques
précédés de leur intervalle de garde (c’est d’ailleurs comme cela qu’ils sont générés a ’émission), dont
seulement 12 sous-porteuses sont non nulles. Le décalage en fréquence est estimé grace a la dérive en
phase du second symbole Y, par rapport au premier symbole Y;. En notant ¢! la fonction de demapping
de ces 12 sous-porteuses parmi les 64 d'un symbole OFDM, on construit ’estimateur Avfl de la maniére

suivante :

i _2010° o (S{g7 () g g
LT 2m80 N A\ R{g (YD) Hg (V) + g (YD) g L(YR)}

YD) + g Y 1(Y12)}>

Synchronisation fréquentielle sur le préambule long

La norme 802.11a préconise I'utilisation du préambule court seul. Pour le multi-antennaire, nous avons
en plus eu recours au préambule long (les 160 derniers échantillons du préambule). Ceci a impliqué des
modifications dans la structure méme et le contenu du préambule long. Il est & noter que, pour des
raisons d’estimations de canaux (cf. 3.3.1.3), le préambule long tel qu’il est défini dans la norme 802.11aq,
ne pouvait rester inchangé dans un contexte multi-antennaire.

La figure 3.9 montre les différences entre le préambule long de la norme 802.11a et celui utilisé par la

solution MIMO 2 x 2.

GI12 T, T,
<------ D e e
32 échantillons 64 échantillons 64 échantillons
GI T, GI T,
T S e e T
16 échantillons 64 échantillons 16 échantillons 64 échantillons

Fia. 3.9 Comparaison du préambule long du 802.11a (en haut) et celui du systéme bi-antennaire (en
bas)
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Pour la solution bi-antennaire, les symboles OFDM T, et Ty émis par une méme antenne sont iden-
tiques. En revanche leur contenu différe entre les deux antennes émettrices. En réception, les symboles
OFDM recus T; et Ts restent égaux entre eux, au bruit et au déphasage di a l'offset fréquentiel prés.
Les symboles du préambule long peuvent donc étre utilisés pour 'estimation de loffset fréquentiel, de

maniére similaire & l’estimation sur le préambule court. Ainsi, on construit l'estimateur Af, :

K7, = 2040° o (ST ¢ V(Y
27 2780 RO + DT (Y

L’estimateur de 1'offset fréquentiel sur le préambule est obtenu en effectuant la moyenne des deux
estimateurs précédents, c’est a dire :

Af :Avfl‘f'gh

préambule 9

Poursuite de l'offset fréquentiel grace aux symboles pilotes

Au fur et & mesure de la réception des symboles OFDM, on en extrait les symboles pilotes que 1’on
corréle avec les symboles pilotes précédemment regus pour en déduire le déphasage et donc I offset fréquen-
tiel. On applique une pondération différente suivant “I’age” des symboles pilotes, de maniére & poursuivre
les variations temporelles de 1’offset fréquentiel. Le facteur d’oubli affectant I'estimation de 1'offset des
anciens symboles pilotes est un compromis & trouver en fonction de la vitesse de variation de 1’offset fré-

quentiel. Le systéme de pondération dépend donc de la qualité des oscillateurs locaux des transmetteurs.

Comparaison avec un systéme 802.11a

Comme pour la synchronisation temporelle, les algorithmes de synchronisation fréquentielle du MIMO
sont trés semblables & ceux utilisés pour les systémes 802.11a, excepté que les corrélations portent sur les
signaux des deux antennes de réception. La complexité des algorithmes de synchronisation fréquentielle
mono-antennaire et bi-antennaire ont donc des complexités comparables.

Par contre, le systéme de transmission MIMO s’est avéré dans la pratique encore plus sensible a I’ offset
fréquentiel résiduel. Les probabilité d’erreur sont plus faibles avec le codage ST et le pallier di & une
mauvaise estimation du canal arrive donc plus rapidement (& plus faible SNR). De surcroit, I’estimation de
Uoffset est évidemment moins bonne lorsque le SNR est faible. Les algorithmes d’estimation fréquentielle

qui fonctionnent bien en mono-antennaire ont donc di étre affinés en bi-antennaire.

3.3.1.3 Estimation des canaux

Les coefficients a estimer

Il s’agit d’estimer les 4 réponses impulsionnelles h¥ (t) (pour 1 <i < 2 et 1 < j < 2) échantillonnées
a une fréquence de 20 MHz. On se place dans I’hypothése d'une absence d’interférence entre symboles
OFDM. Ainsi, chaque réponse impulsionnelle a au maximum 16 coefficients non nuls. L’estimation des

canaux porte donc sur 64 coefficients.
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Le préambule long comme séquence d’apprentissage

Le préambule long sert de séquence d’apprentissage. De maniére & discriminer ’antenne d’émission,
il est nécessaire que les séquences d’apprentissage émises sur chacune des antennes soient orthogonales
entre elles. Pour pouvoir effectuer la synchronisation fréquentielle, nous avons opté pour des séquences

orthogonales en fréquence (cf. [Barhumi et al, 2002]).

L’algorithme d’estimation

Le récepteur MIMO utilise une estimation des coefficients de canaux au Maximum de Vraisemblance
a posteriori comme décrit par [Barhumi et al, 2002]. Il s’agit d’une projection orthogonale des séquences
recues sur ’espace vectoriel des séquences filtrées par un canal, dont la réponse impulsionnelle n’a que

16 coefficients non nuls.

3.3.2 Modélisation des canaux

Ce paragraphe a pour objectif de résumer la modélisation, faite au niveau de la chaine de simulation
Matlab, des phénomeénes susceptibles de modifier les signaux entre le CNA de I’émetteur et le CAN du

récepteur.

3.3.2.1 Description des canaux multi-trajets

Modélisation mathématique des canaux

On a :
2 +oo

vil<j<2  yi= %ZZthxf_k+wf
i=1 k=0
ou les wlj sont des variables aléatoires indépendantes gaussiennes complexes centrées de variance Ny/2
par composante réelle.
Intéressons-nous aux réponses impulsionnelles h% (¢). Nous rappelons que les hi/(t) intégrent les ré-
ponses impulsionnelles des deux filtres de mise en forme en racine de Nyquist en émission et en réception.
En notant k(t) la réponse impulsionnelle du filtre de Nyquist global normalisé en puissance et en consi-

dérant une propagation multi-trajets entre I’antenne ¢ et ’antenne j, on a :

Ntrajets

Wity = > opk(t—1).

p=1

Chacun des trajets présente des évanouissements de type Rayleigh. Ainsi, les o, sont des variables aléa-

toires indépendantes gaussiennes complexes centrées dont la variance, notée 0127,

profil de puissance (cf. paragraphe suivant), sachant que la puissance de tous les trajets est normalisée,

3

est calculée grace au

c’est & dire :
Ntrajets

Z 012,:1.
p=1

Il est important de remarquer que nous avons considéré des canaux quasi-statiques : on considére que

les amplitudes complexes des trajets restent inchangées pendant toute la durée d’une trame. Cependant,
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d’une trame a autre, on effectue un nouveau tirage des amplitudes des trajets indépendamment du tirage
précédent. De plus, on suppose qu’il y a décorrélation entre les antennes d’émission et entre les antennes
de réception. Ainsi, les amplitudes complexes des trajets de chacun des 4 canaux sont indépendantes

entre elles.

Profil de puissance

La norme WLAN européenne HIPERLAN 2 a défini 5 modéles de canaux : les canaux A, B, C, D
et E. Néanmoins, ces modeéles de canaux ne décrivent pas de maniére réaliste la propagation dans un
environnement de type “Home” et “Small Office”, auquel notre solution multi-antennaire se destine, au
moins dans un premier temps. C’est pourquoi nous simulons notre chaine de transmission MIMO sur des
canaux différents. Un partenaire industriel de COMSIS a effectué une série de mesures expérimentales qui
ont permis la définition de deux types de canaux, dont le tableau 3.2 et la figure 3.10 détaillent le profil

de puissance (les puissances des différents trajets sont données relativement au trajet le plus important).

| Délai (en ns) | Puissance du canal 1 (en dB) | Puissance du canal 2 (en dB) |

0 -16 -29
10 -14 -18
20 -5 -15
30 0 -13
40 -7 -7
50 -5 0

60 -11 -9

70 -16 -6
80 -18 -9

90 -19 -7
100 -21 -8
110 -24 -9
120 -11
130 -12
140 -13
150 -14
160 -16
170 -17
180 -19
190 -20
200 -20
210 -24

TAB. 3.2 — Profil de puissance des canaux expérimentaux
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FiG. 3.10 Etalement des retards des canaux expérimentaux

3.3.2.2 Modélisation de D'offset fréquentiel

La chaine de simulation intégre le décalage fréquentiel possible entre les oscillateurs locaux sous la
forme d’un décalage en fréquence A f compris entre -10 kHz et 10 kHz tiré aléatoirement a chaque trame

mais qui reste constant tout le long de la trame. Nous avons ainsi :

e2milAfT 2 +o

SO Wl

Vi1<j<2 oyl = ——v
\/5 1=1 k=0

L’intégration dans la modélisation de la variation temporelle le long de la trame de 1’ offset fréquentiel

et du bruit de phase est en cours.

3.3.3 Performances de la solution MIMO 2 x 2

Le développement d’une chaine de simulation sous Matlab a permis la mise au point et le choix
des différents algorithmes, en les comparant suivant un critére de performance : la probabilité d’erreur
binaire en fonction du rapport signal & bruit. Nous allons & présent mettre en évidence les performances

du systéme multi-antennaire et les comparer avec celles d’un systéme 802.11a.
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3.3.3.1 Performances sur les bits codés

La comparaison est effectuée sur les bits codés, c’est a dire & la sortie du décodeur ST pour le MIMO
et a la sortie du demapper QAM du 802.11a. Comme on réalise la comparaison a efficacité spectrale
égale, le systéme 802.11a considéré utilise une constellation 16 QAM. Cela correspondrait & un systéme
fonctionnant & un débit binaire de 48 Mbps. Il est important de noter que les performances du systéme
802.11a sont données dans le cas ou les synchronisations (temporelle et fréquentielle) et I'estimation de
canal sont parfaites, alors que le multi-antennaire se sert des algorithmes présentés précédemment pour
les synchronisations et ’estimation des coefficients de canal.

La courbe de la figure 3.11 présente la probabilité d’erreur sur les bits non codés en fonction du

rapport signal & bruit. Multidiverse est le nom commercial de la solution MIMO de COMSIS.

—— Unencoded data (802.11a Standard) with perfect CSl
---- Unencoded data (MultiDiverse) with channel estimation
le-01 :
1602 : e —
o . i : : TN
w
m ~
1e-03f B
1e-04 :

6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19
SNR (dB)

F1G. 3.11 — Performances du 802.11a et du Multidiverse sur les bits non codés

La courbe de la figure 3.11 montre que le systéme MIMO a des performances nettement meilleures
qu'un systéme 802.11a, et est en outre avantagé par des synchronisations parfaites. Nous vérifions bien
que, grace a une diversité d’ordre 4 du code ST, la pente de la courbe de performances du systéme bi-

antennaire a un coefficient directeur environ 4 fois supérieur a celui d’un systéme 802.11a au dela de 14
dB de SNR.
3.3.3.2 Performances sur les bits d’information

La comparaison est effectuée sur les bits d’information, c’est a dire aprés le décodage du code convolutif

par algorithme de Viterbi. Pour la comparaison, le décodage se fait a entrée souple, de maniére & obtenir
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les meilleures performances possibles des deux systémes. Le code convolutif choisi est celui de la norme
802.11a de rendement 1/2 (pas de poingonnage). Pour obtenir la méme efficacité spectrale, le systéme
802.11a utilise une constellation 16 QAM. Ainsi, le débit binaire des deux systémes est de 24 Mbps sur
les bits d’information.

Comme dans la comparaison précédente, les performances du systéme 802.11a sont données dans le
cas ol les synchronisations (temporelle et fréquentielle) et 'estimation de canal sont parfaites, alors que
le systéme multi-antennaire se sert des algorithmes présentés précédemment pour les synchronisations et
I’estimation des coefficients de canal.

La courbe de la figure 3.12 présente la probabilité d’erreur sur les bits d’information en fonction du
SNR.

;:\\ LTmme.
. \ S
1x10™f
1x10° [
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w Y
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1x10°%F;
. \\T
1x10™ |
=--8 1x1 16 QAM |EEE 802.11a+ CC Rate 1/2 (Soft Decoding) “
o—o 2x2 MultiDiverse |
5 : : F I . : : : :
X107 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
SNR (dB)

Fia. 3.12 Performances du 802.11a et du MIMO & 24 Mbps aprés décodage souple

Meéme aprés décodage souple, la solution MIMO présente une courbe de performances avec une décrois-
sance beaucoup plus forte que celle du 802.11a. Ceci s’explique par le fait que lorsqu’une trame a connu
un évanouissement, elle présente un taux d’erreur tellement élevé (autour de 1071) que le code convolutif
est inefficace et a plutot tendance a faire empirer la probabilité d’erreur sur les bits d’information. Or
la fréquence des trames perturbées par les évanouissements est plus élevée avec un systéme 802.11a (de
diversité unitaire) qu’avec le systéme bi-antennaire (de diversité 4). Ainsi, pour une probabilité d’erreur
de 1073, le systéme bi-antennaire présente un gain de 9,5 dB en SNR par rapport & un systéme 802.11a.
De plus, la solution MIMO permet d’envisager des applications du type broadcast vidéo, qui requiert un

taux d’erreur de 10~%, avec un SNR de seulement 9 dB.
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F1G. 3.13 — Performances du 802.11a et de différents codage MIMO & 24 Mbps aprés décodage souple

La courbe de la figure 3.13 présente les taux d’erreur par trame de différents systémes : Multidiverse, un
802.11a classique, un codage d’Alamouti adapté & 802.11a et un codage BLAST 2 x 2 adapté & 802.11a.
Tous les débits sont de 24 Mbps avec des constellations 16 QAM pour la norme et pour Alamouti et
des QPSK pour Multidiverse et BLAST qui transmettent 2 symboles par utilisation canal. Les codages
BLAST et ALAMOUTTI améliorent nettement les performances du systéme 802.11a, mais restent moins

bons que notre solution MIMO qui est la seule & allier haute efficacité spectrale et diversité maximale.

Les performances au niveau de la couche MAC sont présentées figure 3.14. Le débit maximal trans-
missible, qui était de 24 Mbps, ne vaut plus plus que de 21,3 Mbps en raison des encapsulements et des
acquittements. Cette couche MAC est trés rudimentaire car elle ne supporte qu’un seul débit, mais elle
donne une premiére idée du comportement du MIMO. De plus la figure ne met pas en relief un gros incon-
vénient du systéme SISO soumis aux évanouissements : si le canal varie lentement, les évanouissements

entraineront des pertes de liaisons fatales & la transmission de flux audios et vidéos.

3.3.4 Conclusion

Le développement de la chaine de simulation Matlab a permis de réaliser les algorithmes de synchroni-
sations temporelle et fréquentielle et d’estimation de canal pour le systéme MIMO. Tous ces algorithmes
sont trés similaires & ceux employés pour le 802.11a, et n’introduisent qu’un trés faible surcotit en com-
plexité. De plus, cette chaine de simulation a démontré que cette solution présente des performances en

termes de qualité de service bien supérieures a celles d’un systéme 802.11a.
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F1G. 3.14 — Débit du 802.11a et du MIMO au niveau de la couche MAC

3.4 Le démonstrateur et les évolutions futures

3.4.1 Le démonstrateur
La couche physique de notre solution bi-antennaire reprend de nombreux éléments de la norme IEEE

802.11a auxquels s’ajoutent les modules de codage Espace-Temps.
Nous avons donc tout d’abord développé une chaine de simulation 802.11a, puis nous ’avons adaptée
afin d’y intégrer le codeur et le décodeur ST. La mise au point et le choix des algorithmes ont été réalisés
en virgule flottante sous Matlab, car il intégre de nombreuses fonctions comme la FFT. L’impact de la
quantification et du passage des données de virgule flottante & virgule fixe sur les performances a été
étudié par COMSIS sur une chaine de simulation en C point fize. Le passage en C point fize a préparé le
développement VHDL (beaucoup plus lourd) en décomposant toutes les fonctions complexes en opérations
élémentaires (addition ou multiplication). Il a aussi permis de déterminer le nombre de bits utiles et la
position de la virgule de toutes les variables de calcul utilisées. Un compromis a ainsi été trouvé entre
complexité et dégradation des performances. Le C point fize a aussi permis de générer des vecteurs de
test pour valider le fonctionnement des modules développés en VHDL. La couche physique a ensuite été
synthétisée et implémentée sur des cartes FPGA Stratix 80 d’Altera.
Le nombre de bits et la position de chaque variable du programme y sont paramétrables. Les optimi-
sations sont encore en cours. Cependant, COMSIS dispose d’ores et déja d’une configuration qui n’est pas

totalement optimisée, mais dont les performances sont tout & fait correctes, puisqu’en retrait de seule-

ment 0,5 dB par rapport a celles obtenues sous Matlab. Cette configuration requiert par exemple un CAN
de tels composants font déja partie du catalogue de certains équipementiers.

fonctionnant sur 12 bits
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FiG. 3.15 — Carte FPGA contenant la couche physique d’un transmetteur

Complexité du Codeur

Le nombre de portes logiques des éléments de la chaine de transmission est une donnée confidentielle de
COMSIS. Nous pouvons tout de méme dire que la complexité du codeur ST et du deuxiéme modulateur
IFFT est trés raisonnable par rapport a la complexité d’un transmetteur 802.11a SISO. Le surplus de
surface pour l'intégration en technologie 0, 13 pum est suffisamment faible pour pouvoir 'utiliser dans une
chaine 802.11a.

Complexité du Décodeur
Le décodeur ST est plus gourmand en ressources et sa synthése est évidemment plus problématique. Le
surcolit n’est pas négligeable mais les gains apportés par cette technologie sont suffisamment importants

pour envisager de I'intégrer & une chaine 802.11a et de le commercialiser.

Chaines radio

La conception des chaines radio ne fait pas partie des compétences ni de la stratégie de COMSIS.
Nous intégrons donc des chaines toutes faites. Des chaines radio mono-antennaire & 5 GHz pour le 802.11a
existent et sont relativement faciles a trouver, mais elles ne sont pas directement utilisable en MIMO : les
chaines des différentes antennes doivent avoir le méme oscillateur local & I’émission comme 4 la réception,
car un offset, méme léger, affecte les performances. Méme si I'utilisation d’'un méme oscillateur pour les
antennes d’émission parait facile & réaliser, ce produit n’existait pas il y a trois ans chez les industriels.
Nous avons donc travaillé avec le laboratoire d’électronique de 'ENST Bretagne qui a réalisé un banc
radio MIMO & 4 antennes d’émission et de réception. Nous avons interfacé nos cartes FPGA contenant la

couche physique numérique avec leur chaines radio MIMO. Les chaines radio sur fréquence intermédiaire
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sont volumineuses, mais elles fonctionnent bien et ont permis de valider notre couche physique avec la
transmission d'un flux vidéo (DVD dont le débit utile varie de 3 & 8 Mbps) entre des piéces éloignées de

20 m et sans liaison directe (NLOS) dans les locaux de I’entreprise.

F1G. 3.16 — Démonstration de transmission vidéo en liaison directe & 'ENST Bretagne

3.4.2 Evolutions futures

Plusieurs améliorations du démonstrateur vont prochainement étre finalisées :

— Nos cartes contenant la couche physique numérique sont en cours d’interfacage avec des chaines
radio zero-FI° et dont les dimensions sont beaucoup moins encombrantes que les précédentes.
COMSIS travaille actuellement avec des industriels pour interfacer sa couche physique avec leur
couches MAC 802.11.

— L’utilisation de modulation codées (TCMS®) avec le Golden Code permet de diminuer trés fortement
la complexité du décodeur avec une augmentation raisonnable des taux d’erreur.

Des débits plus importants avec des modulations QAM de plus grandes tailles seront prochainement
intégrés sur la carte FPGA (48, 96 et 108 Mbps).

— La mise en compatibilité de notre couche physique avec le systéme 802.11n utilisant du BLAST

(EWCT) est bientét terminée, elle entrainera I'utilisation d’une troisiéme antenne qui ne sera utilisée

5avec transposition directe en fréquence, sans passage par une fréquence intermédiaire

6 Trellis Coded Modulation
" Enhanced Wireless Consortium
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qu’en réception pour la diversité.
L’utilisation d’'un plus grand nombre d’antennes avec les codes parfaits ou le code TAST est a
I’étude. La forme définitive du décodeur n’est pas encore arrétée. Nous emploierons soit le décodeur

itératif vu en 2.5, soit un lattice decoder intégrant une réduction.

Conclusion

L’amélioration des performances offertes par l'utilisation d’un codage Espace-Temps pour les systémes
radio-mobiles a donc été mise en pratique avec succes.

Au cours de ces travaux, deux transmetteurs bi-antennaires de type 802.11a intégrant un codage
Espace-Temps ont été réalisés. Ils fonctionnent & un débit physique de 24 Mbps et permettent de trans-

mettre confortablement de la vidéo HD.

Plusieurs brevets ont par ailleurs été déposés :

— procédé pour décoder les codes espace-temps linéaires dans un systéme de transmission sans fil multi-
antennes et décodeur mettant en ceuvre un tel procédé n° 0207331 du 14 juin 2002,
extension internationale n° PCT/FR0/01783 du 13 juin 2003,
procédé d’estimation du canal de transmission dans un réseau sans fil et systéme de radiocommu-

nication mettant en ceuvre un tel procédé n° 037709 du 26 juin 2003.

Ce démonstrateur n’est qu'une premiére étape et de nombreuses améliorations de ce prototype sont
actuellement & 1’étude. Elles permettront de proposer des solutions commercialisables sous formes de

licences ou de produits.



90

Prototype WiFi de COMSIS




91

Deuxiéme partie

Codage Non Cohérent






93

Chapitre 4

Codage Spatio-Temporel non cohérent

Ce chapitre présente des codes Espace-Temps non cohérents, c’est & dire des codes ST pour lesquels

le canal de transmission n’est connu ni a I’émetteur ni au recepteur.

Introduction

Nous avons considéré jusqu’ici des codes Spatio-Temporels cohérents, c’est & dire que le filtrage par le
canal est connu au niveau du récepteur. Dans la pratique, il n’est pas toujours possible ni méme intéressant
d’estimer la réalisation du canal en réception. En effet, la taille de la séquence d’apprentissage doit étre
proportionnelle au nombre d’antennes d’émission, donc dans le cas d’un grand nombre d’antennes le débit
risque d’étre pénalisé. Ceci est d’autant plus problématique que le canal est sélectif en temps; le canal
variant vite, il faut le réestimer trés souvent, or chaque séquence d’entrainement émise diminue le débit
effectif. Il convient alors d’utiliser des codes non cohérents, pour lesquels le décodeur Espace-Temps ne
nécessite aucune connaissance du canal.

Nous considérons un systéme de transmission & M antennes d’émission et N antennes de réception.
Le canal de transmission est supposé quasi-statique, cela signifie que ses coefficients restent inchangés
durant T, la longueur temporelle du code. De plus, le canal suit une statistique de Rayleigh. Le signal
recu s’écrit!

Yrunv = Xexy - Hyxy + Wrxn (4.1)

ot X est le mot de code émis, H est la matrice de transfert du canal de transmission, dont les coefficients
h;, ; sont iid. CN(0,1), et W est le bruit additif blanc gaussien de variance o? = ﬁ. Les indices

correspondent aux dimensions des matrices.

Ce chapitre débute par des éléments de géométrie qui nous serons utiles, dans la suite, pour la

construction des codes.Nous reprenons ensuite les calculs de capacité des canaux MIMO faits dans le

IEn transposant cette équation nous retrouvons I’équation équivalente de la forme

Ynxr =Hyxm -Xpxr + Waxr
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premier chapitre pour le cas non cohérent. Nous présentons les algorithmes de décodage et calculons les
probabilités d’erreur en fonction du décodeur utilisé. En fin de chapitre, nous présentons les principaux
codes ST non cohérents regroupés en trois familles : les codes ST différentiels, les codes purement non

cohérents et les codes a entrainement, qui peuvent étre vus comme des codes cohérents particuliers.

4.1 Approche géométrique

Nous présentons ici les variétés de Stiefel et de Grassmann? qui ont été utilisées par [Zheng et Tse, 2002,
Zheng et Tse, 2003]. Ces variétés nous permettront d’introduire un nouveau systéme de coordonnées utile

pour I'étude de la capacité et pour la construction des codes Espace-Temps non cohérents.

4.1.1 La variété de Stiefel

Définition La variété de Stiefel, St ar(C), est lespace des matrices unitaires complezes® de dimension
TxM

Sr.m(C)={QeC™M QiQ=1"}.
St (C) peut étre vue comme une sous-variété de dimension réelle (2T'M — M?) de CT*M | Dans le cas
particulier ot M = 1, S7.1(C) est la surface de la sphére unité de C7.
Comme [Zheng et Tse, 2002, Zheng et Tse, 2003], nous définissons le volume de la variété de Stiefel a
partir de la mesure de Haar présentée par [Boothby, 1986].

Définition Le volume de St pr(C) est donné par

srar©l= ]] 2 2 (4.2)

4.1.2 La variété de Grassmann

Une relation d’équivalence peut étre définie sur la variété de Stiefel : deux éléments P et @ € St 0 (C)
sont équivalents si leurs vecteurs colonnes (de dimension T') engendrent le méme sous-espace, i.e. U €
Un (C),P = QU, ou Up(C) est la notation classique de Sy ar(C), le groupe des matrices unitaires de

dimension M x M.

Définition La variété de Grassmann est 'espace quotient de la variété de Stiefel par sa relation d’équi-

valence

Gr.m(C) = Sppm(C) /U (C) . (4.3)

2 Stiefel and Grassmann manifolds
3il est possible de définir de méme St s (R), I’espace des matrices unitaires réelles de dimension T' x M
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Chaque élément de G (C) est une classe d’équivalence dans S, (C). Le Grassmannien Gy 5/ (C) peut
aussi étre défini comme I’ensemble des sous-espaces vectoriels complexes de dimension M de CT, avec
T> M.

La variété de Grassmann a pour dimension réelle

— 2M(T - M),

soit M(T — M) en dimension complexe.

De la méme fagon que pour pour la variété de Stiefel (4.2), il est possible de définir un volume pour

la variété de Grassmann :

|Gr,m(C)| = % (4.4)

T 2m?
Hz‘:TfMJrl G—1)!

M gt
Hi:l ﬁ

4.1.3 Changement de coordonnées

Nous utilisons ici la variété de Grassmann et nous adoptons le nouveau systéme de coordonnées pré-
senté par [Zheng, 2002] : le mot de code X de dimension T' x M, avec T' > M peut étre représenté par
un sous-espace Qx (2x € Grp(C)) engendré par ses vecteurs colonnes x,, (m = 1...M), et une matrice

Cx de dimension M x M qui définit les M colonnes de X dans une base canonique de Qx.

Nous avons ainsi effectué un changement de coordonnées

ctM - MM G (C) (4.6)
X — (Cx, Qx) (4.7)

avec
Qx = span(xy, ..., xpr) = span(X) (4.8)

ou span(X) est Pespace engendré par les colonnes de X.
Ce nouveau systéme de coordonnées nous permettra de trouver 'expression de la capacité asympto-

tique a fort SNR et nous aidera & concevoir des codes ST non cohérents.

4.1.4 Notions sur les sous-espaces vectoriels

Nous introduisons ici quelques définitions utiles pour ’étude des sous-espaces vectoriels.

Le concept de biorthonormalité permet de caractériser deux sous-espaces.
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Définition Soient deux sous-espaces 2x et Qy € Gr oy, X et Y deux de leurs bases respectives sont

dites biorthonormales si chacune d’elles est orthonormale et si

XY = C est une matrice diagonale C = diag([c1, ..., car]) telle que 0 < ¢, <1 Vm =1..M
(4.9)

Deux bases biorthonormales peuvent étre facilement obtenues & partir de la décomposition en valeurs
singuliéres (SVD?*) de deux bases orthonormales : soient X et Y deux bases orthonormales, mais pas

nécessairement biorthonormales, de 2x et Qy respectivement, la SVD de XY s’écrit
X'Y =UxCU!, Uy, Uy €Uy, C=diag([ci,...,car]) (4.10)

o1 0 < ¢, < 1 pour tout m. Les deux bases XU x et YUy sont alors biorthonormales.

Définition Soient deuz sous-espaces Qx, Qy € Gr ., les produits scalaires XTY = C de tous leurs

couples de bases biorthonormales donnent le méme ensemble de valeurs
T
Cm = €080, Oy € [0,5[, m=1.M. (4.11)

Les 0., sont appelés les angles principaur entre les sous-espaces x et Qy .

Contrairement aux bases biorthonormales, les angles principaux caractérisent un couple de sous-espace

de facon unique.

Définition Deux sous-espaces Qx, Qy € Gr v sont dits espaces intersectés si la dimension de leur

intersection est non-nulle i.e. dim (QX N Qy) > 0.

Ils sont dits espaces non-intersectés dans le cas contraire.

La dimension de l'intersection de deux sous-espaces est égale au nombre de leurs angles principaux nuls.

Plusieurs distances peuvent étre définies sur le Grassmannien. Nous rappelons ici les plus utilisées.

Définition Soient deuz sous-espaces Qx, Qy € Gr o et 0 = (01, ...,05) leurs angles principauz, nous

définissons les distances suivantes

1. La distance géodésique
M 3
dare(Qx, Qy) = ||0]| = ( > 9,%) (4.12)
m=1

2. La distance cordale

Nl=

M
de(Qx,Qy) = || sinb| = ( Z sin? 9m> (4.13)
m=1

4 Singular Value Decomposition
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3. La distance produit

1

M M
( H sin9m> (4.14)

m=1

dp(Qx, 2y )

4.2 Etude de capacité

Nous allons présenter quelques résultats issus de la théorie de I'information.

4.2.1 Résultats généraux

1. Capacité lorsque M > T.
Pour un intervalle de cohérence T et un nombre d’antennes de réception donné, la capacité en non

cohérent obtenue avec M > T antennes a I’émission peut aussi étre obtenue avec M = T antennes
a I'émission ([Marzetta et Hochwald, 1999]).

2. Structure de signal optimale.

Un signal atteignant la capacité peut étre mis sous la forme
X =®A (4.15)

ot @ est une matrice unitaire et isotropiquement distribuée®, et A est une matrice diagonale réelle
non-négative indépendante de ®. Le signal optimal est donc composé de M vecteurs orthogonaux
de normes A\, >0, m = 0...M ([Marzetta et Hochwald, 1999)]).

3. Comportement asymptotique de la capacité lorsque 7' — oco.

Lorsque le temps de cohérence du canal et la longueur temporelle du code ST tendent vers l'infini,
la capacité en non cohérent tend vers la capacité du cas cohérent avec connaissance parfaite du
canal. De plus, toutes les distributions p(A,,) convergent vers une distribution de Dirac centrée sur
VT, montrant ainsi que l'information est portée par la direction des vecteurs et non par leur norme
([Warrier et Madhow, 2002]).

4.2.2 Comportement asymptotique a fort SNR

Nous allons utiliser ici la variété de Grassmann et le changement de coordonnées de [Zheng, 2002]
X — (Cx, f2x)défini en (4.6).

Sur un canal non bruité, le signal regu s’écrit Y = HX. Les colonnes de Y engendrent alors le méme
sous-espace que les colonnes de X (2yx = Qx). Les coefficients du canal de transmission H ne trans-

forment donc pas le sous-espace Qx engendré par le mot code émis. Ils changent uniquement Cx, la

5Une matrice aléatoire est dite isotropiquement distribuée si sa distribution reste inchangée aprés une rotation i.e. si sa
distribution reste inchangée aprés multiplication par une matrice déterministe unitaire.
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représentation de ce mot de code dans une base de Qx.

Dans le cas d’un canal avec bruit additif, le sous-espace Qx est uniquement altéré par le bruit, alors
que Cx subit le bruit ainsi que I’évanouissement du canal. Le nouveau systéme de coordonnées (4.6)
permet ainsi de décomposer I'espace CT*M en directions qui sont affectées par les coefficients du canal

et par le bruit, et en directions qui sont uniquement affectées par le bruit.

A fort rapport signal a bruit (p — o), lorsque le bruit est négligeable (Y = HX + W ~ HX), il est
intuitif que Cx n’est affecté que par les coefficients du canal. Le changement de coordonnées (4.6) nous
permet donc, a fort SNR, de séparer les effets du bruit de ceux dus aux évanouissements du canal.

La matrice du canal est ici inconnue au niveau du récepteur. Les symboles d’information doivent
donc étre contenus dans x. Autrement dit, dans un bon alphabet, I'information ne doit étre portée ni
par ’amplitude ni par la phase, mais uniquement par les directions des vecteurs x,, (m = 1...M). Nous
voyons, dés-lors, tout l'intérét de la variété de Grassmann pour construire notre code Spatio-Temporel
non cohérent et pour choisir les directions portant I'information de chaque mot de code de 'alphabet.

De méme, au niveau du récepteur, le détecteur ST ne devra pas chercher a retrouver la base particu-

liere X, mais uniquement le sous-espace 2x engendré par le mot de code émis.

[Zheng et Tse, 2002] ont trouvé la forme du signal optimale et I’expression asymptotique de la capacité

ergodique.

4.2.2.1 Structure de signal optimale

A fort SNR p, les variables aléatoires A convergent vers v/T, comme dans le cas T — oo. Le signal

optimal est donc de nouveau isotropiquement distribué.
X =[x1..x0m] = \/T‘I’, P c STﬁM((C) . (4.16)
L’information mutuelle est alors totalement portée par le sous-espace $2x

I(X:Y) = I(Qx:Y). (4.17)

4.2.2.2 Expression de la capacité asymptotique

La capacité est, en bits par utilisation canal (bits puc)

Chre = Knelogy p+ cpo, v + 0(1) (4.18)
ou e
Knpe = M* (1 - ) (4.19)

avec M* = min (M, N, L%J) M° =min(M, N) et cpro,n, une constante dépendant de M°, N et T



4.3 Le décodage en non cohérent 99

L’expression de cpro, v est connue lorsque T' > M° + N et elle s’écrit

o )

]\; YE[log,(det HHT)]

1 M
CMo N = Tlogz |GTM0(C)| +Mo(1 — T )10g2 W + (1 —

et |Gr,me (C)] est le volume de la variété de Grassmann défini en (4.5).

K. est appelé le nombre de degrés de liberté ou gain de multiplezage du canal MIMO non cohérent.

0Cc _ K, 0Cs1s0 '

4.2
R o (4.20)

Pour toute augmentation du SNR de 3 dB, la capacité augmente de K. bits puc, soit K, fois plus
rapidement quand dans le cas SISO.

Pour maximiser le gain de codage, il convient de prendre 7" > 2M°. De plus, il suffit d’utiliser M°
des M antennes d’émission disponibles car avoir un plus grand nombre d’antennes d’émission que de

réception n’améliore pas la capacité a fort SNR.

Réécrivons ’expression de la capacité en non cohérent dans le cas T > 2M° en faisant apparaitre C,
la capacité en cohérent avec connaissance parfaite du canal dont la formule a été établie en (1.3)

Me° 1 Me°

Cne = (1 = =5)Ce + 7 108z [Grpe o) | + MP(1 = =) logy 7o

+o(1). (4.21)

Donc lorsque T > M, la capacité en non cohérent converge asymptotiquement vers la capacité en

cohérent.

4.2.3 Comportement asymptotique a faible SNR

[Zheng et Tse, 2002] ont montré qu’a faible rapport signal & bruit, la capacité en non cohérent tend
vers la capacité en cohérent,

C
lim — = Nlogye bits puc (4.22)
p—0 p

Ainsi, la capacité est proportionnelle au nombre d’antennes de réception et le nombre de degrés de
liberté n’intervient plus. Il est notamment inutile de prendre M et T supérieurs & 1 lorsque le canal est

fortement bruité.

4.3 Le décodage en non cohérent

4.3.1 Décodage au maximum de vraisemblance

Lorsque les statistiques du canal & évanouissement et du bruit sont connues au niveau du récepteur, le

critére du maximum de vraisemblance (ML®) peut étre utilisé (|[Proakis, 2000| et |Brehler et Varanasi, 2001]).

8 Mazimum- Likelihood
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Voici la déﬁnltlon du critére du ML en non cohérent
XM[ = Egy Y/X, H 4.2
arg Xlengz(de {p [ / ) ] } ( 3)

Le détecteur ML est un détecteur quadratique qui se met sous la forme

)A(ML = arg -HPDL [YTFZ-Y + ci} (4.24)

ol

1 1
F, = X, (- Tn + XZTXl-) X[ et o= det (Ly + pX[X;)
P

avec L, la taille du code et X;, le i"*® mot de code de "alphabet.

Si le code ST est unitaire, 'expression du décodeur au maximum de vraisemblance se simplifie en

X = YfX 4.2
ML = arg xglgfde H ‘ ’ F (4.25)
ot ||.||F est la norme matricielle de Frobenius définie par | A||r = /Tr [ATA].

4.3.2 Le GLRT

Il est souvent difficile de connaitre les statistiques du canal et du bruit, il est alors intéressant d’utiliser

comme critére de détection le Test du rapport de vraisemblance généralisé (GLRT)

([Brehler et Varanasi, 2001], [Warrier et Madhow, 2002] et [Lapidoth et Narayan, 1998]).

4.3.2.1 Le GLRT dans le cas SISO

Le GLRT a tout d’abord été proposé par [Brehler et Varanasi, 2001] dans le cas mono-antennaire sur
canal de Rayleigh quasi-statique. Le signal émis x est un vecteur de taille 1 x T'. Le signal recu s’écrit
y = hx + w ou h, le coefficient complexe du canal, est inconnu et le bruit w est blanc et gaussien.

L’estimation GLRT du signal regu vérifie alors

XGLRT = arg max {SUPP[Y/Xa h]] (4.26)
x€ Code h

- in |inf|ly — hx|*| . 4.27

o i, [y~ 2)

Le GLRT estime le canal conjointement aux données. L’estimation optimale du canal correspondant
a la minimisation (4.27) est atteinte en projetant y sur le sous-espace complexe de dimension 1 engendré

par x.

7 Generalised Likelihood Ratio Test
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L’estimation du coefficient du canal

ﬁGLRT = arg llﬁf Hy - hXH2 (428)
_ >;> (4.29)
x|

n’est pas calculée par le décodeur, mais son expression permet de simplifier 'équation (4.27)

- {y, x)
X = arg max 4.30
GLRT ng Code ||X|| ( )
Nous remarquons que, pour tout coefficient complexe A, % = %7 le décodeur GLRT ne peut

donc pas distinguer x de Ax. En effet, le coefficient \ est directement intégré dans l’estimation du canal
(4.29).

4.3.2.2 Le GLRT dans le cas MIMO

Comme dans le cas SISO, le GLRT en MIMO minimise la distance euclidienne entre le signal regu et

I’estimation du signal émis. Voici sa définition

X = 4.31
XGLRT arg max [SEPP[Y/Xa H]] (4.31)
— arg_min [ianY_XHHQ}. (4.32)

XeCode LH

Le GLRT estime le canal conjointement aux données en projetant Y sur le sous-espace engendré par
X. Le GLRT devient alors

s -1
Xernr = T [YIX (X'X) 7 XY 4.
GLrr = arg max I (XTX) (4.33)
Le GLRT compare donc les projections du signal requ Y sur tous les mots de 1’alphabet et retient

celui dont la projection est la plus énergétique.

De nouveau, nous remarquons que dans I’équation (4.33), deux mots de code engendrant le méme
sous-espace donnent la méme métrique et ne peuvent étre distingués par le GLRT. L’information doit
donc étre uniquement portée par les sous-espaces engendrés par les mots de code. Dans le cas d’un code

unitaire, nous retrouvons la classe d’équivalence du Grassmannien.

Le décodeur GLRT est suboptimal mais nécessite moins de connaissances statistiques que le décodeur
ML. De plus, dans le cas o les coefficients de canaux sont i.i.d. et si nous choisissons des mots de code
unitaires, les critéres GLRT et ML sont équivalents. Ce résultat est trivial en prenant XX = I; dans
(4.33).
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4.4 Calcul de la probabilité d’erreur

Nous nous intéressons a la probabilité d’erreur par paire (PEP 8)
P.(X; — X;) avec i # j, est la probabilité d’avoir décodé X; alors que X; a été émis. L’expression de
la PEP permet, dans le cas du décodage ML, de majorer la probabilité d’erreur par la borne de l'union.

C’est donc un bon critére de construction du code ST.

4.4.1 Codage Spatio-Temporel unitaire

La PEP d’une modulation ST unitaire a comme borne supérieure de Chernoff

PﬁcL(XZ — Xj) <

N =

. 27N
ﬁ [1 + (p3y sinm)” ] (4.34)

4(1+4p4)

ot les 0, m = 1...M sont les angles principaux entre les sous-espaces Qx, et Qx,.

m=1

Nous retrouvons 1’équivalent non-cohérent du critére du rang : les angles principaux doivent étre non
nuls pour tous les couples de mots de code X; et X; de 'alphabet, c’est & dire que tous les couples de

sous-espaces §2x, et {2x, doivent étre non intersectés.

De méme, la maximisation de la distance produit (4.14) permet une minimisation du PEP a fort SNR,

ce qui équivaut au critére du déterminant en non cohérent.

4.4.2 Expression asymptotique

Lorsque le code n’est pas unitaire, le critére GLRT n’est plus équivalent au ML. Nous définissons la

X! Rii Ry

X; Rji Ry
en supposant qu’elle est de rang plein (ce qui implique que ’on soit dans le cas T' > 2M). L’expression
asymptotique a fort SNR de la PEP avec un détecteur GLRT s’écrit [Brehler et Varanasi, 2001]

2MN —1 det (Rii) "
—MN - € Qi
P ( MN )(1+ det (R]‘]‘)N)

N

matrice de corrélation

(4.35)

Popgr(Xi = X5) ~ 1
det (R“ — Rij Rjj Rﬂ)

Si le code est unitaire, le ML et le GLRT sont équivalents et ’expression asymptotique se simplifie en

_un( 2MN -1
P MN

! det (I — Rij Rji)N

(4.36)

8 Pairwise Error Probability
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4.5 Diversité en non cohérent

Lorsque les coefficients des canaux sont corrélés, la dégradation des performances se traduit par une

augmentation de la probabilité d’erreur par paire d’un facteur
1
detE[H H ’f] '
Lorsque les mots de code ont tous la méme énergie (Tr[X' X] est constant sur tout I’alphabet),

[Brehler et Varanasi, 2001] ont montré que le codage unitaire minimisait la PEP.

4.5 Diversité en non cohérent
Il existe trois définitions différentes de la diversité pour les systémes MIMO non cohérents sur des
canaux & évanouissement par bloc.
4.5.1 Notion de diversité issue de la probabilité d’erreur par paire
La définition la plus large et la plus classique, valable en cohérent et en non cohérent, est basée sur

I’expression asymptotique de la probabilité d’erreur par paire.

Définition Diversité basée sur la PEP?
L’ordre de diversité d d’un code ST se définit comme

InP,.(X; — X,
d=—_ min lim — (X; = X;) (4.37)
X;,X;€ Code p—00 Inp
X1'7£Xj

Pour une modulation ST unitaire, dans ’expression de la PEP (4.34), le terme de rapport signal a
bruit p est a la puissance — (Nmyg, ;) ot mq,;; = M — dim (QXI. N ij) correspond au nombre d’angles

principaux non nuls entre les sous-espaces 2x, et Qx,.
mg = min mgq, ;; (4.38)
i, ]

i#]

Alors
avec

N<d=Nmyg<MN

S’il n’y a aucune intersection deux & deux des sous-espaces engendrés par les mots du code, alors

d = MN et le code jouit d’'une diversité maximale. Une condition nécessaire pour que le code soit &

diversité maximale est T > 2M.
De facon plus générale, pour les mots de code non unitaires, si la matrice de corrélation

X! Ri Ry
[ ] [Xixj} - l Rji Rjj' ]

J

9Dans cette définition, le PEP peut étre remplacé par sa borne de Chernoff
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est de rang plein (soit 2M) pour tous les mots de code X; et X; (i # j), alors le code atteint la diversité
maximale M N ([Brehler et Varanasi, 2001] et [Gamal et Damen, 2003]).

4.5.2 Notion de diversité issue de la probabilité d’erreur sur les mots de code
ST

Comme dans le cas cohérent, [Zheng, 2002] définit la diversité en non cohérent en fonction de la

probabilité d’erreur par mot & un rendement donné.

Définition Diversité basée sur la probabilité d’erreur par mots

La diversité d atteinte par un code ST non cohérent s’écrit

(4.39)

Cette définition permet d’étudier le compromis diversité/gain de multiplexage des codes Espace-Temps.

4.5.3 Diversité algébrique

Une nouvelle définition de la diversité basée sur les propriétés algébriques de ’alphabet a été proposée
par [Gamal et al, 2005]. Cette définition est valable pour les codes ST non unitaires et elle dépend du
détecteur utilisé en réception. Considérons H,.(%,J), le sous-espace des réalisations du canal pour les-
quelles, en I'absence de bruit additif, le détecteur GLRT ne peut faire la distinction entre les mots de

code émis X; et X; :

Hne(i,j) = {HeCMN.3HeCMV X;H=X;H} (4.40)
= {HeCMY:JHe (Qx, NQy,), H=X;H}. (4.41)

Définition Diversité algébrique

La diversité algébrique d’un code ST'° s’écrit

d = N(M— max dimH,w(i,j)> (4.42)
X;,X; € Code
Xi7£Xj
= N min [dim (R, +Qx,) —dimQy,] . (4.43)
X;,X; € Code
XZ#XJ

[Gamal et al, 2005] ont démontré I’équivalence entre la diversité algébrique et celle issue de la PEP, dans
le cas de codes ST unitaires. Pour les codes non unitaires, I’équivalence n’est pas prouvée. Néanmoins,
il est trivial de montrer qu’un code & diversité algébrique maximale équivaut & un code dont tous les

couples de sous-espaces (Q2x;, QX].) sont non intersectés (4.43) et équivaut donc & un code & diversité

10Nous ne considérons pas, ici, de codage sur les fading blocks, c’est a dire sur les variations du canal quasi-statique
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maximale au sens de la PEP. Ainsi, un code ST non cohérent atteint la diversité algébrique maximale si,
et seulement si, le rang minimal de [X;, X;] pris sur tous les couples de mots de code de I’alphabet est
égal a 2M .

4.6 Construction de Codes Spatio-Temporels non cohérents

4.6.1 Codes différentiels
4.6.1.1 Introduction

Pour transmettre des données sans connaitre le canal & 1’émission ni & la réception, il est assez
naturel d’adopter une démarche différentielle. Dans le cas SISO, la modulation DPSK'' est trés uti-
lisée car elle est performante et simple & mettre en place. Dans un premier temps, nous verrons des
généralisations de la DPSK pour des systémes MIMO qui ont été proposées par [Hughes, 2000] et
[Hochwald et Sweldens, 2000]. Nous présenterons ensuite d’autres codes Espace-Temps différentiels qui
utilisent eux aussi des matrices unitaires et qui sont basés sur le code d’Alamouti

([Tarokh et Jafarkhani, 2000]) ou sur la Transformée de Cayley ([Hassibi et Hochwald 2, 2002]).

Pour toutes les modulations différentielles, le canal de transmission est supposé constant pendant deux
utilisations consécutives ; ainsi, les deux mots de code successivement recus ont, subi le méme évanouis-
sement et le systéme de deux équations matricielles qu’ils forment permet d’éliminer 'inconnue qu’est la

matrice de canal.

4.6.1.2 Codes DPSK généralisés

Nous présentons ici les codes proposés par [Hochwald et Sweldens, 2000] et par [Hughes, 2000], sur
un systéme & M antennes d’émission et [N antennes de réception. Ces codes différentiels exploitent le fait
que le canal reste constant durant 2 temps symboles pour coder I'information sur la rotation entre deux

symboles consécutifs.
A Tinstant n, 'émetteur envoie le symbole
X, =V, X,_1. (4.44)

Les X, et les V,, sont des matrices unitaires carrées de dimension M. Les matrices V,, sont les ma-

trices contenant I'information et formant un alphabet.
Du point de vue du décodeur, le mot de code spatio-temporel de taille 2M x M s’écrit

Xn—l
P, = .
Xn

" Differential Phase Shift Keying
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Evidemment, chaque X,, n’est émis qu’une seule fois et entre donc dans la constitution de deux mots

de code ST différentiels successifs.

La premiére matrice émise est la matrice identité Xy = I;. Donc, X; = V1, Xo9 = VoV,

1

Au niveau du récepteur, le démodulateur recoit le flux des matrices Y,, de taille M x N. Il reforme

ensuite les mots de code Y qui vérifient I’équation matricielle

Ynfl an 1
Y = =
Y, X

Les matrices émises ®,, sont unitaires, nous pouvons donc utiliser I'expression du démodulateur a

H +

anl ‘|

n

maximum de vraisemblance (4.25) et nous trouvons facilement

\A/'ML = argve gll;%i)fabet HYn,l + VLYHHF . (4.45)

Pour construire l’alphabet de leur code différentiel, [Hochwald et Sweldens, 2000] minimisent la pro-
babilité d’erreur par paire de la constellation. Pour cela, il faut maximiser la distance produit (4.14) dans
Pexpression de la PEP (4.34). Ici la distance produit s’écrit

1 n
dy = 5 min | det(V, = V) s (4.46)

4.6.1.3 Construction différentielle issue du code d’Alamouti

Nous présentons ici un schéma de codage différentiel présenté par [Tarokh et Jafarkhani, 2000]. Le
code qu’ils proposent est une adaptation en non cohérent du code d’Alamouti et utilise donc deux an-

tennes d’émission et un nombre quelconque d’antennes de réception.

Soient A une constellation 2°-PSK et z; et x5 deux symboles de A

2wki
e 20
A={— k=0,1,..,2" -1

Les vecteurs (z1 22) et (—a3 x7) sont orthogonaux et unitaires, ils forment donc une base orthonormale

sur laquelle peut étre décomposé de fagon unique tout vecteur X = (3 x4). Le vecteur Py = (Ax, Bx)
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des coordonnées de X dans cette nouvelle base vérifie
(x3 x4) = Ax.(x1 22) + Bx.(—25 27)

avec
Axr = x3z] + 2475

et B)( = —23%2 + X427 .

Pour (z1, z2) € A x A fixé, ensemble vy = {Py, X € A x A} des coordonnées des vecteurs de la
constellation vérifie les propriétés suivantes :
vx contient 22° éléments correspondant aux paires (w3, z4) de symboles de la constellation,
tous les éléments de vy ont une norme unité,

— pour chaque paire de vecteurs X = (z3 24), Y = (y3 y4) € A X A, on a

[Px — Pyl = (3 x4) — (y3 ya)l ,

la distance minimale entre deux éléments distincts de vy est égale & la distance minimale de la
constellation 2°-PSK A.

Le code ST de [Tarokh et Jafarkhani, 2000| est déterminé par le choix de (z1, 22) € A X A qui fixe vy

et par le choix de I’étiquetage qui associe un vecteur X & chaque bloc de 2b bits d’information.

La transmission différentielle est amorcée en envoyant le mot de code d’Alamouti contenant le vecteur

Z1 x2
X; = . R
—Ty I3

A Dinstant 1, z; est émis sur 'antenne 1 et x5 est émis sur 'antenne 2. A 'instant 2, —z} est émis

de référence (1 x2)

sur I'antenne 1 et z7] est émis sur 'antenne 2. Ce premier mot ne porte pas d’information.

Supposons qu’aux instants 2¢ — 1 et 2¢, le mot de code X; ait été émis. Si Pry1 = (Aty1, Big1) est le
vecteur correspondant aux 2b bits a transmettre, I’émetteur envoie, aux instants 2t + 1 et 2t + 2, le mot

de code

T2t41 T2t4-2
Xit1 = . .
—Lotya Loyl
ol

(22141 B2042) = Arg1 (@21 D20) + Biya (—ad, 23,_q).
Nous remarquons que, comme pour le code d’Alamouti, lefficacité spectrale de ce code est de 1 sym-

bole puc.

En réception, le décodage proposé par [Tarokh et Jafarkhani, 2000] rappelle lui aussi le schéma d’Ala-

mouti. Nous ne reprenons donc que les formules du décodeur.



108 Codage Spatio-Temporel non cohérent

10 T T T T
——&— Code différentiel de Hochwald|
—<— Code différentiel de Hughes
Code différentiel de Tarokh
10 E
o
©
£
o
5
g
o
©
x
>
©
= -2
10 " !
1073 i i i i i i i i
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18

Eb/No [dB]

F1G. 4.1 — Comparaison des performances de codes différentiels pour M = N = 2 et R = 2 bits pcu

Sur une antenne, le signal re¢u a l'instant 6 est noté yy. Pour estimer les valeurs de A;y1 et Byyq, le

décodeur calcule les quantités

Ri = Yo+1Ysi—1 + YsrioY2t

et Ro = —y2u41Ys — Yopro¥2t—1

puis il cherche le vecteur P € v le plus proche de (R{ R;) et sort les 2b bits d’information correspondants.

Si le systéme a N antennes de réception, le récepteur calcule les quantités R/, et R/5 pour chaque

antenne de réception j. Ensuite, c’est le vecteur le plus proche de (Zjvzl ’le Zjvzl R%) qui est choisi.

La figure (4.1) présente une comparaison des codes différentiels de [Hughes, 2000], de
[Hochwald et Sweldens, 2000] et de [Tarokh et Jafarkhani, 2000] pour deux antennes d’émission, deux
antennes de réception et un rendement de 2 bits pcu. Pour conclure, nous pouvons dire que le code
différentiel de [Tarokh et Jafarkhani, 2000] dérivé du code d’Alamouti est plus simple et plus perfor-
mant que les codes proposés par [Hochwald et Sweldens, 2000] et par [Hughes, 2000]. II ne s’applique

malheureusement qu’a des constellation PSK et uniquement & des systémes & deux antennes d’émission.

4.6.1.4 Codes différentiels basés sur la transformée de Cayley

La transformée de Cayley proposée par [Hassibi et Hochwald 2, 2002] permet de paramétriser la va-

riété de Stiefel Sy ar(C) (espace des matrices unitaires complexes M x M) vue en 4.1.1.
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La transformée de Cayley de la matrice C s’écrit
V= (I +C) Iy —-C) (4.47)

ot C est supposée ne pas avoir —1 pour valeur propre afin que 'inverse de (In; + C) existe.

Comme (I; — C) et (Iy; + C)~' commutent, nous pouvons écrire V sous la forme

Iy-C

=—. 44

Soit A une matrice hermitienne M x M, la matrice anti-hermitienne C = iA a pour transformée de

Cayley
Iy —iA
=M (4.49)
Iy +iA
Comme les valeurs propres de 1A sont strictement imaginaires, 'inverse de (Ip; +1iA) existe. En uti-

lisant le fait que la matrice A soit hermitienne, nous trouvons VVT = I,;. La matrice V est donc unitaire.

Le code différentiel de Cayley est ’ensemble des matrices unitaires obtenues par transformation de
Cayley de matrices anti-hermitiennes. Le symbole émis de notre code ST différentiel X,, = V,X,,_1
est déterminé par la matrice unitaire V,, qui porte 'information. Or, comme la variété de Stiefel est
non linéaire, le choix direct des matrices V,, est problématique. Par contre I'espace des matrices anti-
hermitiennes est linéaire. [Hassibi et Hochwald 1, 2002] ont donc proposé de remplacer la recherche de
matrices dans la variété de Stiefel par le choix de matrices anti-hermitiennes grace a la transformée de

Cayley.

Pour construire notre code, nous prenons des matrices hermitiennes de la forme
Q
A=) oA, (4.50)
q=1

ol @ est le nombre de degrés de liberté réels du code, les a; (¢ = 1..QQ) sont des scalaires réels choisis
dans un ensemble A de r éléments et les A, sont des matrices hermitiennes M x M fixées. Le choix des

A, détermine totalement le code.

Chaque a4 peut prendre r valeurs et le code utilise M fois le canal, le débit de transmission est donc

R= (%) log, 7 . (4.51)
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A la réception, le mot de code regu & Uinstant n s’écrit

Y, = X,H+W,
= VnYn—l + Wn - Van—l
= Iy +iA) " (I —iA) Y, + W, — (I +iA) " (I —iA) W,

donc
(IM + 1A) Y, = (I]w — 1A) Y, -1+ (IM + 1A) W, — (I]w — 1A) W,._1

et nous trouvons ainsi I’équation
1
Y.-Y,1= AT (Yo —Yno1)+ Iy +iA)W, — (I —iA) W, (4.52)

qui est linéaire en A et est donc aussi linéaire en {ag}.

Dans 'équation 4.52, le bruit additif (In; +1A) W,, — (Ins —iA) W,,_1 a des colonnes indépendantes

et sa covariance vaut
(Ins +1A) (Inr —iA) + (Iny —iA) (Iny +iA) =2 (Iny + A?) .

L’estimation des o, au maximum de vraisemblance s’écrit

_ 1 2
&ml = arg HllI; (IM + 1A) ! <Yn - Yn,1 - TA (Yn — Yn1)>
Aq
soit encore
Q ! Q ?
1
G = arg min <1M +iy anq> <Yn ~Yo- < > Ay (Y, — Yn1)> : (4.53)
“q g=1 q=1

Ce décodeur n’est pas quadratique en {aq}, ce qui rend la résolution ardue. Cependant, en ne tenant
pas compte de la covariance du bruit et en ne considérant qu’un simple bruit blanc, il est possible d’obtenir

une forme linéarisée'?> du décodeur ML
2

Q) = arg min
{O‘q}

(4.54)

Q
1
(Yn ~Yo1-< z; agAy (Y, — Yn1)>
o

Comme cette équation est quadratique en {ay,}, le décodeur peut utiliser un DFE ou un Sphere De-
coder en faisant apparaitre un canal équivalent. Néanmoins, comme l'expression de ce canal équivalent
dépend de Y, et de Y,,_1, les éléments du décodeur doivent étre recalculés & chaque symbole, ce qui

rend tout prétraitement inintéressant.

12]¢ systéme d’équation 4.54 est linéaire en ay
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Nous présentons maintenant la stratégie de construction du code différentiel de Cayley de
[Hassibi et Hochwald 1, 2002] pour un systéme & M antennes d’émission, N antennes de réception et

pour un débit souhaité R.

1. Nous choisissons @ < min(M, N)max(2M — N, N), afin que le nombre d’inconnues soit inférieur
au nombre d’équations & résoudre'®. En pratique, nous choisissons
@ = min(M, N)max(2M — N, N).

2. Le débit R (4.51) fixe le nombre d’éléments r = 27°@" de A. Prendre A suivant une distribution de

Cauchy discrétisée permet de maximiser I'information mutuelle entre V,, et la paire (Y,—1, Y.).

L’ensemble A est choisi comme l'image de ’ensemble {%, 37”, e W} par la fonction 6 —
. 1—eif 0
—114»% = —tan(i)

3. L’ensemble A, est choisi numériquement de fagon & maximiser la distance produit (4.46), ce qui

permet de minimiser la probabilité d’erreur par paire.

[Hassibi et Hochwald 2, 2002] ont montré que I’ensemble des matrices {V} atteignait la diversité maxi-
male'? si et seulement si I'ensemble des matrices hermitiennes de la transformée de Cayley {A} était &
diversité maximale. Les codes ST différentiels de Cayley ne sont donc pas toujours a diversité maximale.
Cependant, ils sont plus performants que les codes de [Hughes, 2000], [Hochwald et Sweldens, 2000] et
[Tarokh et Jafarkhani, 2000]. En outre ils peuvent étre utilisés avec n’importe quel nombre d’antennes a

I’émission et a la réception.

[Gamal et Damen, 2003] ont aussi proposé des codes ST différentiels utilisant la transformée de Cayley.
Ils construisent leurs codes & partir du codage cohérent TAST!® qui assure une diversité maximale sur
un canal et un débit arbitraire. Le codage TAST est modifié afin de construire des matrices hermitiennes
a diversité maximale.

Les codes TAST différentiels sont construits a partir de codes DAST réels, dont les couches sont
séparées a I’aide de nombres diophantiens réels pour en faire des codes TAST réels. Sur une constellation
réelle PAM!'6 et avec une matrice de rotation réelle & diversité algébrique maximale ses codes peuvent
atteindre la diversité maximale. Les performances de ces codes TAST différentiels sont significativement

meilleures que celles des autres codes ST différentiels présentés précédemment.

La figure (4.2) montre que les codes de [Hassibi et Hochwald 2, 2002] et de [Gamal et Damen, 2003],
qui utilisent la transformée de Cayley, sont plus performants que le meilleur des codes différentiels vus
précédemment (|Tarokh et Jafarkhani, 2000]). Pour un taux d’erreur par mot de code ST de 1072, le code
TAST de [Gamal et Damen, 2003| présente un gain de 6 dB par rapport au code de Cayley différentiel
de [Hassibi et Hochwald 2, 2002].

131] est possible, avec un Sphere Decoder, de choisir un plus grand nombre d’inconnues (jusqu’a M2)
14au sens de la probabilité d’erreur par paire

15 Threaded Algebraic Space-Time Codes soit des codes espace-temps algébriques en couches

16 pulse Amplitude Modulation
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Fi1G. 4.2 — Performances de codes différentiels utilisant la transformée de Cayley pour M = N = 2 et
R = 6 bits pcu

4.6.1.5 Conclusion

Les systémes de transmission différentiels MIMO offrent, comme les SISO, I'avantage d’avoir une
détection non cohérente trés simple. Les modulations Espace-Temps différentielles sont unitaires et le
code doit donc étre construit sur la variété de Stiefel. La variété de Stiefel étant hautement non-linéaire,
cette construction s’avére délicate. La transformée de Cayley permet de concevoir des matrices unitaires
A partir de matrices hermitiennes. L’espace des matrices hermitiennes est linéaire et la construction des

codes ST différentiels s’en retrouve simplifiée.

Par contre, le gain de multiplexage des codes différentiels ne peut pas dépasser %mim(M7 N). Nous
n’atteignons donc pas le gain de multiplexage maximal prévu K, = M* (1 — MT*) avec
M* = min (M, N, L%J) Les codes différentiels ne permettent pas d’exploiter le fait que, a fort rapport
signal & bruit, la capacité en non cohérent tend asymptotiquement vers la capacité en cohérent lorsque
la longueur T' du code augmente. Pour augmenter le gain de multiplexage, nous devons donc concevoir

des codes ST purement non cohérents, c’est a dire décodables sans structure différentielle.

4.6.2 Codes purement non cohérents

Nous présentons ici quelques exemples de codes Espace-Temps non cohérents. Il existe plusieurs cri-

téres de construction pour ces codes , qui peuvent étre classés en trois types :

1. Les codes construits par recherches numériques :
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— par minimisation numérique d’une fonction cotit associée aux mesures de distance vues en 4.1.4
([Hochwald et al, 2000, Agrawal et al, 2001, Gohary et Davidson, 2004]).
par minimisation de la borne de I’union sur la probabilité d’erreur
([McCloud et al, 2002, Brehler et Varanasi, 2003]).
— par minimisation de la distance de Kullback-Leibler (|[Borran et al, 2003]).
2. Les codes construits par paramétrisation
sur la variété de Stiefel ([Hochwald et al, 2000, Jing et Hassibi, 2001, Wang et al, 2004]).
sur la variété de Grassmann ([Kammoun, 2004, Kammoun et Belfiore, 2003]).
3. Les codes construits par construction algébrique

([Tarokh et Kim, 2002, Zhao et al, 2004, Oggier et al, 2003]).

Nous ne ferons pas ici de présentation exhaustive des codes purements non cohérents. Nous en présenterons

uniquement quelques uns qui nous semblent caractéristiques.

4.6.2.1 Code construit par minimisation de distance

Nous avons vu que l’expression asymptotique de la probabilité d’erreur par paire d’un code non

cohérent unitaire (4.36) s’écrit

_un [ 2MN -1
P MN

( J) det (I — Rij le')N

Il faut donc maximiser det (I -Ry; Rji)N pour minimiser la probabilité d’erreur.

Soient ;5 ,», m = 1...M, les angles principaux entre §2; et €2}, les sous-espaces engendrés par les mots
de code X; et X;. Les cos0;;, n, sont les valeurs singulieres de XIXJ-. La matrice R;; Rj; = X;XinXj

a donc pour valeurs propres les cos? 6;; ,,, et

M N
det (I - Rij Rji)N = < H Sin2 9ij,m> . (455)
m=1

Nous retrouvons donc 'expression de la distance produit définie en (4.14), et la maximisation du

produit de diversité
1

M M
{= Jgoin [H sin? 0y, m] (4.56)
XiAX;  Lm=1

peut étre un critére de construction de code ST qui permet une minimisation de la probabilité d’erreur
(4.35)
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Lorsque les valeurs singuliéres de XZXj sont faibles, nous pouvons faire ’approximation
M M M
H sin? Oij,om = H 1 — cos? Oijom ~1— Z cos? 0ij.m - (4.57)
m=1 m=1 m=1

De maniére similaire, quand le rapport signal a bruit est faible, [Agrawal et al, 2001] ont montré que

" . )
.2 T
[T sin®0ism | ~1——|1XI%, 4.58
<m_1 S Js ) M [nia] P ( )
et nous retrouvons alors la distance cordale (4.13).

Maximiser ¢ revient alors & maximiser

1
2

M
min E sin? 05, m
X;,X; € Code
m=1

Xi7ﬁXj

soit encore minimiser
o = max
X;,X, € Code
X £X,

XIX; HF . (4.59)

1. [Agrawal et al, 2001] proposent, comme mesure de distance entre 2, et £2;, les sous espaces engen-

drés par les mots de code X; et X;

M : 2
da(ﬂia Q]) = T — 7nZ:1COS2 Hij,m = T— HXzX] » . (460)

Les sous-espaces vectoriels sont alors choisis dans la variété de Grassmann Gr p(C) de fagon a

maximiser la distance minimale

d(Gp 1 (C)) = i da (92, 92;) . 4.61
(Gr,:(C)) aa o ( i) (4.61)
Qi;éﬂj

[Agrawal et al, 2001] reprennent dans le cas complexe, la méthodologie qu’avaient employée [?, ?]
avec la variété de Grassmann réelle G (R), et proposent une procédure d’optimisation numérique

pour le choix des sous-espaces.

2. [Hochwald et al, 2000] construisent leur code Espace-Temps non cohérent unitaire par diminution

successive de o* (4.59). Pour cela, ils identifient les deux mots de code qui engendrent les sous-
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espaces vectoriels les plus proches

(X, X') =arg_ max
X;,X; € Code
X #X;

XIXJ-HF . (4.62)

Les sous-espaces sont ensuite séparés par multiplication & gauche de X et X’ par des matrices

unitaires.

3. |Gohary et Davidson, 2004] utilisent une autre métrique : la distance cordale de Frobenius
([Edelman et al, 1998])

M
.
d2p (s, ;) =4 Z_ sin? % :
Cette distance différe de la distance distance cordale (4.13) : d.r < d. et est moins précise.

[Gohary et Davidson, 2004] proposent un décodage GLRT simplifié¢, qui ne fait pas de recherche
exhaustive sur tout ’alphabet. Il ne calcule la métrique du GLRT que sur une liste de mots de code

établie & partir d’'un point de référence du Grassmannien.

4. Les codes ST non cohérents de [McCloud et al, 2002] sont construits de fagon & minimiser la proba-
bilité d’erreur par trame. La mesure de distance est déduite de la borne de 'union de ’expression
asymptotique de la PEP (4.36)

MN

_ L
P 2MN —1 Z

Mn

~R;R;)". (4.63)

QQ
bl
S

Pg;} fournit une majoration assez fiable de la probabilité d’erreur & fort SNR. La distance & mini-
miser est donc
L L v
dpy = Z Z det (I — Rij Rﬂ) . (464)

i=1 j=1
J#i

5. A faible rapport signal & bruit, ou lorsque le temps de cohérence du canal diminue, les codes ST
unitaires ne sont plus optimaux et obtiennent de piétres performances. Pour ces cas particuliers,
[Borran et al, 2003] proposent des codes non-unitaires construits en maximisant le minimum la

distance de Kullback-Leibler sur tous les mots de code afin de minimiser la PEP. La distance de
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Fig. 4.3 Performances du Code de McCloud pour deux antennes d’émission et deux antennes de
réception

Kullback-Leibler entre deux distributions p;(x) et p;(x) s’écrit (|Cover et Thomas, 1991]) :

drloloy) = By (2] (165)

pj(z)
— [ 5@ (tnpi(e) ~ tnpy ) d (4.66)

4.6.2.2 Code construit par paramétrisation

1. [Hochwald et al, 2000] ont congu une méthode systématique pour la conception de leur code ST
non cohérent. La constellation espace-temps unitaire de L éléments se fait par rotations successives

dans un espace complexe de dimension T'. Le premier mot de code X est fixé et le mot X; s’écrit
X;=0"'X, (i=1,..1L) (4.67)

oll © est une matrice unitaire de dimension T' x T et est une racine L*™® de la matrice identité.
Nous obtenons ainsi une structure circulante par bloc, car la matrice XIXJ- ne dépend que de (i —j)
modulo L. © est une matrice diagonale dont les éléments s’écrivent, eiQTﬂul, - eizTW“T, ol les nombres
u1, ..., ur sont des entiers différents modulo L. Les uq, ..., ur sont choisis numériquement de maniére

4 minimiser la probabilité d’erreur.

La minimisation du critére (4.59) revient a chercher

min max HXIXj
O0<ui,..,ur<L—=1 [i=2,....L

F} . (4.68)

[Hochwald et al, 2000] ont montré que les constellations (4.67) peuvent étre vues algébriquement,
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car il existe une équivalence entre elles et les codes en blocs construits sur I'anneau des entiers. La
recherche sur les codes linéaires permet de simplifier le critére de construction (4.68). La construction

devient néanmoins compliquée lorsque les dimensions du code augmentent.

Pour le choix de la matrice initiale X5, [Hochwald et al, 2000] proposent de prendre M colonnes de

la matrice de Transformation de Fourrier Discréte (DFT) de dimension T' x T

2. Les codes ST unitaires non cohérents de [Jing et Hassibi, 2001] utilisent la transformée de Cayley.
Ils sont directement issus des codes de Cayley différentiels (4.6.1.4) et peuvent étre vus comme leur

généralisation aux codes rectangulaires.

Le code de Cayley unitaire construit dans Sz (C) s’écrit
XM = (IT + iA)_l(IT - iA).IT)M (469)

ol

Iy
Irm =
Or—n, M

Q
A=) a,A,
q=1

est construite avec la méme technique numérique que pour les codes de Cayley différentiels de
[Hassibi et Hochwald 2, 2002].

et ol la matrice hermitienne

Par contre, la diversité des codes différentiels n’est plus garantie dans le cas purement non cohérent.

3. Une méthode de paramétrisation différente a été utilisée par [Kammoun et Belfiore, 2003| pour leur
code ST unitaire. Elle est basée sur des propriétés des variétés de Stiefel et de Grassmann
(|Edelman et al, 1998]) : 1a variété de Stiefel S ar(C) est isomorphe au groupe quotient Up(C)/Ur—_a(C)

or comme le Grassmannien G p(C) est isomorphe au groupe quotient St ar(C)/Un(C) (4.1.2)

il est aussi isomorphe & Ur(C)/(Upn (C) x Up_p(C)). Cela implique que chaque sous-espace de
G110 (C) peut étre représenté par un élément de Up(C)/(Unr(C) x Up—p(C)) appliqué & un sous-

espace de référence de dimension M.

L7 A est choisi comme sous-espace de référence.

L’espace tangent de G (C) au point Q € G (C) est défini comme ’ensemble des matrices de

0o Vv
A_Q<—w 0)

la forme

avec V € CMx(T-M)



118 Codage Spatio-Temporel non cohérent

La théorie des groupes de Lie ([Fulton et Harris, 1991]) montre que les exponentiels des éléments
de T'espace tangent au point unité sont des transformations unitaires représentant les points de
Gr m(C).

Les points de Gr,a(C) peuvent donc étre représentés par les matrices de la forme

X = [exp( _(\)/'T :)f >] -IT,M- (470)

Les matrices V choisies pour construire le code non cohérent sont des matrices d’un code cohérent
compressées par un facteur d’échelle réel et positif. Le facteur d’échelle est le seul paramétre de
ce code et il est choisi de fagon & maximiser la distance géodésique (4.12). La diversité de ce code
non cohérent, construit a partir d’'un code cohérent qui atteint la diversité maximale, est pressentie

maximale, mais ce point n’a pas été formellement prouvé.

4.6.3 Codes non cohérents a entrainement

Une nouvelle classe de codes Espace-Temps non cohérents, récemment proposée, semble prometteuse :
les codes & entrainement'” ([Brehler et Varanasi, 2003, Gamal et Damen, 2003, Dayal et al, 2004]). Ces
codes sont construits en fonction de la contrainte temporelle du canal : T, le temps de cohérence, pendant
lequel les coefficients du canal sont supposés constants. Le code est formé de deux parties, la phase
d’entrainement et la phase de transmission de données. Pendant la période de temps T3, un symbole
pilote T de taille T} x M est transmis. Il est connu du récepteur et permet d’effectuer une estimation
assez grossiére du canal. Ensuite, pendant T}, I'information est transmise par un mot de code ST cohérent

B de taille Ty x M. Le mot de code ST & entrainement s’écrit donc

X — [ VT (4.71)

vV1—-7B

ot 0 < 7 < 1 permet de choisir la puissance de la phase d’entrainement sans changer la puissance globale

du mot de code. Le mot de code ST a entrainement dure alors T =T} + Ty < T,.

Le symbole d’information peut éventuellement étre formé de S mots de code cohérents de taille % x M
([Brehler et Varanasi, 2003]). Nous retrouvons ainsi une structure de trame classique précédée d’une phase
d’entrainement, dont les codes & entrainement sont un cas extréme. Par contre, comme la "trame" est
trés courte, le canal est estimé une seule fois par réalisation du canal quasi-statique. Estimer la trame
plus souvent serait trop coiiteux en terme d’efficacité spectrale, toutefois la finesse de I’estimation peut

étre ajustée a l'aide de la puissance 7 allouée a la phase d’entrainement.

Les codes ST non cohérents & entrainement présentent des avantages appréciables qui devraient gé-

néraliser leur utilisation :

17 Trainning-codes ou Trainning Based Codes
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— la structure d’un code & entrainement (4.71) lui permet d’atteindre la méme diversité, au sens de
la PEP, que le code cohérent dont il est issu, si T est de rang plein et si les coefficients du canal &
évanouissement sont iid ([Dayal et al, 2004]).

— les codes ST cohérents sont bien mieux connus que les codes ST non cohérents, et la structure méme
des codes & entrainement permet de réinvestir avantageusement cette maitrise.
les techniques de décodage des codes cohérents, plus simples que celles des codes non cohérents,

sont également applicables aux codes & entrainement.

L’équation du schéma de transmission s’écrit

] | vt W,
v e 2 e 47

Le récepteur simplifié des codes & entrainement opére en deux temps :

1. Le récepteur estime les coefficients du canal par I’algorithme LMMSE'® ([Hassibi et Hochwald, 2003])
sur le symbole pilote recu Y, :

. 1 -1
H= \/F<;IM + TTTT) TY, . (4.73)

L’estimateur LMMSE est a priori suboptimal.

2. Le récepteur suppose 'estimation du canal parfaite et 'utilise dans le décodeur ML cohérent pour
détecter les symboles de données

N A 12
H=a i Y, BH| .. 4.74
rgBIGHCI'EdeH ¢ HF (474)
Dans le cas particulier o T et B sont unitaires, ol le canal est i.i.d. et o B est formé d’un seul mot
de code cohérent (S = 1), [Dayal et al, 2004] ont montré que le décodage en deux temps des codes a
entrainement avec une estimation de canal LMMSE, est optimal et coincide avec le décodage ML non

cohérent (4.24). Par contre si B est formé de plusieurs mots de code cohérent (S > 1), le décodage en

deux temps est toujours sous-optimal.

Le décodage ML cohérent (4.74) peut étre remplacé par un autre algorithme de recherche de point le
plus proche (Sphere Decoder, Schnorr-Euchner), néanmoins les calculs préliminaires qui ne servent que

pour un seul symbole Espace-Temps B peuvent s’avérer plus complexes que le décodage exhaustif.

Nous présentons maintenant des solutions pour former les codes & entrainement proposés par
[Hassibi et Hochwald, 2003], lorsque les coefficients du canal sont estimés grace a ’algorithme LMMSE.
Pour estimer tous les coefficients du canal, T doit étre de rang M (i.e. de rang plein). Il sera optimal de

choisir la matrice T multiple d’une matrice orthonormale, ainse que de prendre T carrée (T = M) quel

18 Linear Minimum Mean Square Error
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que soit le rapport signal & bruit et la taille 7" du mot de code ST & entrainement.

Alors, dans ces conditions, et si S = 1, la puissance optimale de la phase d’entrainement vérifie

T>1 §iT>2M
T=1% siT=2M
T<i siT<2M

Conclusion

Ce chapitre a présenté ’état actuel des recherches en matiére de codage Spatio-Temporel dans le cas

des transmissions non cohérentes.

Nous avons suivi une approche géométrique et mis en évidence la nécessité de placer 'information
uniquement dans les sous-espaces vectoriels engendrés par les mots de code. Cette approche se traduit
par 'emploi de la variété de Grassmann.

Nous avons étudié la capacité du canal MIMO dans le cas non cohérent. Il a été montré qu’a fort
signal & bruit, il est inutile d’avoir plus d’antennes & ’émission qu’a la réception.

Nous avons également calculé les probabilités d’erreur en fonction du décodeur utilisé, et nous avons
établi que, pour espérer bénéficier de la diversité maximale, la longueur temporelle du code doit étre le
double du nombre d’antennes d’émission.

Pour finir, nous avons présenté différents types de codes ST non cohérents : les codes ST différentiels,

les codes ST purement non cohérents et enfin les codes ST & entrainement.
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Chapitre 5

Codages Spatio-Temporels non
cohérents pour les modulations FSK et

pour la norme Bluetooth

Nous présentons dans ce dernier chapitre un nouveau schéma de codage pour les systémes MIMO
en non cohérent. Alors que les codages ST classiques travaillent sur des signaux PSK ou QAM, cette
nouvelle solution est basée sur de la modulation numérique de fréquence FSK'. Ce codage conserve les
qualités intrinséques des modulations FSK et peut facilement étre adapté a la norme de Bluetooth pour

les réseaux personnels sans fil (WPAN?).

Introduction

Les systémes MIMO non cohérents classiques codent des signaux modulés en phase et /ou en amplitude
(PSK et QAM). Pourtant, en SISO, la modulation FSK est une solution trés efficace de transmission en
non cohérent. De plus, la modulation FSK présente des caractéristiques intéressantes :

Le signal émis a une puissance constante, ce qui élimine les contraintes de linéarité au niveau de
I’amplificateur de puissance et permet donc de réduit le coit de I’émetteur.
— La transmission peut étre purement non cohérente (sans codage différentiel). Cela simplifie le sys-

téme et permet 'utilisation de sauts de fréquence rapides?, utiles pour lutter contre les interféreurs.

Nous présentons ici une nouvelle famille de codes Espace-Temps pour les systémes MIMO non cohérents,
inspirée des modulations FSK. Ces codes conservent les qualités intéressantes des modulations FSK (une
puissance constante sur chaque antenne et la possibilité de faire des sauts de fréquence rapides) tout en

atteignant la diversité maximale et une forte efficacité spectrale.

! Frequency-Shift Keying
2 Wireless Personal Area Networks
3 Fast Frequency-Hopping
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Les systémes de transmission Bluetooth fonctionnent par modulation de fréquence. Nous allons donc

pouvoir adapter notre solution MIMO FSK pour en faire une solution MIMO Bluetooth.

La premiére partie de ce chapitre présente la construction de notre code ST non cohérent et les
structures du codeur et du décodeur. Nous étudions les modifications & apporter pour I'adapter a la
norme Bluetooth et comparons les performances des deux systémes.

La seconde partie concerne I'extension EDR? de la norme Bluetooth, qui utilise un codage différentiel.
L’EDR nous a donc amenés a mettre en ceuvre un codage ST différentiel afin de compléter notre offre

commerciale.

5.1 Modulation FSK Spatio-Temporelle

Pour construire notre code ST-FSK, nous allons tout d’abord rappeler certaines propriétés des FSK
mono-antennaires classiques. Nous modéliserons ensuite le systéme de transmission MIMO, avant de
construire notre famille de codes sur la variété de Grassmann. Nous terminerons lcette partie par la

présentation du code ST 2 x 2, de ses performances et de son adaptation a la norme Bluetooth.

5.1.1 Rappel sur la modulation FSK

Sur une modulation FSK binaire (BFSK), le signal transmis pendant l'intervalle temporel 7 s’écrit

s(t) = so(t) = et?mfot

ou s(t) =si(t) =€ avec |fi— fo|=1.

Le produit scalaire analogique s’écrit

(a(t), b(t)) = = /0 " et (1) dt (5.1)

et nous savons que

/ ei2ft o p—i2mf't 4 — eiﬂ(f*f,)Tsinc((f — )
0

avec sinc(x) = sin (rz) .
T
Nous vérifions que (so(t), s1(t)) = 0; so(t) et s1(t) sont donc orthogonaux et ils forment une base de

dimension 2 dans 'espace des signaux.

Si le signal est échantillonné, il nous faut considérer un produit scalaire numérique. Si K est le facteur

4 Enhanced Data Rate
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de suréchantillonnage (le nombre d’échantillons du signal pris pendant la durée du signal 7), nous avons

K
7_

(=) —) . (5.2)

< a,b >K—
k:

Notre code ST va exploiter I'orthogonalité entre les signaux so(t) et s1(t), et les signaux qui formeront

les mots de code de notre alphabet seront construits sur la base (so(t), s1(t)). Ainsi les fréquences en bande

1 1

5=, 5-)- Ces signaux ne seront donc

de base des signaux émis seront choisies sur Uintervalle [fo, f1] = [—
pas orthogonaux entre eux. Ce code différera fortement des codes proposés par [Leus et al, 2004] qui
appliquent un code d’Alamouti sur des signaux, tous orthogonaux, et qui occupent donc une grande

bande de fréquences.

5.1.2 Modélisation du systéme

Nous nous placons ici dans le cas d’une transmission sur un canal & évanouissement de Rayleigh. Nous
considérons un systéme comportant M antennes d’émission et N antennes de réception. La longueur
temporelle du code est notée T. Le canal est quasi-statique, c’est & dire que ses coefficients restent
constants durant le temps de transmission d’un symbole ST soit T x 7. Dans ce cas, le signal analogique

requ sur antenne [ pendant l'intervalle de temps [(¢ — 1)1, i7] s’écrit

yia(t Zx” hji+wi(t) (i=1.T, 1=1.N). (5.3)

x;5(t) = e?7fiit est le signal & enveloppe constante émis par ’antenne j durant lintervalle de temps
[(i — 1), i.7].
hj1 est le coefficient d’évanouissement du canal entre I’antenne d’émission j et I’antenne de réception [.

w; 1 (t) est le bruit additif blanc gaussien.

Nous utilisons maintenant la base orthonormale intrinséque & la BFSK : nous projetons les signaux
analogiques x; ;(t), y;.1(t) et w; () sur (so(t), s1(t)). Nous construisons ainsi Y'orx v, X'arxmr et Waryn

avec pour composants respectifs

Yoio1 = Wia(t),s0(t)) et yor; = (wia(t), s1(t)) (5.4)
o1y = (i (t),s0(t) et b ;= (wi;(t), s1(t)) (5.5)
w11 = (Wi (t), s0(t)) et wyy; = (wi(t), 51(t)) (5.6)

oti=1.T,j=1.Met | =1..N.

Le systéme de transmission peut maintenant se mettre sous la forme

Y orun = Xorxm - Huxy + Workn . (5.7)
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Les indices correspondent aux dimensions des matrices.

5.1.3 Construction du code sur la variété de Grassmann

Nous allons maintenant construire notre code Espace-Temps en modulation de fréquence. Pour cela,

nous exploitons les résultats sur la variété de Grassmann vus dans la section 4.1.

Nous utilisons la transformation (4.6) qui permet de représenter le mot de code X', de dimension
2T x M, par Qx/, le sous-espace engendré par ses vecteurs colonnes, et Fx/, une matrice de dimension
M x M.

Comme nous l'avons vu en 4.2.2, toute 'information doit étre portée par x: et deux mots de code
différents ne doivent pas engendrer les mémes sous-espaces vectoriels. La construction du code ST se fait
sur le Grassmannien avec une mesure de distance dérivée de ’expression de la probabilité d’erreur par
paire vue en 4.4. Nous allons donc maximiser cette distance pour toute les paires de mot de code de
I’alphabet.

Il nous faut maintenant choisir notre ensemble de sous-espaces vectoriels. Nous avions vu, dans le
chapitre précédent, qu’il fallait sélectionner des sous-espaces de dimension M dans CT, avec T > 2M. Ici,
notre base de fréquences orthonormales (so(t), s1(t)) nous permet de décomposer les signaux et de générer
des matrices de longueur temporelle 77 = 2T. Nous pouvons donc raccourcir la longueur temporelle de

T’

5~ = M. Notre ensemble de sous-espaces sera

notre code vis & vis du nombre d’antennes, et prendre T' =

ainsi de dimension M dans C27T.

Le choix des sous-espaces engendrés par les composantes z; ;(t) = ei27fiit des mots de code se fait
par lintermédiaire du choix des fréquences f; ;. Tout d’abord nous construisons X”, la normalisation du
mot de code X’ :

" |51 ]
= 5 5.8
Toi—1,5 \/|$,2i71,j\2+|$,2i,j|2 ( )
ot all = 724,51 (i=1..T, j=1..M). (5.9)

20,j \/‘1l2i71,j|2+|w,2i,j‘2

) ey L, 7 o .. 5.
Comme x5 ; ; + 257 ; = 1, nous pouvons paramétrer X" par T'x M angles 0; ; choisis sur I'intervalle
[0, 3]
2

95/211'71,j = cosl; ; (5.10)
et wy; = sinb;; (5.11)
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Le choix des angles 6; ; détermine celui des fréquences f; ;

|[(2i,(t), 50(t))]

cosb; ; = = = (5.12)
VIais 0, s00) + (@00, 510)]
(), s1(t
st (0 (0 y 515)
VI @i 0,500 + (o (1), 1 (1)
En prenant le produit scalaire analogique (5.1), nous trouvons
f@j _ tan@i,j -1 (5-14)

2T(tan GW- “+ 1) )

Mais, pour nous rapprocher d’une chaine de transmission Bluetooth, il nous faut considérer le produit

scalaire numérique (5.2). En prenant un facteur de suréchantillonnage K = 2, nous obtenons

2 1

i = —0; ;i — —. 5.15
fKig ar 7 27 ( )

Pour le choix des 6; ;, nous proposons d’utiliser une constellation tournée dans un espace de dimension

(T x M).

Dans le réseau de point A = Z™TM

, nous formons une constellation dont le nombre de points sera la
taille de notre alphabet. Ensuite, nous tournons cette constellation & ’aide d’une matrice de rotation
réelle de taille TM x T M, comme celles présentées par [Boutros et Viterbo, 1998]. La rotation de la

constellation des 6; ;, permet au code d’atteindre la diversité maximale vue en 4.5.3.

Il est flagrant que le code Espace-Temps ainsi obtenu est non unitaire. Pour le décodage, nous allons
donc employer le test du GLRT (4.33) :

X' =arg max Tr[Y'H X (X" X)) XHY].

X'e Code

Nous devons donc considérer I’expression asymptotique & fort SNR du PEP associée au décodeur

GLRT vue en (4.35)
2MN — 1 det (R.,)"
—MN - 1 € id
P ( MN )( +d0t (Rjj)N>

N

Popgr X = X5) ~ 1
det (R” — Rij Rjj Rﬂ)

Dans cette expression, la maximisation du dénominateur, c’est a dire du déterminant de [R;; — Rinj_jl R;i],

permet de minimiser P_nc_(X; — X;).
GLRT
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Pour minimiser la probabilité d’erreur, nous devons maximiser cette mesure de distance pour tout les

mots de code X'; # X';. Le critére utilisé est donc

i det[R;i — Ri;R'R; 5.16
X’i,Xr’IilenCode [ I J] ( )

Les angles de rotation sont choisis de fagon & maximiser ce critére grace & des simulations numériques.
De plus, nous vérifions que notre constellation tournée des 6; ; permet bien d’atteindre la diversité maxi-

male.

Le récepteur doit donc former la matrice Y’, de taille 2M x M, en corrélant les signaux recus y; (t)

avec les signaux de référence so(t) et s1(t) avant le décodeur GLRT (Fig. 5.1).

/
Y11

Y11 R 5y
o1 Correlator with So(t)l,—

Y21
2 ’
Correlator with sl(t)l"‘*—1 Space.Ti Decoded bits
ace-Time|bg., by, bo, bs)
>
Decoder

y’12 —

A
v1z Correlator with so(t)lyL

A
Y22

Correlator with sq (t)lny

Fia. 5.1 Récepteur MIMO FSK & 2 antennes

5.1.4 Modulation FSK Spatio-Temporelle & 2 antennes d’émission et 2 an-

tennes de réception

Nous nous intéressons maintenant au cas M = N =T = 2, et nous voulons élaborer un code Espace-
Temps de cardinal 16. Avec 16 mots de code possibles, nous transmettons log,(16) = 4 bits en T = 2
intervalles temporels, ce qui représente 2 bits puc, & comparer & 1 bit pcu dans le cas de la BFSK en
SISO. Ce code ST parait étre un bon compromis avec un débit de transmission de I'information doublé

et une complexité raisonnable.

Nous devons maintenant construire les 16 vecteurs (0y 1,61 2,621, 62.2). Nous commencons par former
un hypercube unitaire de dimension 4 et nous tournons ses 16 sommets par multiplication par la matrice

de rotation réelle proposée par [Boutros et Viterbo, 1998].

vV = (6‘171, 6‘172, 6‘271, 6‘272) =ulR (517)
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Taux d’erreurs binaires

— & TFSK SISO (I Mbits &)
—o— FSK MIMO (2 Mbits &)

-4

10 :
0 5 10 15 20 25 30

Eb/NO [dB]

F1G. 5.2 Taux d’erreur binaire des solutions BFSK en SISO et en MIMO

a b —c —d
. . —-b a d -—c
avec u = (+1,+1,+1,41) et la matrice de rotation R =
c d a b
—d ¢ —=b a
1 Ao A

ol 4= ——— b= ——— C= —0F—

UyT+A2 U1+ A2 UAo’
PR i \/A§+A2+A§.A2.

U Ao

Les paramétres )\ et A de cette matrice sont choisis numériquement afin de maximiser le critére (5.16).

Nous avons ainsi retenu les valeurs Ay = 0,365 et A = 0, 385.

Comme le décodeur effectue une recherche exhaustive sur tous les mots de code, la complexité du déco-
deur devient rapidement prohibitive pour les grandes constellations. Dans notre cas, avec M = N =T = 2,
une cardinalité du code de 16 et un facteur de suréchantillonnage K = 2, le produit scalaire numérique
est facilement réalisable en VHDL. La partie bande de base de I’émetteur récepteur a été implémentée
sur un FPGA Stratix d’Altera. Avec une horloge & 16 MHz, elle occupe 8000 cellules logiques® et 6100

bits de mémoire.

Les performances de notre code ST FSK sont largement meilleures que celles d'une FSK classique en
SISO. Grace a la diversité, le taux d’erreur binaire en MIMO devient rapidement meilleur qu’en SISO

lorsque le SNR augmente, alors méme que le débit de transmission de 'information est double (Fig. 5.2).

5Une Logic Cell de Stratix correspond en moyenne & 12 portes logiques.



Codages Spatio-Temporels non cohérents pour les modulations FSK et pour la
128 norme Bluetooth

Taux d’erreurs par mot de code
=
o
&

=
o

— & TFSK SISO (I Mbits &)
—o— FSK MIMO (2 Mbits 4)

10™

0 5 10 15 20 25 30
Eb/NO [dB]

Fia. 5.3 Taux d’erreur par mot de code ST des solutions BFSK en SISO et en MIMO

Les courbes de taux d’erreur par mot ST (5.3) montrent des résultat encore meilleurs; en effet le
codage ST minimise la probabilité d’erreur sur les mots de code, mais lorsqu’un mot est mal décodé, il

présente souvent plusieurs bits erronés.

Pour vérifier I'intérét de notre nouvelle modulation, il importe de controler I’occupation spectrale du
signal émis et de le comparer & la modulation de référence mono-antennaire. La BFSK en SISO n’émet
que des signaux aux 2 fréquences de référence fy et fi, son occupation spectrale est ainsi concentrée sur
ces 2 fréquences séparées de % (Fig. 5.4). Notre modulation MIMO FSK émet, quant a elle, 4 x 16 = 64
signaux avec des fréquences différentes réparties sur l'intervalle de fréquences [fo, f1]. Notre modulation

multi-antennaire permet ainsi de réduire significativement I’occupation spectrale de la FSK.

5.1.5 Application au systéme Bluetooth
5.1.5.1 La norme Bluetooth

La norme Bluetooth® est une norme de transmission radio pour les WPANSs compatible avec la norme
802.15.1 de 'IEEE. Le schéma de transmission utilise une modulation de fréquence numérique gaussienne
(GFSK") échantillonnée & 1MHz.

5Bluetooth tient son nom d’Harald Blaatand (910-986), littéralement "Harald a la dent bleue", qui unifia le Danemark
et la Norvége, dans une Europe divisée par des querelles de religions et de territoires. Les initiateurs de Bluetooth (Ericsson,
IBM, Intel, Nokia et Toshiba) s’en sont inspirés...

7Gaussian Frequency-Shift Keying



5.1 Modulation FSK Spatio-Temporelle 129

20 ,
FSK SISO (1 Mbits &)

— . — FSK MIMO (2 Mbits 4)
15f .

Densité Spectrale de Puissance

5F 4
oF e, —,J, L
5 i i i i
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

Fréquence Normalisée

FiG. 5.4 Occupations spectrales des solutions BFSK en SISO et en MIMO
Nous rappelons briévement les caractéristiques d'une GFSK :

La GFSK est une sorte de FSK a phase continue (CPFSK?®). L’émetteur d'une BFSK simple peut
avoir 2 oscillateurs aux fréquences fy et f; et moduler en passant brutalement d’une fréquence & Iautre.
D’un point de vue spectral, cette modulation entraine ’apparition de lobes secondaires importants et
nécessite donc une grande largeur de bande. L’émetteur d’'une CPFSK utilise un oscilateur commandé
dont la fréquence évolue continuement. La phase du signal ainsi obtenu est elle aussi continue. Une GFSK
est obtenue en placant un filtre gaussien avant le modulateur de fréquence de la FSK, afin de limiter la
vitesse d’évolution de la fréquence.

L’expression discréte du filtre gaussien s’écrit

)= g ot (o[ (e +3) ) - ot (sicom 25 (3 -3) )] o

ou K est le facteur de suréchantillonnage, erf(.) est la fonction d’erreur? et Kpp!©

est la largeur de
bande normale du filtre. Kpr permet de régler au niveau du filtre le compromis entre 'occupation du
signal dans le domaine temporel et celle dans le domaine fréquentiel. Ce compromis doit tenir compte des
interférences entre symboles et de la densité spectrale de puissance du signal (Fig. 5.5). Pour la norme

Bluetooth, il est fixé & Kgr = 0, 5.

8Continuous-Phase Frequency-Shift Keying
2 2

Yerf(z) = NG o et

10 Time- Bandwidth product
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Fia. 5.5 Reéponse impulsionnelle du Filtre Gaussien pour plusieurs valeurs de Kpp

Pour Bluetooth, l’indice de modulation'! doit étre pris entre 0.28 et 0.35. Cette compression en
fréquence de I'espace des signaux réduit d’autant 'occupation fréquentielle du signal, mais a pour effet
de rendre les signaux de référence so(t) et s1(t) non orthogonaux.

Afin de limiter les interférences, Bluetooth utilise des sauts de fréquence par paquets (FHSS'?). Le

taux de hopping est de 1600 sauts par seconde sur 79 fréquences porteuses dans la bande des 2,4 GHz.

Voici les principales caractéristiques avantageuses de Bluetooth :
— sa faible consommation (1mW),
— sa faible portée (inférieure & 10 métres),

son relativement faible débit effectif (inférieur a 721kbps),

le trés faible cotit de production d’un transceiver (moins de 3 euros).

Nous allons maintenant adapter la modulation FSK Spatio-Temporelle & 2 antennes aux modulations
CPFSK et & la norme Bluetooth. Le doublement du débit physique et la diminution du taux d’erreur
permettront d’augmenter significativement le débit effectif. Par ailleurs cette solution permettra d’amé-
liorer le compromis consommation/portée tout en gardant une complexité et un cott de production

raisonnables.

5.1.5.2 Modulation CPFSK Spatio-Temporelle

Notre modulation FSK spatio-temporelle peut étre facilement adaptée aux CPFSK. En prenant un

temps de transition de la fréquence suffisamment court, il est possible de prendre 2 échantillons de signal

. a. B B o
indice de modulation= gxcursion en fréquence _ Af _ 9pA ¢
fréquence du modulant 57

12 Frequency Hopped Spread Spectrum
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recu par intervalle de temps 7 sans subir d’interférence de la part des signaux qui précédent ou qui suivent.

Dans le cas de Bluetooth, le temps de montée du filtre gaussien prévu par la norme est trop long
et entraine de fortes interférences entre symboles : il doit donc étre réduit. Nous décidons de prendre
un temps de montée 4 fois plus rapide, ce qui a pour conséquence néfaste d’augmenter significativement
I’occupation spectrale du MIMO FSK.

35 ‘ ‘
GFSK SO (I Mbits &)
s — . — GFSK MMO (2 Mbits 4)
N
\
25 .

Densité Spectrale de Puissance

0.2 0.4 0.6 0.8 1
Fréquence Normalisée

F1G. 5.6  Occupations spectrales des solutions GFSK en MIMO et Bluetooth (GFSK - SISO)

Ensuite, nous choisissons l'index de modulation afin de garder la méme occupation spectrale que
Bluetooth et de rentrer dans le masque spectral d’émission prévu par la norme. La figure 5.6 montre les
densités spectrales de puissance d’une émission Bluetooth et d’un signal GFSK Espace-Temps avec un

indice de modulation h; = 0.5.

Malheureusement, la compression de la constellation Espace-Temps entraine une réduction des per-
formances de la modulation FSK ST, comme le montre la figure 5.7. En effet, notre modulation est moins
robuste que la modulation FSK mono-antennaire et elle est trés sensible & la perte d’orthogonalité de la
base des signaux (so(t), s1(t)). On observe une perte de 2dB de la solution multi-antennaire a bas rapport
signal & bruit mais de meilleures performances a fort rapport signal & bruit et ce grace a la diversité.

Quoi qu’il en soit, le débit reste de 2Mbps, soit le double d’un systéme Bluetooth normal.

5.1.6 Conclusion

Nous avons présenté ici un nouveau schéma de codage Spatio-Temporel pour les modulations FSK et

son application & un systéme Bluetooth & 2 antennes d’émission et 2 antennes de réception. Cette solution
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améliore les performances (grace a la diversité) et double le débit (grace a la haute efficacité spectrale).
Cette modulation, qui propose une solution FSK multi-antennaire & faible cofit, a fait ’objet d’un brevet!?
déposé par la société COMSIS et d’un article paru en septembre 2005 dans les Communications Letters

de 'EEE ([Jandot et Belfiore, 2005]).

5.2 Extension de Bluetooth

Une seconde version de la norme Bluetooth permet d’augmenter les débits, en proposant une solution
légérement plus cotiteuse.
Nous avons donc mis en oeuvre un codage ST différentiel pour cette extension de Bluetooth afin de

compléter notre solution MIMO.

5.2.1 La norme Bluetooth EDR

La norme Bluetooth est un succés industriel avec 3 millions d’équipements vendus par semaine en
2004 et 6 millions par semaine en 2006. Néanmoins, son débit effectif de 721Kbps s’avére insuffisant pour
répondre aux besoins croissants des utilisateurs qui disposent de plus en plus souvent de plusieurs péri-
phériques Bluetooth. De plus, Bluetooth doit faire face & 'apparition d’un concurrent direct : 'UWB!4,
qui promet des débits bien plus importants. Bluetooth doit aussi contenir la technologie Wifi qui dé-
borde sur son marché. Les fabriquants d’équipements Bluetooth ont donc contre-attaqué en proposant
une amélioration de la norme : Bluetooth 2.0 avec PEDR. I’EDR prévoit une modulation 7/4-DQPSK
qui double le débit physique & 2Mbps et une modulation 8-DPSK optionnelle pour atteindre un débit
physique de 3Mbps.

Comme le montre la figure 5.8, pour la modulation 7/4-DQPSK, seules des rotations de phase de 7
et %Tﬂ sont autorisées, il n’y a donc jamais d’extinction totale de la porteuse.

La modulation 8-DPSK (Fig. 5.9) privilégie quand a elle le débit et transmet 3 bits par symbole.

5.2.2 Solutions Spatio-Temporelles pour 'EDR

Nous avons été amenés a proposer une solution MIMO & I'EDR de Bluetooth, afin de compléter le co-
dage FSK Spatio-Temporel. Nous avons sélectionné le codage différentiel TAST de [Gamal et Damen, 2003],
qui utilise la transformée de Cayley présentée en 4.6.1.4. Le code en bloc ST hermitien est construit a
partir des codes TAST cohérents classiques. Ils sont pris & diversité maximale afin que le code différentiel

soit lui aussi a diversité maximale.

Comme pour le codage FSK Espace-Temps, nous nous intéressons & un systéme & deux antennes
d’émission et & deux antennes de réception.

Voici la structure des matrices hermitiennes :

13 Procédé de codage et décodage spatio-temporel non cohérent par modulation de fréquence ; codeur et décodeur mettant
en ceuvre un tel procédé. brevet n” 0409486 du 8 septembre 2004 et extension internationale n” PCT/FR2005/002241
" Ultra Wide-Band
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_ 1 V2521 ¢ 2519 + 10! 2511 (5.19)
2(1+¢) \ 92512 —i9"/ %51y V2529 -
avec s; = ( st ) = M,u; ot u; € Z? (j = 1, 2) est le vecteur symbole d’information pris dans une
552
constellation PAM. ¢ doit étre un nombre diophantien et nous prenons ¢ = ngy = 1+2\/g7 le nombre d’or.

M., est la matrice de rotation optimale 2 x 2

1 1 —n
M, = — 7. (5.20)
£J1+ ng Ng 1
Nous voyons que si le vecteur u est non nul, la matrice A sera de rang plein. Par conséquent, le code

TAST différentiel obtenu en appliquant la transformée de Cayley sur la matrice iA

I, —iA
T Iy tiA
atteint la diversité maximale.

La figure 5.10 présente les taux d’erreur par mot de la 7/4-DQPSK et du code TAST différentiel a
deux antennes a 1’émission et & la réception. Le code TAST est construit a partir d'une PAM & deux
éléements {1, —1}, de fagon & obtenir un débit de 2 Mbps comme pour la modulation 7/4-DQPSK. L’al-
phabet TAST compte donc 16 mots de code, ce qui assure une détection exhaustive de type GLRT peu
complexe. Les performances du code ST sont évidemment bien meilleures que la simple DPSK et ce,

d’autant plus que le rapport signal & bruit augmente grace a la diversité.

Sur la figure 5.11, la modulation 8-DPSK est comparée au code TAST différentiel & 2 x 2 antennes
avec un alphabet de 256 mots de code. Celui-ci est construit en partant d’'une PAM & trois éléments
{3, 1, —1, —3}. Son débit est donc de 4 Mbps et est ainsi supérieur a celui de la 8-DPSK (3Mbps). Les
performances du code Espace-Temps sont de nouveau nettement meilleures que celles du code différentiel
SISO, mais le décodage GLRT sur les 256 mots de code est trop lourd et cette solution parait difficilement

utilisable dans une application industrielle.

Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre des schémas de transmission MIMO en non cohérents pour la

norme Bluetooth.

Dans un premier temps nous avons construit une nouvelle famille de codes Spatio-Temporels pour
les modulations FSK. Ces codes sont & enveloppe constante sur toutes les antennes d’émission et toute
Iinformation est portée par les fréquences des signaux constituant le mot de code ST. Comme nous

n’avons pas de contrainte sur la phase, ce code est facilement applicable aux CPFSK. De plus, comme
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la puissance du signal émis par chaque antenne est constante, la production industrielle peut se faire a
faible coit, ce qui convient parfaitement au marché des systémes Bluetooth. Nous avons ainsi proposé
une solution MIMO & deux antennes d’émission et deux antennes de réception avec un filtrage gaussien,
qui double le débit de Bluetooth (2Mbps). De plus, de par sa diversité, les performances de notre nouveau
schéma de transmission, en termes de taux d’erreur par mots, sont meilleures que celles d’un systéme
Bluetooth classique.

Ensuite, nous avons suivi I’évolution de la norme Bluetooth, qui, dans sa version 2.0, prévoit un mode
au débit augmenté (EDR) avec des modulations de phase différentielles DPSK. Nous avons ainsi proposé
les codes TAST différentiels comme solution MIMO a I’EDR avec deux antennes d’émission et deux

antennes de réception.
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Conclusion

Cette thése a été consacrée a I’étude du codage Espace-Temps et a son utilisation dans les couches
physiques non filaires.

Les perspectives offertes par les schémas de transmisssion MIMO en font des solutions innovantes
de choix pour améliorer les transmissions et accélérer les succés commerciaux des réseaux personnels et

locaux sans fils.

Ce travail, & financement industriel, a permis de mettre au point une couche physique bi-antennaire
compléte, intégrant un codeur et un décodeur ST. Elle fonctionne & 5 GHz sur la base de la norme IEEE
802.11a. Des transmetteurs de démonstration ont été réalisés sur FPGA et permettent de transmettre
de la vidéo HD sans liaison directe entre les transmetteurs. Par contre, ce démonstrateur ne fonctionne
pour l'instant qu’a 24 Mbps. De plus, il utilise des couches MAC et réseau simplifiées. Néanmoins, les

résultats obtenus sont trés encourageants et de nombreuses améliorations sont en cours de finalisation.

L’augmentation du nombre d’antennes est ainsi particuliérement d’actualité et les solutions utilisant
un grand nombre d’antennes pourront bénéficier du décodeur itératif que nous avons présenté. Ce déco-
deur permet de traiter les mots de code ST filtrés par le canal MIMO comme un signal présentant des
interférences entre symboles, et permet de minimiser I'erreur quadratique moyenne.

Des algorithmes de recherche de point le plus proche dans un réseau de point ont été étudiés afin
d’adapter nos solutions aux différents systémes. Ils pourront étre accompagnés de prétraitements comme
le MMSE-GDFE ou la réduction LLL.

Une solution multi-antennaire & également été mise au point pour les réseaux personnels sans fils
Bluetooth. Elle utilise une nouvelle famille de codes ST non cohérents ou les signaux émis par chacune
des antennes ont tous la méme puissance. Seules les fréquences des signaux portent 'information en repré-
sentant des sous-espaces vectoriels. Les sous-espaces de 'alphabet sont choisis en travaillant sur la variété
de Grassmann. Une solution bi-antennaire comportant un alphabet de 16 mots de codes ST permet de
doubler le débit pour des taux d’erreur comparables et une faible complexité. Une autre solution MIMO

a été explorée pour la seconde version de la norme Bluetooth.

Le codage Espace-Temps a vocation a étre appliqué & d’autres réseaux sans fils en adaptant a chaque

fois le décodeur aux conditions particuliéres d’utilisation. Celles-ci dépendent principalement du code ST
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utilisé, des performances visées par le systéme et des limites acceptables en termes d’augmentation de la

complexité algorithmique.
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