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Introduction

Ces derniéres années, le nombre des systémes de communications numériques a lit-
téralement explosé pour satisfaire le marché des télécommunications dans des domaines
aussi variés que la radiodiffusion ou la télédiffusion numeériques, les services multimédia
ou les radiocommunications avec les mobiles. Une des caractéristiques essentielles de ces
nouveaux systémes est I’évolution vers des débits et des fréquences porteuses toujours
plus élevés. En outre, la demande de mobilité pour l'usager s’est affirmée de plus en
plus, comme le démontre le développement extrémement rapide des réseaux mobiles ces
derniéres années.

La migration des systémes 2G vers un systéme mobile de troisiéme génération (3G) a
déja commencé, notamment au Japon ou le premier service 3G a été lancé en 2001. Depuis
novembre 2003, des services 3G sont opérationnels en Italie, Australie, Autriche, Suéde et
Royaume-Uni tandis que beaucoup d’autres pays européens et asiatiques sont en phase de
tests commerciaux. En France, le déploiement commercial de 'uMTS (« Universal Mobile
Telecommunication System »), plusieurs fois reporté est en effet aujourd’hui annoncé
pour la fin 2004. On sait que les systémes mobiles de troisiéme génération reposent sur
les techniques d’accés multiple par le code ou CDMA (« Code Division Multiple Access ») :
en Europe, elles ont été retenues a la fois pour le mode w-CDMA (« Wideband CDMA »)
de I'UMTS utilisé en FDD (« Frequency Domain Duplez ») pour les bandes appairées mais
aussi pour le mode TD/CDMA utilisé en TDD (« Time Domain Duplex ») pour les bandes
non-appairées. Si la technique CDMA posséde certaines qualités incontestables, notamment
sa flexibilité dans 1’utilisation et le partage des ressources radio, son efficacité spectrale
est loin d’étre optimale. En réalité, ’objectif annoncé de 2 Mbit/s pour un canal radio
de 5 MHz de bande passante en mode FDD W-CDMA ne pourra étre atteint, du moins
durant la premiére phase, qu’a l'intérieur des batiments dans le cas de picocellules de 5
a 50 meétres de rayon. C’est pourquoi, d’ores et déja, une évolution du standard destinée
& améliorer les capacités de transmissions pour des services asymétriques par paquets a
trés haut débit est prévue dans la version 5 de la norme UMTS. Ce mode de transmission
par paquets « High Speed Downlink Packet Access » (HSDPA) permettra, en adaptant la
modulation et le rendement du codage en fonction du canal de transmission, d’atteindre
un débit maximal de 10,8 Mbit /s.

En paralléle de ces services radio-mobiles, ces derniéres années ont vu l’essor de
nombreux types de standards de réseaux locaux sans fil fonctionnant dans la bande
des 5 GHz aussi bien en Europe (HIPERLAN2), en Amérique du Nord (IEEE.802.11a)
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qu’au Japon (MMAC). Reposant sur l'utilisation de la technique de modulation & por-
teuses multiples bien connue sous le sigle de OFDM (« Orthogonal Frequency Division
Multiplex »), ces réseaux offrent, quant a eux, une mobilité réduite mais des débits élevés,
typiquement plusieurs dizaines de Mbit/s. En outre, les techniques OFDM ont été égale-
ment retenues en Europe pour notamment la radiodiffusion sonore numérique (« Digital
Audio Broadcasting » : DAB) et la diffusion terrestre de la télévision numérique (« Digital
Video Broadcasting-Terrestrial » : DVB-T) en raison de leur robustesse face a la sélectivité
fréquentielle des canaux radiomobiles & trajets multiples et de leur capacité a transmettre
des débits élevés dans ces canaux hostiles.

Aujourd’hui, de nombreux groupes de travail et projets se sont déja mobilisés pour ré-
fléchir aux futurs systémes de 41™€ génération de réseaux cellulaires. Ainsi, I’évolution des
débits et la recherche d’une efficacité spectrale toujours plus élevée s’accompagne pour ces
systémes dits 4G d’'une augmentation des contraintes de transmission liées aux exigences
de mobilité élevée et de diversité de services. Des débits de 20 Mbit /s en environnement vé-
hiculaire et de 100 Mbit/s en environnement intérieur sont souvent pris comme hypothéses
dans les différents groupes ou projets travaillant sur ce théme. Pour répondre a ces exi-
gences, les techniques MC-CDMA (« Multi-Carrier CDMA »), reposant sur la combinaison
des modulations & porteuses multiples de type OFDM et des techniques d’accés multiple
par répartition de codes CDMA s’affirment de plus en plus comme des solutions & fort
potentiel pour ces futures générations de réseaux cellulaires. Elles bénéficient, il est vrai,
des propriétés distinctes et complémentaires des deux techniques: U'efficacité spectrale et
la robustesse des modulations & porteuses multiples, qui ne sont plus & démontrer, et la
souplesse dans le partage des ressources radio offerte par les techniques d’accés multiple
par le code.

En paralléle, ces derniéres années, les systémes MIMO (« Multiple Input Multiple
Output ») se sont affirmés comme une nouvelle voie trés prometteuse permettant d’amélio-
rer notablement ’efficacité spectrale et/ou lefficacité en puissance des systémes hertziens
en exploitant la dimension spatiale. Le principe trés général, consistant & « scinder »
un flux de données & débit élevé en plusieurs flux & débits plus faibles qui sont ensuite
transmis en paralléle sur plusieurs canaux spatiaux, est maintenant bien connu. Il existe
différentes approches (formation de voies, multiplexage, codage temps-espace. .. ) privilé-
giant soit la robustesse, soit I'efficacité spectrale et nécessitant ou non la connaissance du
canal & I’émission et/ou & la réception.

Le travail présenté dans ce document de thése porte principalement sur ’optimisa-
tion de systémes MIMO/MC-CDMA pour la voie descendante des futurs réseaux cellulaires.
Il a été mené au sein du groupe « Communications-Propagation-Radar » de l'Institut
d’Electronique et de Télécommunications de Rennes (IETR). Les solutions étudiées re-
posent sur des techniques de codage temps-espace en blocs ou en treillis. Celles-ci ont
été privilégiées car elles ne nécessitent pas de connaitre la réponse du canal & 1’émission
et offrent, on le verra, des gains substantiels en efficacité spectrale et/ou en efficacité
en puissance. Ces travaux se sont principalement inscrits dans le cadre d’un contrat de



recherches entre France Telecom R&D et I'IETR. Ils ont également permis de contribuer
au projet européen IST MATRICE (« Multicarrier CDMA TRansmission techniques for In-
tegrated broadband CEllular systems »), dont 1'objectif est de valider et d’optimiser les
techniques de modulations a porteuses multiples et d’accés multiple par répartition de
codes pour la 4m€ génération de réseaux cellulaires. Enfin, ces travaux correspondent
aux problématiques identifiées par le projet régional PALMYRE de plate-forme de dévelop-
pement et d’évaluation de systémes radioélectriques retenu dans le cadre du Contrat de
Plan Etat-Région (CPER).

L’organisation de ce document repose sur six chapitres. Le premier de ces chapitres pré-
sente les caractéristiques essentielles du canal de propagation radioélectrique en prenant
en compte la dimension spatiale. Les principaux phénomeénes physiques de la propagation
sont ici rappelés puis le sujet de la modélisation stochastique du canal est abordé. Les
notions de dispersion, de cohérence et de sélectivité temporelle, fréquentielle et spatiale
sont en particulier traitées. Ce chapitre se termine par la présentation des trois modeéles
de canaux qui seront utilisés dans cette thése, & savoir le modéle de Rayleigh théorique,
le modéle BRAN et le modéle METRA.

Le second chapitre a pour objectif de présenter un panorama des techniques MIMO,
dans le cas oul I'information sur ’état du canal n’est disponible qu’en réception. Aprés une
description des diversités exploitables, les différentes techniques temps-espace sont passées
en revue. Pour ces travaux, nous nous sommes délibérément placés dans le cas de la voie
descendante en supposant que la station de base ne disposait pas d’information sur la
réponse du canal. Le calcul de la capacité de canaux MIMO dans le cas d’une information
du canal disponible uniquement en réception est alors présenté. De méme, les critéres de
minimisation de la probabilité d’erreur qui serviront par la suite pour ’optimisation des
codes temps-espace sont décrits. Enfin, ce chapitre se termine par une description plus
précise des solutions MIMO qui exploitent la connaissance du canal uniquement en récep-
tion, en distinguant les solutions qui cherchent & maximiser la capacité de transmission
de celles qui ont pour but la minimisation de la probabilité d’erreur.

Les codes temps-espace font partie des solutions qui cherchent & minimiser la proba-
bilité d’erreur en optimisant le gain de diversité et si possible le gain de codage. Le cha-
pitre 3 étudie les modulations codées en blocs temps-espace connues sous le sigle de STBC
(« Space-Time Block Code »). Aprés une présentation générale, un état de l’art, que
nous avons cherché & rendre relativement exhaustif, est tout d’abord effectué. On dif-
férencie ainsi les constructions orthogonales (« Orthogonal STBC »: OSTBC) pour des
constellations réelles, complexes ou spécifiques, des constructions non-orthogonales. Puis
ce chapitre décrit la méthode de décodage des OSTBC, qui seront par la suite combinés
avec des systémes MC-CDMA. Une nouvelle écriture de cette méthode est alors décrite.
De plus, de nouveaux codes OSTBC, dont la construction repose sur la combinaison des
colonnes (combinaison spatiale) ou des lignes (combinaison temporelle) des matrices de
codes réels existants, sont proposés pour un nombre N; d’antennes égal & 2, 3 ou 4, le
code pour N; = 2 correspondant toutefois & une réécriture d’un code déja existant.

Le quatriéme chapitre traite de la deuxiéme famille de codes temps-espace étudiée, a
savoir les modulations codées en treillis temps-espace, plus communément appelées STTC
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(« Space-Time Trellis Code »). Comme son nom l'indique, les STTC sont une extension
a la dimension spatiale des modulations codées en trellis, ou TCM (« Trellis Coded Mo-
dulation »). Afin de montrer les analogies qui existent entre ces deux techniques, nous
rappelons dans un premier temps le principe des modulations codées en treillis dans le cas
de transmissions entre des systémes & une seule antenne. Nous étendons ensuite ce concept
au cas des codes temps-espace et étudions de facon plus approfondie leur construction,
leurs performances et leurs limites. En particulier, dans le but de comparer les différents
codes de la littérature, nous proposons une nouvelle écriture polynémiale afin d’uniformi-
ser leur représentation. Les performances des principaux codes proposés dans la littérature
sont alors comparées a la fois dans le cas d’évanouissements lents et rapides. Ces résultats
sont comparés i ceux obtenus en interne & I'IETR. lors des travaux de Stéphane Bougeard
sur la recherche systématique de nouveaux codes performants, travaux qui font suite a
I’étude sur les STTC présentée dans ce document.

Le cinquiéme chapitre présente la technique MC-CDMA en rappelant briévement les
principes de I'étalement de spectre de type DS-CDMA et de la modulation a porteuses
multiples de type OFDM, qui sont les deux techniques la constituant. Un rapide état de
I’art des différentes combinaisons de 1’étalement de spectre et des modulations & porteuses
multiples est ensuite effectué. Nous jugeons bon de rappeler dans ce chapitre I’ensemble des
techniques de détection habituellement mises en ceuvres au sein des récepteurs MC-CDMA
utilisés dans ce chapitre dans une configuration SISO (« Single Input Single Output »)
car on les retrouvera dans un contexte MIMO dans le dernier chapitre. Les performances
du systéme sont finalement évaluées en voie descendante pour différentes techniques de
détection, sur un canal théorique a évanouissements de Rayleigh puis sur le canal BRAN A
en utilisant le modéle de canal METRA en SISO.

Le sixiéme chapitre décrit les systémes reposant principalement sur la combinaison
des OSTBC et des systémes MC-CDMA. Pour cela, plusieurs techniques de détection mono-
utilisateurs et multi-utilisateurs sont développées pour une configuration MISO ou MIMO,
& partir de celles existantes en SI1SO. Plusieurs codes OSTBC sont utilisés pour un nombre
d’antennes Ny = 2, 3 ou 4. Leurs performances, présentées sur un canal théorique a
évanouissements de Rayleigh, sont comparées & celles obtenues par des techniques SIMO
et s1s0. La nouvelle écriture de la méthode de décodage des OSTBC est appliquée aux
systémes OSTBC/MC-CDMA. Les résultats sont finalement présentés sur le modéle de ca-
nal METRA, utilisé en configuration MISO ou MIMO. En particulier, différents systémes
OSTBC/MC-CDMA reposant sur des techniques de détection mono et multi-utilisateurs mi-
nimisant l'erreur quadratique moyenne (« Minimum Mean Square Error » : MMSE) sont
tout particuliérement étudiés. Le trés bon comportement de ces systémes MMSE OSTBC
MC-CDMA déja observé sur des canaux théoriques est ainsi confirmé sur le modéle réaliste
de canal METRA. Enfin, la combinaison des STTC et des systémes MC-CDMA est également
abordée.



En résumé, de notre point de vue, les principales contributions originales de ce travail
sont les suivantes:

— Etat de l’art relativement exhaustif et uniformisation de la formulation des tech-
niques de codage temps-espace en blocs,

— Proposition, pour N; = 3 ou 4, de nouveaux codes temps-espace en blocs ortho-
gonaux, de rendement 1/2, & diversité spatiale maximale, et optimaux pour deux
d’entre eux vis-a-vis du retard de décodage,

— Etat de ’art relativement exhaustif et uniformisation des techniques de codage
temps-espace en treillis,

— Comparaison des principaux codes temps-espace en treillis,
— Etude de la combinaison des codes temps-espace et des systémes MC-CDMA,

— Optimisation de systémes STBC/MC-CDMA reposant sur des techniques de détection
mono et multi-utilisateurs

— Evaluation des performances de ces systémes sur des canaux théoriques et réalistes.

Avis au lecteur : la longueur inhabituelle de ce document de thése s’explique par la
volonté de 'auteur de présenter de fagon relativement exhaustive un état de ’art des
différentes techniques abordées.
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1.1 Introduction

our commencer ce document, nous avons choisi de traiter en premier lieu des ca-
P ractéristiques du canal de propagation radioélectrique afin de mettre en avant les
principaux parameétres a prendre en compte lors du dimensionnement d’un systéme de
communications numériques. Une attention tout particuliére sera portée sur la dimension
spatiale que nous avons cherchée avant tout & exploiter lors de la construction de nos sys-
témes. En effet, depuis une dizaine d’années, celle-ci fait ’objet d’un regain d’intérét de la
part de la communauté des concepteurs de systémes. Finalement, les principaux modéles
de canaux qui seront utilisés par la suite pour estimer les performances des systémes étu-
diés sont présentés, a savoir le canal de Rayleigh théorique, le modéle de canal BRAN dans
une configuration SISO (« Single-Input Single-Output ») puis le modeéle de canal METRA
pour une configuration MIMO (« Multiple-Input Multiple-Output »).

1.2 La chaine de communication numérique

Toute chaine de communication numérique peut étre décomposée en trois blocs, &
savoir ’émetteur, le milieu de transmission et le récepteur. Au cours d’une succession
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d’opérations, I’émetteur associe au message numérique une grandeur physique, choisie
selon les propriétés physiques du milieu de transmission, et qui permet de transmettre ce
message. Dans le cas des radiocommunications avec les mobiles, le milieu de transmission
qui représente le lien physique entre I’émetteur et le récepteur est constitué par l’espace
libre ot se propage I'onde électromagnétique porteuse de 'information a transmettre. Afin
d’améliorer la conception et ’évaluation des systémes de communications, il est nécessaire
de caractériser et de définir les parameétres représentatifs de I'influence de I’environnement
sur le signal transmis, pour établir un modéle suffisamment fiable et fidéle de ce milieu de
transmission. Le récepteur, quant a lui, réalise I’opération inverse pour restituer le message
avec une certaine fiabilité & partir du signal recu perturbé par le milieu de transmission.

Le role du concepteur de systémes est d’adapter et d’optimiser judicieusement la
construction des blocs émetteur/récepteur en fonction du milieu de transmission et des
contraintes matérielles auxquelles il doit faire face. Dans le cas des communications radio-
mobiles oul le canal varie dans le temps, le concepteur caractérise généralement le canal
de facon statistique, ce qui lui permet de mieux dimensionner et optimiser le systéme en
prenant en compte les principaux parameétres de ce canal.

La notation adoptée pour représenter les signaux et les canaux & travers I’ensemble du
document s’appuie sur le modéle en bande de base (« lowpass representation » ou « com-
plex baseband representation »). Ce modele est effectivement plus simple a utiliser que celui
en bande passante, fonction de la fréquence porteuse (« bandpass representation »), ce
dernier étant néanmoins plus représentatif du processus physique de communication sur
des fréquences radio. Par ailleurs, les fréquences porteuses disponibles pour transmettre
les signaux étant élevées, la bande des signaux comparée a ces fréquences porteuses est
faible: on parlera alors de signaux a bande étroite.

Du point de vue de la théorie des communications qui nous intéresse ici, le canal de
transmission « vu » par le systéme comporte non seulement le milieu de transmission et
le bruit mais aussi le filtre d’émission, les antennes d’émission, de réception et le filtre de
réception. Cette représentation du canal de transmission adoptée tout au long du docu-
ment, certes symbolique, nous permet toutefois de regrouper en un seul bloc ’ensemble
des perturbations subies par le signal transmis au travers du canal [GJ96].

1.3 Les phénoménes physiques de la propagation radioélec-
trique

Avant d’atteindre ’antenne de réception, la puissance du signal fluctue, comme nous
pouvons le voir figure 1.1 [Gug03|, en fonction tout d’abord de la durée d’observation et/ou
du déplacement. On parlera alors de fluctuations a grande ou petite échelle. D’autre part,
la puissance du signal évolue également en fonction de la présence ou non d’obstacles
selon que la propagation s’effectue hors espace libre ou en espace libre [Rap96].
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1.3.1 Phénoménes a grande échelle

Les pertes & grande échelle correspondent aux fluctuations de la puissance moyenne
mesurées sur un déplacement de plusieurs dizaines de longueurs d’onde. Les deux phéno-
ménes & 'origine des variations & grande échelle sont les effets de masquage et les pertes
en fonction de la distance séparant les antennes de la station de base (BS) de celles de la
station mobile (Ms). Les pertes en fonction de la distance (« path loss ») sont les
seules pertes observables dans le cas d’une propagation en espace libre ol les antennes
d’émission et de réception sont en visibilité directe et ot aucun obstacle ne perturbe la
propagation. Ces pertes moyennes de puissance en espace libre sont proportionnelles au
carré de la distance d séparant les antennes de ’émetteur de celles du récepteur.

En revanche, dans un canal radio-mobile ol la présence de nombreux obstacles conduit
& une propagation qui n’a plus lieu en espace libre, la puissance du signal décroit non plus
avec le carré de la distance séparant les antennes mais avec cette méme distance élevée a
la puissance notée a. Cette variable a, de 'ordre de trois & cing selon le milieu, dépend

de l'environnement et peut étre obtenue de fagon empirique & partir de campagnes de
mesures.

Par ailleurs, la présence d’obstacles provoque un effet de masquage (« shadowing »)
et entraine une variation lente de la puissance du signal recu en plus de sa décroissance
en fonction de la distance. Cette variation lente est appelée évanouissement a grande-
échelle (« large-scale fading ») et peut étre décrite par une distribution en log-normal. Le
recours 3 des techniques de controle de puissance pour traiter les variations de la puissance
recue provoquées par 1’éloignement du mobile ou par les effets de masquage ne sera pas
étudié dans le cadre de cette these.

Puissance regue (dBm) Décroissance moyenne avec la distance

Fluctuations a grande échelle

Fluctuations & petite échelle

Position (échelle log) ~~~_ .

A: longueur d’onde S L

FiG. 1.1 — Fluctuations de la réponse du canal 4 petite et & grande échelle et impact de
Déloignement de l'émetteur sur la puissance regue
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1.3.2 Phénoménes a petite échelle

Les fluctuations & petite échelle sont observées sur un déplacement suffisamment petit
pour que les évanouissements & grande échelle puissent étre négligés. Dans les environ-
nements radio-mobiles cellulaires ou pour les réseaux locaux sans fil (« wireless local
area networks »), origine de ces pertes a petite échelle est la présence d’obstacles dans
I’environnement de propagation qui atténuent, réfléchissent ou diffractent les ondes élec-
tromagnétiques porteuses des signaux. Ces phénoménes de diffraction, diffusion, réflexion
et réfraction différent selon le rapport entre la taille des obstacles et la longueur d’onde.
Au niveau d’une antenne de réception, une multitude d’ondes arrivent en provenance
de directions diverses avec des retards, atténuations et phases différentes dont la super-
position constructive ou destructive entraine des variations de phase et d’amplitude de
I’onde résultante. Les variations en amplitude sont alors appelées évanouissements a
petite échelle (« small-scale fading »). On parle de propagation par trajets mul-
tiples (« multipath propagation »). De fortes pertes de puissance a petite échelle peuvent
étre présentes méme si & forte échelle le niveau de puissance est élevé.

Naturellement, la propagation par trajets multiples varie au cours du temps puisque
la station réceptrice ainsi que les obstacles présents peuvent changer de position. Ainsi,
méme de faibles déplacements de ’ordre de la longueur d’onde peuvent engendrer une onde
résultante totalement différente. Une description statistique du canal & trajets multiples
est alors requise, toute description déterministe étant illusoire. Par conséquent, les modéles
de canaux qui seront utilisés tout au long du document décriront le canal du point de vue
des évanouissements & petite échelle.

1.3.3 Le bruit radioélectrique

Le bruit et les brouilleurs regroupent ’ensemble des signaux ne transportant pas d’in-
formation utile et venant perturber le signal désiré. Ils sont donc indépendants du signal
émis. Il s’agit d’une perturbation aléatoire dont les origines sont le milieu de transmis-
sion (bruit externe), ou les dispositifs électroniques utilisés dans le récepteur (bruit in-
terne) [GJ96].

Les sources de bruits externes se composent par exemple des rayonnements di-
vers captés par I’antenne, des interférences éventuelles entre les utilisateurs du milieu de
transmission ou encore des bruits d’origine industrielle. Le bruit interne a pour origine
le mouvement brownien des électrons présents dans les composants électroniques du ré-
cepteur. Ces électrons étant présents dans la matiére en trés grand nombre et évoluant
indépendamment les uns des autres tout en suivant une méme loi, le bruit interne peut
alors étre modélis¢, d’aprés le théoréme de la limite centrale [Pro95], par un processus
gaussien. Dans notre approche, toutes les contributions du bruit interne et externe seront
prises en compte dans une source unique de bruit n(¢) modélisé par un Bruit Blanc
Additif Gaussien (BBAG ou AWGN « Additive White Gaussian Noise ») et située en
amont du récepteur. Néanmoins, le bruit interne est en général celui qui est prépondérant
dans les systémes de transmission. Par conséquent, lorsque des systémes & antennes mul-
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tiples sont étudiés, on peut judicieusement supposer que les bruits propres a chacune des
antennes sont décorrélés d’une antenne a l’autre et au cours du temps.

Les bruits composant le bruit interne sont dits « blancs » car, par analogie au spectre
chromatique, I’ensemble de leurs composantes fréquentielles sont d’égales amplitudes dans
une gamme de fréquences s’étendant jusqua 10> Hz. Le bruit modélisé par un processus
aléatoire gaussien, & moyenne nulle, stationnaire a donc une densité spectrale de puis-
sance (DSP) bilatérale v, (f) uniforme qui est égale a:

Tu(f) = % V f < 10*Hz (1.1)

ol Ny est la DSP monolatérale du bruit. Lors de I’étude des systémes de communications
numériques, 'influence du BBAG sur les performances du systéme sera prise en compte par
I'intermédiaire de la mesure du rapport signal a bruit Ey/Ny ou E} est ’énergie moyenne
recue par bit d’information.

1.4 Caractérisation stochastique du canal

Les causes de variations au cours du temps des canaux de propagation étant nom-
breuses et pas toujours connues, il est impossible de caractériser les canaux de maniére
déterministe. La caractérisation de leur évolution aléatoire requiert alors le calcul des mo-
ments statistiques ou, de maniére équivalente, des densités de probabilité de ’ensemble
des processus rentrant en compte, ce qui parait difficilement envisageable en pratique. En
revanche, en admettant certaines hypothéses sur le comportement gaussien des variations
& petite échelle du canal, une analyse des moments du premier et second ordre, définis
respectivement par la moyenne et les fonctions de corrélation, suffit pour appréhender le
comportement énergétique du milieu. Cette restriction demeure acceptable pour les liai-
sons sans fil & courte distance, limitées en puissance, dans des environnements riches en
diffuseurs qui conduisent & des processus gaussiens.

1.4.1 Modéle ST-WSSUS

Si 'on suppose que les évanouissements du canal restent constants sur de courtes
durées ou de faibles distances, on peut alors assimiler le canal radio-mobile comme étant
un processus aléatoire stationnaire au sens large (« Wide-Sense Stationary » : Wss). Si 'on
suppose par ailleurs que les diffuseurs présents dans le canal sont non-corrélés (« Uncorre-
lated Scattering »: US), le canal est alors défini comme étant un processus Wss-US.
Les diffuseurs peuvent étre considérés comme décorrélés si deux réponses impulsionnelles
h(t,m1) et h(t,72) du canal pour deux retards 71 et 7o différents sont décorrélées en temps,
ou si deux signaux ayant des directions d’incidences différentes puisque provenant de
diffuseurs différents sont décorrélés en espace.

D’autre part, en supposant que les moyennes d’ensemble et les moyennes temporelles
ou fréquentielles sont équivalentes, on peut dire que le canal radio-mobile constitue un
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systéme ergodique. La propriété d’ergodisme du processus est importante puisqu’en
pratique, n’ayant pas accés & ’axe des réalisations de tous les processus, les propriétés
statistiques s’obtiennent selon les domaines des variables dites « naturelles ». On entend
par variables naturelles, & savoir les variables temps, ¢, fréquence f et position 7, celles
qui servent & décrire I’évolution des évanouissements selon un domaine particulier (temps,
fréquence, espace) [Gui02].

Méme si ces hypothéses sont largement utilisées, il est bon de rappeler que leur domaine
de validité peut s’avérer parfois étre difficile & vérifier en pratique. Cependant, a 1’échelle
des communications, nous supposons ces hypothéses comme valides [Kat97] [Ste01]. Si on
fait I’hypothése de stationnarité selon toutes les variables naturelles, i.e. dans les trois
domaines (temps, fréquence, espace), le canal est alors défini comme étant un processus
ST-WSSUS (« Spatio- Temporal WssuUs »). Cela implique que les propriétés statistiques
a lordre deux du canal définies dans 'un des trois domaines ne changent pas lorsque
I’évolution du canal est visualisée dans un autre des domaines.

Stationnarité d’un processus: un processus est stationnaire au sens strict si sa loi
de probabilité est invariante par translation temporelle, i.e. deux réalisations du méme
processus i deux instants ont mémes caractéristiques. Cette propriété implique que les
moments d’ordre un, d’ordre deux et la matrice de corrélation de ce processus sont indé-
pendants des instants de mesure. Lorsque seules ces conditions sont remplies, le processus
est dit stationnaire au sens large.

Ergodicité d’un processus stationnaire : elle est présente lorsque ’égalité existe entre
les moments statistiques, calculés sur ’ensemble des réalisations d’un processus aléatoire,
et les moments déterministes, évalués sur une réalisation unique. Ainsi, en pratique, les
réalisations du processus observées pendant une durée assez longue suffisent a calculer
Pespérance, la variance et la fonction d’autocorrélation du processus. Le comportement
du canal a tendance & devenir non-ergodique notamment lorsque la vitesse d’apparition
des évanouissements est lente devant la durée du bloc d’information [Gal68a].

Domaine de validité des hypothéses de stationnarité et d’ergodicité
Kattenbach a montré en 1997 [Kat97], dans le cas de canaux radio indoor, que I’hypo-
thése wssus habituellement prise pouvait s’avérer étre limite voire fausse dans certaines
situations. Alors que les hypothéses wssus et d’ergodicité peuvent étre considérées comme
valides pour un grand nombre de canaux variant temporellement (comme dans le cas cor-
respondant & un environnement « indoor » statique avec un récepteur mobile), il n’en pas
va de méme lorsque ’on considére ces mémes canaux comme ne variant plus au cours du
temps mais variant sur une certaine distance ol ni ’hypothése Us, ni I’hypothése wss ne
sont valides.

1.4.2 Autocorrélation et densité spectrale de puissance

Lorsque les processus stochastiques sont WSS, au moins localement, sur 'une des
variables naturelles, les moments d’ordre un et deux sont alors invariants selon la va-
riable en question. Ainsi, I’autocorrélation de ces processus devient indépendante des
variables naturelles, notées u, qui peuvent correspondre & des instants, des fréquences ou
des positions, et dépend uniquement de ’écart Au entre ces échantillons: Yu € {t,f,7}
Tp(ui,u2) = T'y(Au) oi h est la réponse impulsionnelle du canal. Dans le domaine trans-
formé, i.e. le domaine dual du domaine naturel, qui est fonction de la variable transfor-
mée v, cela se traduit par une décorrélation des variables transformées correspondantes.
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Grace au théoréme de Wiener-Khintchine, le spectre du domaine dual peut étre cal-
culé a partir des fonctions d’autocorrélation par Transformée de Fourier (TF). Ainsi, pour
connaitre entiérement le comportement au second ordre d’un canal WSS, seule la connais-
sance de son autocorrélation ou de son spectre de puissance est nécessaire puisque par TF,
la connaissance de 1'une de ces fonctions permet de retrouver ’autre fonction (principe
de dualité dans la modélisation du canal énoncé par Bello [Bel63]). On utilise la relation
générique suivante:

Th(Au) = Elh()h* (u + Au)] 2 5, (0) = BH )P (1.2)

ou H est la fonction de transfert du canal, u est la variable naturelle, v la variable
transformée correspondante et (.)* désigne l'opération complexe-conjugué. A noter que
dans le cas particulier de la stationnarité spatiale selon le vecteur position 7, celle-ci doit
étre respectée simultanément selon les trois composantes 74, 7y et 7, du vecteur 7.

1.4.3 Dispersion temporelle et cohérence fréquentielle

Les canaux de propagation se caractérisent en premier lieu par I’étalement des re-
tards (« mazimum delay ») noté Tp,4, qui correspond a la durée écoulée entre les arrivées,
au niveau du récepteur, du premier et du dernier trajet issus d’'une méme impulsion a
I’émission. Se pose alors le probléme de définir & partir de quel instant les retards sont
inexistants ou du moins peuvent étre considérés comme négligeables. Dans la suite, on
SUPPOSEra Tyqq fNi.

En tant que variable aléatoire, il est intéressant de caractériser le retard 7 par ses
moments d’ordre un et deux. Pour calculer ces moments, la densité de probabilité de cette
variable aléatoire peut étre obtenue a partir du profil instantané des retards v, (¢,7) ou
moyen 7 (t,7) & condition de normaliser ces spectres par respectivement [ v, (7)dr
ou [, E[y,(r)ldr pour obtenir une densité de probabilité. La densité de probabilité

instantanée p_(t,7) associée a la variable aléatoire T s’écrit alors:

t,7
D, (t,T) _ Tm;};h( )
[ mtemyr
0

L’égalité (1.3) est obtenue en supposant d’une part que le retard 7 est positif si ’émetteur
est pris comme référentiel temporel, et d’autre part que le retard maximal 7,,,, est fini.
De méme, la densité de probabilité moyenne p, (1) s’écrit :

Em@n)] w()
[ Bowentar [T qar
0 0

(1.3)

po(7) = (1.4)
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Le retard moyen (« mean delay ») noté T est mathématiquement le moment d’ordre un

de la variable aléatoire 7:
Tmazx
/ Ty, (T)dT
0

+o0
Blr) =7 = / rpy (r)dr = 20 (1.5)
~o9 /0 a(r)dr

La dispersion des retards (« delay spread ») est donnée par l’écart-type o, de la
densité de probabilité p,(7) déduit du moment d’ordre deux centré o2 :

[T e
02 = E[(r - E[r])?] =72 - (7)? = <0 (1.6)

/ a(r)dr
0

La dispersion temporelle dans le domaine des retards T induit, dans le domaine fré-
quentiel dual, une corrélation des variations fréquentielles plus ou moins forte. On définit
alors la bande de cohérence (« coherence bandwidth ») (Af). du canal radiomobile
comme étant 1’écart existant entre deux fréquences distinctes pour un certain degré de
corrélation fréquentielle o;. Elle détermine ainsi I’espacement fréquentiel & imposer entre
deux signaux émis pour qu’ils puissent étre affectés d’évanouissements indépendants.

L’effet multitrajet plus prononcé, conduisant & une dispersion des retards plus impor-
tante, contribue & réduire la bande de cohérence (Af).. La littérature fournit diverses
formules empiriques mettant en relation ces deux grandeurs pour une valeur donnée de
corrélation fréquentielle oy :

(Af)e =~ % (pour oy = 0.5) (Af)e =~ (pour o5 = 0.9) (1.7)

500,
La somme de ces signaux retardés conduit & des interférences intra-symboles ou entre
des symboles différents (Interférence Entre Symboles: IES) d’autant plus importantes
que le débit augmente. Ces interférences qui engendrent une déformation du signal recu
conduisent a la génération d’éventuelles erreurs lors de la prise de décision.

1.4.4 Dispersion fréquentielle et cohérence temporelle

Dans le domaine des fréquences millimétriques et des micro-ondes, les dispersions
fréquentielles sont liées principalement aux mouvements du récepteur ou/et de ’émetteur
voire des obstacles présents dans le canal. Elles caractérisent entre autres 1’évolution
temporelle du canal. En effet, ces mouvements provoquent un décalage du spectre des
signaux émis, nommé décalage Doppler. Ces décalages Doppler, notés fp, sont d’autant
plus importants que les vitesses de déplacements des mobiles et des obstacles sont élevées.
Ainsi, si 'on suppose que les ondes se propagent dans un plan horizontal, un signal
sinusoidal émis & la fréquence fy sera recu par un mobile se déplacant & la vitesse v & la
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fréquence fo + fp telle que:
v fo v fo

fp= —cos(al) aveC [Dmax = — (1.8)
ou ¢ est la célérité de la lumiére et ; est 'angle d’arrivée entre I’onde incidente corres-
pondant au ['™€ trajet et le vecteur vitesse du mobile. Ce décalage fréquentiel compris
entre & fpmar entraine une modification de la fréquence porteuse qui pose probléme pour
des modulations numériques ol le récepteur, pour reconstituer la porteuse d’émission
avec sa phase exacte, a besoin alors de solliciter fortement 1’asservissement de phase du
démodulateur.

La dispersion fréquentielle dans le domaine Doppler fp induit, dans le domaine tem-
porel dual, une corrélation plus ou moins forte des variations temporelles. On définit
alors le temps de cohérence (« coherence time ») (At), du canal, mesurée pour une
fréquence donnée et pour une position fixe des antennes, comme étant la durée sur la-
quelle les caractéristiques de l'enveloppe des oscillations du canal (« wvoltage envelope »)
peuvent étre considérées comme invariantes. (At). est inversement proportionnelle a la
fréquence Doppler maximale. De méme que pour la dispersion temporelle ol des relations
empiriques sont utilisées pour relier la bande de cohérence (Af). a l’écart type de la
dispersion des retards o, la dispersion fréquentielle se caractérise aussi par des relations
issues de campagnes de mesure qui relient la fréquence Doppler maximale fpmax au temps
de cohérence (At),

(At), x

fDmax (19)

La mobilité accrue d’un mobile ou le mouvement d’obstacles dans l’environnement de
propagation, induisant ’augmentation de la fréquence Doppler mazrimale, conduit & une
réduction du temps de cohérence (At),.

1.4.5 Dispersion angulaire et cohérence spatiale

Alors que la cohérence fréquentielle est engendrée par les trajets multiples arrivant &
des instants 7 différents, la cohérence spatiale a I’émission/réception est engendrée par les
trajets multiples partant/arrivant de dlﬂerentes directions spatiales. Le vecteur d’onde,
appelé aussi vecteur pulsatlon spatiale, noté k= kk caractérise les directions spatiales
par 'intermédiaire de k= dk,dkydk, et les variations de la pulsation spatiale en fonction
de la longueur d’onde par l'intermédiaire de k = 2/A. On définit alors la distance de
cohérence (« coherence distance ») (A7), du canal, mesurée & un instant donné pour
une fréquence donnée, pour une position fixe du réseau d’antennes! 2. Celle-ci est donnée
par la relation suivante :

1 1 1
(A?"m)c X E (A’I"y)c X E (A’l"z)c XX a (110)

x z

Yy

1. Le réseau d’antennes peut étre assimilé & un échantillonneur spatial.

2. Dans le cas d’un réseau linéaire, la cohérence spatiale est mesurée sur une seule dimension. Dans le
cas d’un réseau volumique, la cohérence spatiale correspond & une unité volumique dans laquelle le canal
est invariant selon les trois dimensions.
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Que ce soit au niveau de l’émetteur ou du récepteur, l’étalement angulaire est d’autant
plus important et la corrélation spatiale d’autant plus faible que les signaux sont €loignés
les uns des autres. L’étalement angulaire des signaux est complétement décrit par la
distribution de la densité de puissance angulaire de l'environnement (« angular power
density distribution ») appelé aussi spectre de puissance azimuthal (« Power Azimuth
Spectrum » : PAS). Il correspond a la puissance de chaque angle d’arrivée. Les expressions
de la fonction de corrélation spatiale ont été calculées dans la littérature en supposant que
le PAS suivait, selon les cas, un cosinus surélevé a un entier pair [Lee73|, une fonction gaus-
sienne [AFWP86], une fonction uniforme [SW94a| ou une fonction laplacienne [PAKMO0].

Par ailleurs, la station de base (BS), qui se trouve la plupart du temps a des hauteurs
plus élevées que celles de la station mobile (MS), présente des distances de cohérence
supérieures a celles mesurées au niveau de la station MS. Cela nécessite de séparer les
antennes de la station de base BS, par exemple d’une distance de 1.5\, pour que les
antennes subissent des évanouissements indépendants alors que les antennes de la station
mobile MS, souvent entourées de diffuseurs, n’ont besoin d’étre séparées que de 0.4\ —
0.6\ [SKF101].

1.4.6 Caractérisation compléte du canal

Pour une situation donnée, & savoir une position fixe pour ’émetteur et le récepteur,
une fréquence et un instant donnés, on associe au canal un coefficient de transmission com-
plexe. La fonction de transfert h(t,f,7) décrit ’évolution de ce coefficient complexe selon
le temps absolu ¢, la fréquence f et la position au niqgveau du récepteur 7. Ainsi, pour
une description unifiée du canal de propagation, celui-ci peut étre décrit selon les axes
temps, fréquence, espace par la fonction d’autocorrélation jointe® 'y (At,Af,A7),
définie par I’équation (1.11), ou selon les axes Doppler, retard, pulsation par le spectre
de puissance joint v, (f D,T,E), appelé aussi fonction de diffusion, définie par I’équa-
tion (1.12) [Dur00]. Le spectre de puissance joint peut étre obtenu par transformation de
Fourier de la fonction d’autocorrélation jointe.

Th(ALAFAF) = E[h(t,f7)h* (t + At f + Af,7+ AF)] (1.11)

Lr{}

+0o0
(o) = / / / Th(ALASAR) exp(i[—2m fp AL + 20 AT — FAT)dALA fAAF

= E[H(fp,mk)] (1.12)

3. Pour prendre en compte simultanément un ensemble de dépendances aléatoires du canal, on définit
les fonctions d’autocorrélation jointes (dites aussi globales) et les spectres de puissance joints par extension
des fonctions d’autocorrélation et des spectre de puissance & une seule variable. Naturellement, pour que
ces fonctions puissent exister, le canal doit étre wss selon ’ensemble de ces dépendances.
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Ces fonctions permettent & elles seules d’obtenir tous les paramétres statistiques: la fonc-
tion de diffusion fournit ainsi les paramétres de dispersions tandis que de la fonction
d’autocorrélation, on peut déduire les paramétres de cohérence (bande, distance, temps
de cohérence).

Néanmoins, les relations effectives entre la densité spectrale de puissance jointe et
I'autocorrélation jointe pouvant étre difficiles & percevoir & partir de la représentation du
modéle de canal temps-fréquence-espace, il est préférable en pratique et selon I’application
envisagée d’éliminer certaines dépendances du canal puisque de toute fagon le canal ne
dépend pas forcément des trois dimensions & la fois. Ainsi, le canal peut étre étudié par
exemple seulement dans le plan temps-fréquence (A7 = 0), ce qui définit entiérement la
fonction de corrélation si le récepteur dispose d’une seule antenne qui est fixe ou dans le
plan espace-fréquence (At = 0), ce qui définirait entiérement la fonction de corrélation si
le canal était statique.

Le canal peut donc étre étudié selon certaines variables naturelles ou transformées.
Dans le contexte de la simulation de systémes, on utilisera soit la réponse impulsionnelle
du canal h(T;t,7) appelée aussi fonction d’étalement des retards dont 7 est la variable
transformée, soit la fonction de transfert H(f;t,7). Pour caractériser la propagation sans
fil, I''Tu (« International Telecommunications Union ») définit le canal radio en fonc-
tion des variables (E, fst). Pour représenter 1’étalement des trajets multiples dans toutes
les dimensions (Doppler, retard, pulsation spatiale), on analyse la fonction d’étalement
D( fD,T,E) (extension de la fonction étalement retard-Doppler), appelée aussi fonction de
diffusion, qui correspond a la TF du canal exprimé selon les variables naturelles (¢,f,7).
Cette représentation est trés utilisée dans le contexte de la caractérisation et de la modé-
lisation du canal.

Pour résumer, nous venons de voir que les phénoménes physiques, & savoir les mou-
vements des émetteurs/récepteurs, l'arrivée de trajets multiples retardés, et l'arrivée de
trajets multiples en provenance de directions distinctes engendrent des dispersions res-
pectivement dans les domaines Doppler, des retards, et des vecteurs d’onde. Ces phéno-
ménes de dispersions conduisent & créer une cohérence dans les domaines duals (temps,
fréquence, espace), appelés domaines naturels, engendrant des évanouissements de ’en-
veloppe du signal dans ces différents domaines. Le concept de cohérence du canal est le
concept le plus important pour décrire le canal hertzien puisqu’il permet de dimensionner
le systéme de telle maniére que la communication puisse étre efficace. La cohérence du
canal selon chaque axe est caractérisée par une fonction d’autocorrélation. La transformée
de Fourier des fonctions d’autocorrélation (temps, fréquence, espace) produit un spectre
de puissance ou densité spectrale de puissance pour chaque domaine dual (Doppler, re-
tard, vecteur d’onde) dont la largeur mesure l’écart type des dispersions (« Root mean
square spectral width ») comme 'indique le tableau 1.1.

En conclusion, les effets du canal de propagation sur le signal transmis peuvent étre
représentés dans deur domaines duauz l'un de lautre : les évanouissements sélectifs qui
affectent le signal dans les domaines temps, fréquence, espace et la dispersion du signal
dans les domaines des Dopplers, retards, vecteurs d’onde.
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TAB. 1.1 — Caractérisation du comportement du canal

Domaine naturel Temps t Fréquence f Position 7
Fenétre de cohérence Temps de cohérence (At). | Bande de cohérence (Af). Distance de cohérence (AF),
Domaine de dispersion (spectral) Doppler fp Retard 7 Vecteur d’onde %/||%||
Largeur de dispersion Dispersion Doppler oy, Dispersion des retards o, | Dispersion du nombre d’onde o
o0 o0 o0 -
Dom. naturel g Dom. spectral / {}exp(—i2n fpt)dt / {}exp(i2nTf)df / {}exp(—ik - 7)dF
—o0 —o0 —o0
00 00 1 00 - -
Dom. spectral —— Dom. naturel / {}exp(i2rfpt)dfp / {}exp(—i2n7f)dr —3/ {}exp(ik - 7)dk
TF~! -0 —o0 (277) —o0

1.4.7 Influence du canal sur les communications numériques : notion de
sélectivité

Jusqu’a présent, nous avons cherché a caractériser uniquement le canal. Au paragraphe
précédent, nous avons ainsi rappelé que le canal de propagation se caractérisait par une
cohérence ((At)e, (Af)e, (AF)c) selon les axes naturels temps, fréquence, et espace qui
était due a la dispersion du canal respectivement selon les axes (fp, 7, E) Nous allons
maintenant voir 'influence de la bande de cohérence, de la durée de cohérence, et de la

1

distance de cohérence sur un signal émis de durée T} et de largeur de bande B = 7.

La cohérence du canal dans 'un des domaines naturels conduit & créer une sélectivité
sur le signal selon ce domaine. Ainsi, la sélectivité selon l'un des domaines naturels (t,f,7)
est d’autant plus importante que la cohérence selon ce domaine est faible, i.e. d’autant
plus importante que la dispersion selon le domaine transformé (fD,T,E) est grande. On
définit en général trois cas de sélectivité correspondant aux trois dispersions possibles du
canal :

Dispersion temporelle : sélectivité en fréquence

Le canal est dit sélectif en fréquence (« frequency selective ») si la largeur de
bande B du signal est plus grande que la bande de cohérence (Af). du canal. Dans le
cas contraire, le canal est dit non-sélectif en fréquence ou & évanouissement plat (« flat
fading »).

Dispersion Doppler: sélectivité en temps

Le canal est dit sélectif en temps (« time selective ») ou & évanouissements
rapides (« fast fading ») si la durée T des symboles transmis est plus grande que la
durée de cohérence (At).. Si ce n’est pas le cas, le canal est dit non-sélectif en temps
ou & évanouissements lents (« slow fading ») ce qui correspond par exemple au cas de
transmissions en environnement indoor. Pour transmettre de maniére fiable des signaux
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sur un canal variant temporellement, il faut éviter de transmettre les symboles a la méme
vitesse que les variations du canal: le taux de transmission doit étre beaucoup plus élevé
que la fréquence de variation du canal.

Dispersion angulaire : sélectivité en espace

Le canal est dit sélectif en espace (« spatial selective ») si la distance parcourue
par le récepteur est supérieure a la distance de cohérence (Af).. Dans le cas contraire, le
canal est dit & évanouissement petite échelle (« small-scale fading »).

1.5 Représentation mathématique du canal MIMO

1.5.1 Représentation classique du canal MIMO

Considérons maintenant le modeéle de canal MIMO présenté figure 1.2 créé par l'uti-
lisation d’antennes multiples & la fois & 1’émission et en réception. Ce canal comporte
N; entrées et N, sorties, i.e. ’émetteur, noté Tx, dispose de NN; éléments d’antennes et
le récepteur, noté Rx, dispose de N, éléments d’antennes. Dans la suite du document,
on parlera d’antenne au lieu d’éléments d’antenne puisque les antennes seront supposées
étre & une seule polarité. En effet, dans le cas des systémes a diversité de polarisation
non-étudiés ici, chaque antenne est constituée de plusieurs éléments correspondant cha-
cun a une polarité. D’autre part, de méme que dans le cas SISO, la largeur de bande du
signal transmis est supposée suffisamment étroite pour que la réponse en fréquence puisse
étre considérée comme plate: on considére donc ici des canaux & bande étroite avec des
évanouissements plats. On parlera alors de canal sans mémoire.

N; antennes N, antennes

FiGc. 1.2 — Modéle du canal MIMO

Le concept de communications MIMO a été tout d’abord introduit par J. Winters
en 1987 pour deux systémes de communications basiques [Win87]. Le premier concernait
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la communication entre plusieurs mobiles et une station de base avec plusieurs antennes.
Le second celle entre deux mobiles, chacun disposant de plusieurs antennes.

Au maximum, N;N, canaux sont disponibles si tous ces canaux ont des variations
décorrélées. Soient x € CN¢, le vecteur des signaux émis sur les N; antennes, r € CV7 | le
vecteur des signaux recus sur les N, antennes, et n € CM | le vecteur des termes de bruit
additif présents sur les IV, antennes. Si ’on suppose que le signal recu sur chacune des
antennes est la somme de tous les signaux transmis (aucune perte de signaux), la relation
linéaire d’entrée/sortie s’écrit alors:

r=Hx+n (1.13)

ott H € CN*Nt est la matrice représentant une réalisation instantanée du canal & bande
étroite, avec h,; I'atténuation du canal sous forme complexe reliant 'antenne d’émission
d’indice ¢ & I'antenne de réception d’indice r:

h11 tht
H= S eee Ry e : (1.14)

hNTI thNt

L’expression (1.13) considére que le signal est recu sur une durée-symbole. A partir de
cette expression, on peut en déduire les expressions du signal regu dans une configuration
MISO (« Multiple Input Single Input ») ou SISO (« Single Input Single Input »), i.e. dans
des configurations avec une seule antenne en réception et une ou plusieurs antennes a
I’émission. Le tableau 1.2 présente ainsi les équations & utiliser selon la configuration du
systéme : nombre d’antennes d’émission, de réception, temps de cohérence égale ou non a
la durée de la trame émise. La durée LT, de la trame correspond & 1’émission successive
de L symboles de durée T,. Nous constatons alors que pour exprimer le signal recu sur
L durées symboles (L > 1), deux formules peuvent étre utilisées selon que la matrice du
canal est constante (LT, = (At).) ou non sur ces L durées symboles. Lorsque la matrice
du canal varie a chaque durée symbole (T = (At).), ’équation peut étre exprimée sous
forme vectorielle ou matricielle.

1.5.2 Représentation équivalente du canal MIMO: décomposition en
« canaux propres »

1.5.2.1 Modes propres du canal

Le modéle de canal présenté ci-dessus (figure 1.2) ne fait pas apparaitre les canaux
réellement disponibles lorsque les canaux sont corrélés entre eux. La matrice du canal étant
de nature complexe, la théorie des matrices complexes peut étre appliquée pour obtenir
un systéme équivalent faisant apparaitre les sous-canaux, appelés aussi modes propres,
effectivement disponibles et exploitables par le systéme de transmission. L’analyse des
modes propres permet d’étudier les performances du systéme, comme nous le verrons
par la suite, en terme de capacité, probabilité d’erreur, gain de diversité... L’analyse des
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TAB. 1.2 — Expressions des signaut regus selon la configuration du systéme : nombre d’an-
tennes d’émission 1 < t < N, de réception 1 < r < N,, nombre de symboles recus
1 <1< L, temps de cohérence du canal (At). = L

Systéme Signal recu Dimensions
SISO r=hx+n rlo bl ok nleC
MISO T'f‘ = 25\21 hi‘tmf‘, + ni T£<7 hi‘ta mlh ni‘ eC
MIMO L =1 r=Hx+n r,neCV, xeCNe, H e CNrxNe
MIMO L > 1 R=HX+N R, N e CV*L X e CM¢*L H € CNr >Nt
LT, = (At),
MIMO L >1 || e vec{R} = diag[H1, ..., Hy]vec{X} + vec{N}
T, = (At), R =HX + N (forme vectorielle) R, N € CN'L x e CNel 3 € CNrIxXNeL
e R =[H,... H;] ® X + N (forme matricielle)

oul ® correspond au produit de Schur-Hadamard, i.e. & 'opération de multiplication élément par élément appliquée
ici sur des blocs

valeurs propres du canal MIMO selon la dimension temporelle ou selon leur CDF (« cu-

mulative distribution function ») est une bonne mesure des performances d’un systéme
MIMO |And00b] [KSMOO].

Le nombre N, de sous-canaux ou modes propres de la matrice du canal qui est en
général rectangulaire (Ny # N,) peut étre estimé soit a partir de la décomposition en
valeurs singulieres (« singular value decomposition » : SvD) de la matrice H, soit a partir
de la décomposition en valeurs propres (« eigenvalue decomposition » : EVD) de la matrice
de corrélation instantanée I'gy qui est définie par 'y = HHY (si N, < N;) ou 'y = HYH
(si N > N¢) [And00b] [Tel95]. Ces deux méthodes sont résumées dans le tableau 1.3 ci-
dessous oft U et V sont des matrices unitaires (UU# = Iy, et VV# = 1Iy,) contenant
respectivement les vecteurs propres u de HH¥ et les vecteurs propres v de HZH. Les
matrices D, et D, sont des matrices diagonales contenant respectivement les racines
carrées non-négatives* des valeurs singuliéres A, de H et les valeurs propres A%, de I'g. La
mi®™€ valeur singuliére A?, réelle et non-négative et la mi®™® valeur propre A%, sont reli¢es
entre elles par la relation: ()\fn)2 = A¢,. La valeur propre A¢, correspond a la puissance
instantanée recue sur le mode propre m, la valeur singuliére )], étant 'amplitude de
lenveloppe du signal (« receive voltage »).

Les Ny, valeurs propres A¢, de la matrice de covariance instantanée I'yy sont associées
& chacun des N,, vecteurs propres u, et sont définies comme étant le résultat de la
multiplication de la matrice de covariance par I'un des vecteurs propres. En effet, si on

4. Les valeurs singuliéres ne sont pas complexes.
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TAB. 1.3 — Méthodes de calcul des modes propres

SVD EVD
H=UD,V¥Z 'y = HHY = UD, U si N, < N,
'y =H"H =VD,V” si N, > N,
avec D, = diag()f, ..., Ay, ) avec D, = diag(Af,...,A% )
A >2A 222, 20 A >N>...>2), >0
U =[uy,...,uyn,] € CNr*xN V = [vi,...,vy,] € CNexNe

multiplie I'y par u,,, on obtient le vecteur u,, pondéré par sa valeur propre \{, :
Cgum = Au, soit (ALIn, —Tg)un=0 si u, #0 (1.15)

Ainsi, A%, est une valeur propre de I'y si la matrice (A, In,, — ') est non-singuliére, i.e.
si son déterminant est non nul. Les N,, valeurs propres de I'g correspondront aux N,
racines de I’équation det(A5,In,, — I'g)

Au lieu de X¢,, la valeur propre 7, normalisée par la puissance moyenne des N;N,
canaux peut étre utilisée:

Am
1 N; N, ]

m =
B |:NtN ZZ |hTt|2

T t=1r=1

(1.16)

Tandis que chaque coefficient 7,, correspond au gain de puissance apporté par le mieme
mode propre, les vecteurs u et v peuvent étre interprétés comme étant des vecteurs de
pondération des antennes.

Le nombre N,,, de modes propres indépendants ou nombre de valeurs singuliéres non-
nulles présentes dans le canal correspond au rang de la matrice de canal H qui est de
taille NV, x Ng:

Ny, = rg(Tg) < min(Ng,N,) (1.17)

Le nombre de sous-canaux indépendants sur lesquels l’information peut étre transmise est
au plus égal au nombre le plus élevé d’antennes de transmission ou de réception. Autre-
ment dit, le rang correspond au nombre d’équations indépendantes offertes par le systéme
linéaire.

Rappelons maintenant les différences entre les techniques SVD ou EVD. Pour obtenir
les vecteurs de poids u et v, il est numériquement plus efficace d’utiliser la svD de H
tandis que pour obtenir les valeurs propres et donc les gains de puissance fournis par
chaque mode propre, il est plus facile d’utiliser ’'EVD [KSM00]. Cependant ’EVD ne peut
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étre utilisée que dans le cas ou le canal est connu & ’émetteur et au récepteur afin de
pouvoir calculer et appliquer de chaque cété les matrices U et V.

Ainsi, pour accéder aux modes propres du canal, i.e. pour diagonaliser la matrice
du canal afin de faire apparaitre (ou d’exciter) les modes orthogonaux ot chaque mode
est caractérisé par son gain de puissance correspondant & sa valeur singuliére, I’émetteur
applique un vecteur singulier v,,, (ou facteur de pondération a I’émission) [And00b] :

Hv; = UD,Viv; = X\u
Hv,, = . e P

— — S
HVNm = c.. = le.le

Au niveau du récepteur, celui-ci applique les facteurs de pondération de réception
correspondant aux vecteurs singuliers u,, :

H s _ s
u; ug A = A
H K] _ s

H s s
UN,,, UN,,, \N,p, Np,

1.5.2.2 Passage du modéle classique au modéle équivalent

Nous allons maintenant voir comment on peut passer de la représentation classique du
canal MIMO de la figure 1.2, exprimée par ’équation (1.13) (rappelée a ’équation (1.18)
ci-dessous), au modéle de canal équivalent faisant apparaitre les valeurs singuliéres et les
modes propres du canal, exprimé par 1’équation (1.21) et représenté figure 1.3.

Ainsi, & partir de I’équation (1.18), aprés avoir appliqué la SvD sur la matrice H du
canal, nous obtenons I’équation (1.19). En postmultipliant le vecteur r des signaux regus
par la matrice U des vecteurs propres, nous obtenons le modéle équivalent du canal MIMO
exprimé par ’équation (1.21).

r = Hx+n modeéle initial (1.18)
r = UD,Vix+n SVD (1.19)
Ufr = UPUD,VAx+U"n  postmultiplication (1.20)
r = D' +n modéle équivalent (1.21)

La multiplication des vecteurs r, x et n par les matrices unitaires a seulement un effet
de « scaling », i.e. les vecteurs r’, x' et n’ résultants ont la méme distribution que les
vecteurs r, x et n initiaux et ont la méme matrice de covariance. Par exemple, I'ys = T'y.
Ainsi, n’ est un vecteur de variables aléatoires gaussiennes de moyenne nulle avec les



24 Le canal de propagation radioélectrique

N; > N, antennes N, antennes

FiGc. 1.3 — Modéle du canal MIMO équivalent pour Ny > N,

parties réelles et imaginaires .i.d . Le canal MIMO peut donc étre décomposé de maniére
équivalente en N, canaux SISO paralléles dont la puissance du signal transmis sur chaque
mode propre est donnée par chacune des Ny, valeurs propres \S,.

Si le canal est de rang N, (N, — N,;) signaux regus sont indépendants du signal
transmis et ne sont donc pas utiles dans le processus de détection comme nous l’indique
la figure 1.3. Cette représentation du canal MIMO nous permet de mettre en avant la perte
de puissance qui a lieu lorsque le canal est inconnu au niveau de I’émetteur. Exprimée
sous forme scalaire, 1’équation (1.21) devient :

rl.o= Mzl +n 1<r <N, (1.22)
r.o= nl (Npp+1) <r <N, (1.23)

1.5.3 Modélisation de la corrélation spatiale
1.5.3.1 Définition du coefficient de corrélation

Jusqu’a présent, nous avons considéré une décorrélation parfaite entre les canaux, ce
qui permet d’obtenir les performances optimales comme nous le verrons au chapitre 2.
Les coefficients de corrélation habituellement utilisés dans le document ont pour définition
statistique [KSMOO] :

Elab*] — E[aE[b*]
Vv (E[la?] — |Ela][?)(E[|b]] - |E[0]]2)

ol < a,b > est ’opération de corrélation entre les deux nombre a et b. La corrélation peut
étre calculée de trois fagons différentes selon l'information portée par les signaux que ’on
souhaite étudier. Elle peut étre calculée soit par rapport aux signaux complexes (vis-a-vis

o =<ab>=

(1.24)
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de l’enveloppe et de la phase des signaux), aux enveloppes des signaux ou encore par
rapport a la puissance de ceux-ci.

Soient les deux variables complexes z et z , les trois coefficients de corrélation possibles
sont donc:

— corrélation complexe: Ocplx =< z,zl >
— corrélation d’enveloppe:  geny =< |2|,|2 | >
— corrélation de puissance: gpow =< |2|2,|2 |> > avec gpow € [—1,1]

Dans le contexte de la modélisation, le coefficient de corrélation complexe a ’avan-
tage de tenir compte de toute 'information requise (amplitude - phase) pour modéliser
correctement le canal radio. Bien que le concept de corrélation complexe fiit décrit théo-
riquement & la fin des années 50 et au début des années 60 [McF56] [PS60], il ne fit
en revanche pas utilisé lors de campagnes de mesures effectuées lors des années 70, 80
pour cause de limites techniques des appareils de mesure qui ne pouvaient pas mesurer
la phase. D’ailleurs, les coefficients de corrélation de puissance sont plus faciles & mesurer
que les coefficients de corrélation d’enveloppe. Dans le cas de signaux suivant une distri-
bution de Rayleigh et dont la phase est uniforme sur [0,27[, les coefficients de corrélation
de puissance et de corrélation complexes sont reliés par la relation: gpow = |Qcplx|2 avec
Opow € [0,1] [PS60]. Dans le cas d’une distribution de Rice, la relation entre ces coefficients
de corrélation est donnée dans [McF56]. En prenant la valeur absolue du coefficient de
corrélation de puissance, celui-ci peut étre étudié uniquement sur U'intervalle [0,1] puisque
une corrélation de —1 revient & étudier un signal totalement corrélé avec un autre signal
déphasé de .

Par contre, lorsque les coefficients de corrélation de puissance ou d’enveloppe sont
perturbés par du BBAG, la valeur de la corrélation mesurée est biaisée pour des valeurs
du rapport signal sur bruit (RSB) inférieures & 20 dB puisque le bruit rend la corrélation
plus forte [Egg96]. Un facteur de correction de ’amplitude doit alors étre appliqué. Par
exemple, lorsque le RSB est compris entre 10 et 20 dB, la valeur de ce facteur est de 0.05.

Pour étudier la corrélation d’un canal MIMO, ’hypothése souvent prise dans la littéra-
ture est 'indépendance de la corrélation des antennes de réception vis-a-vis des antennes
d’émission et de l'indépendance de la corrélation des antennes d’émission vis-a-vis des
antennes de réception. Ceci peut étre justifié par le fait que seuls les diffuseurs situés dans
I’environnement proche du réseau d’antennes engendrent la corrélation entre les antennes
de ce réseau.

L’étude de I’évolution temporelle des valeurs propres 7, permet tout d’abord de révéler
le niveau de corrélation des canaux. Ainsi dans le cas d’un environnement corrélé (faible
étalement angulaire a la station de base), un seul mode propre se dégage correspondant
au cas ou la valeur propre la plus élévée n; est trés au-dessus des autres [KSMO0O].
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1.5.3.2 Scenarios de corrélation

Trois scenarios présentant des degrés divers de corrélation peuvent étre distingués
selon la répartition des diffuseurs dans l’environnement et selon la présence ou non de
trajets directs:

A - Signaux décorrélés

Ce scenario correspond au cas le plus favorable ou ’environnement est riche en dif-
fuseurs entrainant une décorrélation spatiale entre les canaux (cas « indoor »). Si la
décorrélation est totale, le canal est de rang plein : le nombre maximal de valeurs propres
est alors atteint.

B - Signaux corrélés

En présence de traject direct (LOS) ou d’un faible étalement angulaire & 'une des
extrémités du canal, les canaux présentent entre eux une certaine corrélation. Ceci s’ex-
prime par un faible rang du canal fournissant un faible nombre de valeurs propres. Il s’agit
naturellement du cas le plus défavorable pour les systémes MIMO. Ainsi les coefficients de
corrélation au niveau des stations de base présentent souvent de fortes valeurs méme pour
des séparations d’antennes élevées puisque les stations de base, positionnées en hauteur
par rapport au milieu, présentent de faibles étalements angulaires.

C - Signaux décorrélés - rang unitaire

Méme si ce cas n’est pas étudié par la suite, nous avons quand méme choisi d’en parler
parce qu’il montre que malgré la présence de signaux décorrélés de part et d’autre du canal,
le canal peut quand méme exhiber un rang unitaire et ne pas assurer ainsi une haute
efficacité spectrale. Ce phénoméne, dénommé « pin-hole » [GBGPOOb] ou « keyhole »
[CFVO00], correspondrait & la propagation d’une onde qui serait interrompue par une
plaque métallique plate de dimension infinie présentant un trou en son milieu. Cependant
selon ces mémes auteurs, un tel phénomeéne s’avére étre rare en pratique: en « outdoor »,
cela pourrait correspondre au cas d’une transmission ot ’émetteur et le récepteur seraient
situés de part et d’autre d’'une montagne et ot 'onde passerait au travers d’un tunnel,
ou en « indoor » au cas ou la transmission s’effectuerait de part et d’autre d’un long
couloir (figure 1.4 [Gug03]). De toute facon, l'effet de « pin-hole » a été considéré pour
des distances entre émetteur et récepteur trés grandes, une situation pour laquelle la faible
valeur de RSB qui serait obtenue impliquerait a elle seule une perte en capacité comme
nous le verrons au chapitre 2.

1.5.3.3 Calcul du coefficient de corrélation

La corrélation spatiale du canal dépend du degré de corrélation en émission d’une
part et en réception d’autre part. Elle est fonction de facteurs tels que ’espacement
entre les antennes, les angles d’arrivée, les diagrammes de rayonnements des antennes, et
I’étalement angulaire des signaux intimement reliés & la distribution des obstacles dans le
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Obstacle
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FiGc. 1.4 — Scénarii menant a la formation d’un goulot d’étranglement dans le canal de
propagation

canal de propagation. Nous ne souhaitons pas ici faire une étude compléte de la corrélation
spatiale dont le probléme s’avére relativement complexe & traiter. C’est pourquoi nous
nous limiterons au développement effectué a l'origine dans [VY03] en distinguant les cas
de présence ou d’absence de trajets directs.

Considérons un canal MIMO constitué en entrée et en sortie de réseaux linéaires d’an-
tennes omnidirectionnelles réguliérement espacées avec un angle d’orientation de m/2.
Soient d; et d, les distances séparant respectivement les antennes du réseau d’émission et
celles du réseau de réception. Par ailleurs, la distance d séparant le réseau d’émission de
celui de réception est supposée beaucoup plus grande que d; et d,. Les ondes arrivant au
récepteur sous une direction d’arrivée a peuvent alors étre considérées comme planes.

En supposant l'indépendance des coefficients de corrélation des réseaux d’émission
avec ceux du réseau de réception, on calcule alors la corrélation entre les antennes r et r'
du réseau de réception pour une antenne ¢ du réseau d’émission et réciproquement pour
le calcul de la corrélation en réception. Les coefficients de corrélation entre deux antennes
d’émission t et ¢’ et deux antennes de réception r et r’ sont égaux a:

orr = Elhpihy) 0w = Elhyihyy) (1.25)

A - Milieu LOs sans diffuseur
Dans le cas d’une propagation LOS sans diffuseurs schématisée figure 1.5, les éléments
de la matrice H du canal, notés h,;, sont donnés par :

drt

heg=e "X 1<r<N, 1<t<N (1.26)

avec d,+ la distance séparant 'antenne ¢ du réseau d’émission de "antenne r du réseau de
réception et ou 'amplitude des coefficients est normalisée (|hy¢| = 1).



28 Le canal de propagation radioélectrique

Récepteur J Emetteur Réflecteurs

\O -

0

oo

Systéme 1.0S sans évanouissement Systéme NLOS avec évanouissements

Fi1G. 1.5 — Modéle de propagation pour un systéme MIMO en présence ou non d’évanouis-
sements

Le coefficient de corrélation entre deux antennes de réception par exemple pour une
antenne d’émission ¢ fixe est donc donné par:

; sin(a)

Orrt = E[e*m%] = E[e*ﬂwd“f] (1.27)

puisque pour des valeurs de d,, et d_,, élevées:
d,; — dy = d, sin(a@) (1.28)
ou « correspond & la direction d’arrivée du plan d’onde (« Direction Of Arrival » : DOA).

Par conséquent, pour un réseau de réception avec un angle d’orientation de /2 trés
éloigné du réseau émetteur, le coefficient de corrélation (1.27) peut étre approximé par :

. d .

_ e—J2m 5= sin(a) r# r!
Orpr’ = '
1 r=r

Comme nous pouvons le constater, le coefficient de corrélation dépend de la séparation d_,,
entre les antennes de réception. Si cette séparation entre les antennes est faible comparée
a la longueur d’onde ou si la direction d’arrivée « est petite (o ~ 0), tous les coefficients
de corrélation seront les mémes et égaux a 1.

B - Milieu NLOS - évanouissements de Rayleigh

Nous nous placons maintenant dans le cas ol le réseau en réception est environné
par des diffuseurs ou réflecteurs (figure 1.5). Les ondes transmises sont alors réfléchies
par ces diffuseurs. Chaque onde émise arrive avec un angle «, appelé angle d’arrivée ou
d’incidence, qui lui est propre. L’ensemble de ces ondes décrit un spectre angulaire p(«)
et un angle 6 qui définit ’étalement angulaire recu.
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Dans le cas des évanouissements NLOS, 'amplitude des évanouissements n’est plus
égale & 1. En revanche, les coefficients du canal sont de puissance normalisée: F|h.|? = 1.
En appliquant cette hypothése, le coefficient de corrélation entre deux antennes de récep-
tion pour une antenne d’émission t fixe devient :

ey dpt—d .. d_ ;sin(a)
oy = Ele 7275 = Blei2m 5 (1.29)

On retrouve le coefficient de corrélation du cas LOS.

Le coefficient de corrélation des signaux regus par deux antennes de réception r et r’
séparées de la distance d,,s est:

0/2 oyt Sin(e0)
_ / e 7N pla)da r#£T
Orr! = —6/2

1 r=r'

Pour des trajets incidents uniformément répartis autour du récepteur (distribution
uniforme des directions d’arrivée: p(a) = %, a € [0,2n] ), le coefficient de corrélation
correspond & la fonction de Bessel d’ordre 0:

drr’
)

Orr! = J()(Zﬂ' r# r! (130)
Ainsi, pour atteindre un coefficient de corrélation nul (Jo(7) ~ 0), les antennes doivent
étre espacées de A/2.

Les antennes des stations de base qui sont généralement positionnées en hauteur et
au-dessus des diffuseurs, font face & un étalement angulaire relativement faible. C’est
pourquoi le coefficient de corrélation s’avére élevé méme pour des séparations d’antennes
importante. I1 fit montré que 1’étalement angulaire au niveau des stations de base pour
des cellules de rayons 1 km est d’environ 2 degrés [VYO03].

Les coefficients de corrélation pour une distribution uniforme des angles d’arrivée et
pour différents étalements angulaires sont montrés figure 1.6. Obtenir de faibles corré-
lations pour de faibles étalements angulaires 6 requiert des séparations d’antennes trés
importantes. En revanche, si ’étalement angulaire est suffisamment important, (e.g. 15°),
de faibles corrélations (< 0.2) peuvent étre obtenues pour des espacements d’antennes ne
dépassant pas deux fois la longueur d’onde. Pour de faibles séparations d’antennes (A/2),
le coefficient de corrélation est élevé (> 0.5) méme pour des étalements angulaires relati-
vement importants de ’ordre de 30°.

Pour des rayons ayant un spectre angulaire gaussien (distribution gaussienne des di-
rections d’arrivée), les coefficients de corrélation décroissent de fagon monotone avec la
séparation des antennes.
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Fi1G. 1.6 — Corrélation spatiale en fonction de l’espacement entre antennes pour différentes
valeurs d’étalement angulaire 8 et pour un angle d’incidence a nul. Les angles d’arrivée
sont supposés étre uniformément distribués

C - Matrice de corrélation

On peut étendre le calcul de corrélation & ’ensemble du canal en appliquant la matrice
de corrélation & la matrice du canal. Pour calculer la matrice de corrélation, cherchons tout
d’abord & exprimer la matrice du canal H sous forme vectorielle. Celle-ci peut s’exprimer
sous la forme:

H=[h, b, hy]" (1.31)

ou le vecteur ligne h, rassemble les N; coefficients des canaux reliant les IV; antennes

d’émission a la ™€ antenne de réception, soit :

h'l‘ = [h"l‘l’ e 1h7'ta e 7hTNt]T (132)

Nous définissons maintenant le vecteur h, qui est constitué des N, vecteurs lignes h,.,
par ’expression suivante :

h=[hy, - hy,] (1.33)

A partir de I'expression vectorielle h de la matrice du canal H, nous pouvons définir
la matrice de corrélation I'y, de taille N, Ny x N,.N; comme suit:

T'h = E[h"h] (1.34)
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Pour simplifier I’analyse de la corrélation spatiale, il est souvent supposé dans la
littérature que la corrélation entre les antennes du réseau de réception est indépendante
des antennes du réseau d’émission et réciproquement. Cette hypothése que nous avons
aussi choisie de prendre peut étre justifiée par le fait que seul ’environnement proche des
antennes engendre la corrélation entre elles et n’interagit pas sur la corrélation qui peut
étre observée de l'autre coté du canal [MBBT00] [CRFLLOO.

Soient les matrices de corrélation I', = K,K,{{ et I'y = Kth du réseau de réception
et d’émission auxquelles la décomposition de Cholesky a été appliquée. On obtient ainsi
les matrices triangulaires inférieures K, et K, de tailles respectives Ny x Ny et N, x N;.
Afin d’obtenir la matrice H,, du canal MIMO corrélé, on applique ces deux matrices & la
matrice du canal H qui est constituée d’éléments gaussiens complexes non-corrélés:

H,, = K, HK, (1.35)

Distance de corrélation et distance d’échantillonnage spatial

Il est important de rappeler ici la différence entre distance de corrélation et distance
d’échantillonnage qui sont parfois abusivement confondues. La distance de corréla-
tion indique ’espacement minimal inter-éléments nécessaire pour que les signaux regus
puissent étre considérés comme décorrélés. Elle est fonction de la longueur d’onde et de
I’environnement et sert & établir la distinction entre réseau a diversité et réseau phasé.*
La distance d’échantillonnage spatial est égale, d’aprés le théoréme d’échantillonnage
spatial, & la demi-longueur d’onde et est indépendante du milieu. Néanmoins, lorsque la
répartition angulaire des trajets incidents est uniforme, ces deux distances sont identiques.

“appelé aussi réseau & formation de voies

1.6 Modélisation des canaux de propagation

1.6.1 Meéthodes de modélisation

Pour reproduire le plus fidélement possible la réalité et mesurer ainsi les performances
des systémes de facon plus précise, il est nécessaire de développer des modéles de canal
SISO et MIMO plus réalistes que le modele théorique présenté ci-dessus, en prenant no-
tamment en compte les propriétés de corrélation du canal dans le cas des canaux MIMO.
En effet, la plupart des études concernant des systémes multi-antennes ont été conduites
en supposant soit des canaux complétement décorrélés ou complétement corrélés. Méme
si ces hypothéses nous permettent d’obtenir les performances limites des systémes, des
canaux partiellement corrélés constituent toutefois un meilleur reflet de la réalité. Tradi-
tionnellement, que ce soit pour les configurations SISO ou MIMO, il existe principalement
deux familles de modeéles & savoir les modéles déterministes et les modéles statistiques
(figure 1.7). Dans les deux cas, ces modeéles peuvent utiliser des résultats empiriques.
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— Réponses impulsionnelles enregistrées
_ o Déterministe

—= Technique du «tracé de rayonsy

— Géométrique

L Stochastique ————» Paramétrique

—= Basé sur la corrélation spatiale

Fia. 1.7 — Classification des modéles de canauzx SISO et MIMO

1.6.1.1 Modéles déterministes

Ces modéles reposent sur la description précise de l’environnement de propagation,
i.e. en cherchant & reproduire le processus réel de propagation des ondes physiques. On
peut & nouveau distinguer deux appproches.

La premiére consiste a utiliser une base de données contenant des réponses impul-
sionnelles mesurées propres a un environnement. Néanmoins, les ressources mémoires
importantes alors requises limitent 1'utilisation de cette méthode.

La seconde approche décrit la réponse du canal par une méthode géométrique de
type « lancé de rayons » ou « tracé de rayons » (« ray-tracing technique ») en
considérant une propagation spéculaire de I’onde. La description géométrique précise de
I’environnement et la connaissance de ses propriétés électromagnétiques permettent de
prédire la propagation des trajets multiples en s’appuyant sur la théorie uniforme de la
diffraction. L’inconvénient majeur de ce modéle est leur manque de flexibilité puisqu’il
est nécessaire de décrire précisément la géométrie du systéme pour chaque environnement
a modéliser. Ces approches « rayons » sont jusqu’a ce jour encore peu utilisées pour les
systémes MIMO comparativement aux modeéles stochastiques.

1.6.1.2 Modéles stochastiques

Le premier type de modéle stochastique correspond aux modéles stochastiques géo-
métriques. Ils décrivent de facon statistique la position des diffuseurs. Les coefficients
de transmission qui caractérisent la propagation entre une antenne d’émission et une an-
tenne de réception se définissent comme la somme des contributions des rayons provenant
des différents diffuseurs. De nombreux modéles stochastiques géométriques sont décrits
dans la littérature: le modéle & un anneau et le modéle & deux anneaux pour décrire
la présence de diffuseurs locaux autour des émetteurs/récepteurs, le modeéle a diffuseurs
distribués pour décrire les canaux MIMO en extérieur et le modéle de Saleh-Valenzuela
étendu aux systémes MIMO qui regroupe les diffuseurs par groupes ou « clusters » pour
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simuler I’arrivée des échos par paquets [Gug03]. Citons aussi le modéle standardisé par
le 3app [GPPO1] pour les canaux MIMO qui décrit la modélisation entre un mobile et
une station de base a partir des nombreuses caractéristiques du canal : amplitude et re-
tards des trajets, vitesse du mobile, distances entre les antennes, angles d’arrivée et de
départ ...

L’autre type de modéle stochastique repose sur l’identification des paramétres ca-
ractéristiques de la matrice de transfert du canal et sur l'attribution d’une distribution
statistique & chacun des parameétres. On parle alors de modéle stochastique paramé-
trique. Pour une grande validité du modéle, ces distributions doivent étre issues d’une
campagne de mesure. Si les coefficients du canal MIMO suivent une distribution gaus-
sienne complexe, les moments du premier et du second ordre suffisent pour caractériser
complétement le comportement statistique du canal [KSMO00].

1.6.2 Modéles utilisés pour le canal de propagation SISO
1.6.2.1 Modéle de Rayleigh siso théorique

Apres avoir identifié les paramétres clés du canal radio-mobile, il convient de représen-
ter le canal de propagation par un modéle mathématique qui permet de tester la robustesse
de la chaine de communication.

Les phénomeénes de propagation étant généralement linéaires pour des ondes planes
et variant au cours du temps, le canal est modélisé sous la forme d’un filtre linéaire fonc-
tion du temps, de réponse impulsionnelle h(¢,7) et de fonction de transfert H(f,t) définie
comme étant la transformée de Fourier de h(¢,7). La réponse impulsionnelle h(t,7) repré-
sente, & l'instant ¢, la réponse du canal & une impulsion appliquée & son entrée & 'instant
précédent t — 7. Ainsi, si ’on suppose que le systéme est capable de discrétiser L trajets
qui ne correspondent d’ailleurs pas forcément au nombre de trajets présents réellement
dans le canal, ou chaque trajet retardé de 7; a une position fixe et une amplitude p;(¢)
et une phase 6;(t) variant au cours du temps, le canal pourra alors étre modélisé par une
réponse impulsionnelle en bande de base égale a:

h(tr) = 3 (B Oa(r — ) (1.36)
=0

Cette représentation du canal sous forme d’impulsions de Dirac est cependant peu réaliste
puisqu’elle suppose que le canal n’est pas a bande limitée [Pro95]. En réalité, un systéme
a bande finie B peut séparer ou résoudre uniquement les trajets espacés de plus de 1/B.
Ce modeéle spéculaire peut quand méme étre utilisé, chaque trajet étant alors composé
en réalité de multiples micro-trajets, originaires de diffuseurs différents, qui ont le méme
angle et retard moyens.
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L’influence du canal sur le signal émis est étudiée & travers le signal regu, exprimé en
bande de base selon ’expression suivante :

+o0
r(t) = (hxz)(t) + n(t) = / h(7,t)s(t — 7)dr + n(t)

— o0

+oo [L-1 .
= / [Z () Os(r — )| s(t — 7)dr + n(t)

% Li=0
L-1 '
= Y a®e™Ds(t —n) +n() (1.37)
=0

ou la réponse impulsionnelle A du canal de propagation varie au cours du temps afin
de prendre en compte aussi bien le mouvement de l’émetteur et/ou du récepteur que
I’évolution temporelle du canal due aux mouvements éventuels des obstacles présents
dans ’environnement de propagation. On suppose ici que la position et le nombre de
trajets L ne varient pas au cours du temps.

A - Loi de probabilité

Plusieurs distributions de probabilité peuvent étre utilisées pour tenter de modéli-
ser les statistiques du processus d’évanouissement. Dans notre approche nous supposons
la présence dans le canal d'un grand nombre d’interférents (« scatterers ») générateurs
de trajets multiples oli chaque trajet est supposé étre constitué d’une somme de trajets
indépendants affectés par des variations statistiquement identiques. Dans ce cas, par ap-
plication du théoréme de la limite centrale, on peut modéliser 'effet des évanouissements
par un processus Gaussien complexe. L’amplitude p(t) de chaque trajet résultant suit
donc une distribution de Rayleigh, tandis que le carré de 'amplitude suit une distribution
du x? centrée & deux degrés de liberté.

La densité de probabilité associée 4 la variable aléatoire p = |h| est donnée par [Pro95] :

_p2 o2
zmm={%e:@)gig (139
avec
Ep = ga2 (1.39)
E[p’] = o) = 20° (1.40)
var[p] = (2-%)02 (1.41)
(1.42)

ol o2 est la variance d’une variable aléatoire gaussienne centrée. La phase 0 suit quant 2
elle une loi équirépartie dans I'intervalle [0,27].
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Autrement dit, la variable aléatoire h = h, + ih, est une variable aléatoire gaussienne
complexe et circulairement symétrique ou h, et hy sont des gaussiennes réelles i.i.d telles
que hy, hy ~ N(0,0%).

Ce canal a évanouissements de Rayleigh, appelé canal de Rayleigh, permet tout
d’abord de tester efficacement, malgré sa simplicité, la robustesse et les performances d’un
systéme par simulation avant de I’étudier sur un canal plus réaliste. De plus, grace a son
utilisation largement répandue, les résultats obtenus peuvent étre comparés aux perfor-
mances d’autres systémes présentés dans la littérature. Ce modeéle supposant ’absence de
trajet direct (NLOS) ou du moins l’absence de composante dominante, les coefficients h
du canal sont de moyenne nulle.

Dans le cas ol 'on souhaite prendre en compte, dans le modéle, la présence de trajet
direct (LOS), comme c’est le cas avec une communication fixe & diffuseurs fixes ou en
visibilité directe, I’amplitude des retards est modélisée par un processus de Rice. Leur
puissance suit alors une distribution du x? & deux degrés de liberté non-centrée (canal &
évanouissements de Rice).

Une autre approche plus empirique que les deux modéles précédents consiste & utiliser
une distribution centrée du x?> dite de Nakagami-m ou le facteur m permet de
modéliser des conditions d’évanouissements plus ou moins sévéres que celles modélisées
par la distribution de Rayleigh [Pro95].

B - Relation entrée/sortie en SISO

Pour des canaux a une seule entrée et une seule sortie (SI1SO), dans le cas ot la largeur
de bande du signal est suffisamment étroite pour que le canal puisse étre considéré comme
approximativement constant en fréquence (canal plat en fréquence ou non-sélectif), par
définition, la relation instantanée d’entrée/sortie du canal s’écrit comme suit :

r(t) = h(t)s(t) + n(t) (1.43)

avec, h(t) le coefficient d’atténuation complexe que I’on suppose normalisé¢ (E[|h|?] = 1)
puisque ’on suppose 'atténuation de puissance due aux évanouissements & grande échelle
parfaitement corrigée par les amplificateurs de puissance. n(t) correspond au bruit blanc
additif gaussien complexe centré de variance o2 = Ny, i.e. de variance Ny/2 sur chacune
des deux dimensions. Cette relation instantanée correspond & une réalisation du canal.

Dans la suite du document, par souci de concision, la dépendance explicite en temps ()
est omise, et le signal regu est écrit :

r=hs+n (1.44)
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1.6.2.2 Modéle statistique: application au cas du canal BRAN A

A - Modélisation utilisée

La simulation des systémes de communications numériques sur ces canaux théoriques
ne permet pas a elle seule d’évaluer complétement leur robustesse. Ainsi, le recours a des
modeéles statistiques temporels des canaux de propagation dont les paramétres sont issus
de campagnes de mesures s’avére étre nécessaire.

Le modéle que nous avons choisi d’étudier en SISO appartient & la famille des modéles
larges bandes empiriques (ou modeéles synthétiques). En utilisant une répresentation du
canal dérivée du modele de Bello (hypothéses WssuUs), le canal est alors décrit sous la
forme d’un filtre transverse, sélectif en temps et en fréquence.

Amplitudes

t .

Retards
0 it TL-1

Fia. 1.8 — Profil des retards utilisé lors de la modélisation d’un canal synthétique

Les coefficients de ce filtre sont représentatifs d'un scenario de propagation donné: un
nombre limité d’échos est défini sur le profil de puissance moyen du canal (figure 1.8) tel
que chaque écho est décrit par son atténuation p; qui suit une loi statistique de Rayleigh
(NLOS) ou de Rice-Nakagami (présence d'un trajet direct), un retard 7; et un spectre
Doppler. Cette représentation suppose donc que le canal est décrit sur une bande de
fréquence infinie et vérifie ’hypothése wssus. Un des inconvénients de ces modéles est
que la forme du profil de puissance dépend fortement de la bande d’analyse définie par le
nombre limité de trajets. Si les retards sont décorrélés, la décorrélation est vérifiée dans
le cas ou la bande d’analyse du systéme est supérieure & la bande de cohérence du canal
de propagation.

Le principe de la simulation d’un canal synthétique SISO est représenté sur la figure 1.9.
Pour chaque retard 7;, un signal aléatoire gaussien est tout d’abord filtré a 1’aide d’un
filtre & réponse impulsionnelle infinie caractéristique d’une forme de spectre Doppler. Pour
simuler un canal NLOS, dans le cas d’une application mobile ot les directions d’arrivée sont
considérées uniformément réparties, ce spectre est supposé de type Jakes ou Clarke (forme
en « U ») lorsque on analyse en 2-D les signaux arrivant autour de ’antenne ou de type
plat uniforme, lorsque ’analyse est effectuée du point de vue 3-D. Lorsque le mobile est &
faible mobilité, le spectre Doppler est du type Gaussien puisque la dispersion Doppler est
surtout importante autour de la valeur moyenne du Doppler provoquée par les diffuseurs
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ayant une vitesse comparable & celle du mobile. Pour un canal L0S, la loi de Rice est
simulée en ajoutant un Dirac sur le spectre Doppler de type Jakes. Passé en argument, ce
spectre Doppler ainsi que les atténuations p; multiplient ensuite chacun des L échos de
retard 7; créés a partir du signal d’entrée z(¢). Sil’on souhaite simuler des évanouissements
de Rayleigh, les coefficients atténuations p; doivent suivre une distribution de Rayleigh.
Le signal r(t) en sortie du filtre, i.e. en sortie du canal, résulte de la sommation des L
signaux générés. Notons que ce modéle suppose que les retards caractérisant les différentes
réflexions sont décorrélés. Pour coller au plus prés de la réalité, les valeurs de 7; et de p;
qui caractérisent le modele synthétique du canal sont déterminées & partir de résultats de
mesures larges bandes spécifiques & ’environnement.

Source Filtre
T .
1 Gaussienne Doppler 6]( ) T

r(t) = (hxz)(t)

—
°

Source Filtre . °
Tl Gaussienne Doppler 6]( ) .
PrL—1
Source Filtre ()
Gaussienne Doppler - €

FiG. 1.9 — Principe de simulation d’un canal SISO via un modéle de canal synthétique

B - Application du modéle au cas du canal BRAN A

Le modéle que nous avons retenu permet une modélisation générique du canal de
propagation & partir notamment du profil de puissance des retards, de sorte qu’il peut
étre appliqué a différents types de canaux reposant sur une telle approche. Ce modéle
a été développé au sein du laboratoire par Stéphane Nobilet [Nob03]. Vis-a-vis de notre
application radiomobile, on aurait pu reprendre les scénarii de propagation utilisés pour
le standard GSM qui comportent 12 trajets indépendants ou ceux du standard UMTS qui
en comporte 6. Néanmoins, dans le cadre de la quatrieme génération de systémes cellu-
laires qui nous intéresse plus particuliérement, la fréquence porteuse qui est réguliérement
pressentie est de 5.2 GHz. C’est pourquoi nous avons restreint notre étude aux scéna-
rii caractéristiques des propagations a cette fréquence et donc tout naturellement aux
spécifications associées aux modéles BRAN.

Les modéles de canaux BRAN (« Broadband Radio Access Networks ») ont été déve-
loppés dans le but de faciliter et de préciser le développement des couches physiques du
standard de réseau local sans fil haut débit HIPERLAN/2 [ETS99| [ETS01]. La définition
de ce standard repose sur l'utilisation d’une largeur de bande de 20 MHz allouée dans la
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bande des 5.2 GHz. Cinq scenarios de propagation sont alors distingués allant d’environ-
nements situés & l'intérieur de batiments jusqu’a des environnements en zones ouvertes
tels que des hall d’aéroports.

Ainsi, le canal BRAN A représente la transmission du type intérieur de bureau entre
un émetteur et un récepteur distants de 40 & 50 m dans un milieu NLOS. C’est ce scénario
de propagation que nous avons choisi par la suite pour tester les systémes développés.
Les modéles sont tous composés de 18 trajets dont l’'amplitude des retards suit une dé-
croissance exponentielle, typique de la présence d’'un seul groupe (« cluster ») de rayons,
comme nous pouvons le constater dans le tableau 1.4 pour le modéle BRAN A. Ainsi, pour
ce modéle, le retard maximal est égal a 390 ns et la dispersion moyenne est quant a elle
égale a 50 ns. Ces valeurs ont permis d’en déduire les valeurs des retards et des amplitudes
a introduire dans le modele générique de canal. Les coefficients d’atténuations suivent une
distribution de Rayleigh. En ce qui concerne le spectre Doppler, nous avons choisi d’uti-
liser un spectre de Jakes de fagon analogue a l'’hypothése prise dans [Gou0l| [Nob03].
Toutefois, du point de vue de la modélisation du canal lors d’une transmission indoor &
faible mobilité, un spectre uniforme refléterait plus fidéelement ’arrivée dans les trois di-
mensions des signaux autour de I’antenne du mobile. En ce qui concerne 'aspect systéme
qui nous intéresse ici, on peut judicieusement supposer que le diagramme de rayonnement
de I'antenne du mobile ne permet pas de recevoir les signaux dans les trois dimensions.
C’est pourquoi le choix du spectre de Jakes reste valide.

TAB. 1.4 — Retards et amplitudes des 18 trajets du canal BRAN A

Retards (ns) 0 10 | 20 | 30 40 50 60 70 80
Amplitudes (dB) | 0 |-09 |-1.7|-26| -35 | -43 |-52| -6.1 | -6.9

Retards (ns) 90 | 110 | 140 | 170 | 200 | 240 | 290 | 340 | 390
Amplitudes (dB) | -7.8 | -4.7 | -7.3 | -9.9 | -12.5 | -13.7 | -18 | -22.4 | -26.7

1.6.3 Modéles utilisés pour le canal de propagation MIMO
1.6.3.1 Modéle de Rayleigh MmiMoO théorique

Reprenons ’équation (1.13) exprimant la relation linéaire d’entrée/sortie pour un ca-
nal MIMO. Nous supposons maintenant que les modules des coefficients h,¢, reliant 1’an-
tenne d’émission d’indice ¢ & l'antenne de réception d’indice r, suivent une distribution
de Rayleigh :

r=Hx+n (1.45)

ouireCM xeCN neCN et He CN*Nt telle que:
hi1 h’th
H= S T : (1.46)

hNTI thNt
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Au maximum, N;N, canaux sont disponibles si tous ces canaux ont des variations
indépendantes. De méme que dans le cas d’un canal SISO & évanouissements de Rayleigh,
le carré de Pamplitude |h,¢|?> = p? = p? + p3 est une variable aléatoire du x? & deux degrés
de liberté, notée x3 (deux gaussiennes p; et ps en quadrature). De maniére générale, si
N est égal a Ny (M1S0O), & N, (SIMO) ou & NN, (MIMO), la variable ZIICV:I |hi|? est une
variable du x? & 2N degrés de liberté, notée x2,. La densité de probabilité d'une variable
du x? constituée de N variables aléatoires i.i.d. gaussiennes statistiquement indépendantes
est:

ou I'(p) est la fonction gamma.

Le bruit présent sur les N, antennes de réception est représenté par le vecteur n ol
les N, coefficients sont représentés par des variables gaussiennes complexes de moyenne
nulle, de puissance identique égale & o2 et naturellement statistiquement indépendantes
en temps et en espace (bruit blanc en temps et en espace) puisque le BBAG représentant
principalement le bruit d’origine électronique est propre a chacune des antennes:

n~CN(0,02) Efn,(t)n, ()] = Nod(t — t)5(r — ') (1.47)

Afin que la puissance P, recue par chacune des N, antennes de réception soit égale
& la puissance totale P transmise par les IV; antennes, on impose que chaque sous-canal
soit normalisé, i.e. que la puissance de chaque coefficient h,; soit unitaire: E[|hq¢|?] = 1
si h,; est aléatoire, |hrt|2 = 1 si h,¢ est déterministe. Par ailleurs, cette puissance totale P
émise est constante quel que soit Ny. En effet, pour un systéme réel, la puissance totale
qu’il peut transmettre est limitée. Cette contrainte de puissance limitée & I’émission sera
exprimée sous 'une de ces deux formes:

Eix"x] <P (1.48)

outr(Tx) <P (1.49)

Ces deux formes sont équivalentes puisque d’une part x7x = tr(xx¥), et que d’autre

part T'y = E[xx!]. Sachant que I'espérance et la trace commutent en tant qu’opérateurs
linéaires, nous obtenons ’équivalence entre les équations (1.48) et (1.49). La forme (1.49)

de contrainte de puissance sera la plus utilisée notamment dans les calculs de capacité. A

noter que si le signal x satisfait la condition ci-dessus, alors le signal centré x — E[x] la
satisfait aussi. Dans la suite, on restreindra alors ’étude aux signaux de moyenne nulle.

De plus, sachant que nous nous plagons, dans cette thése, dans le cas ol le canal n’est
pas connu & ’émission, on suppose que la puissance est transmise uniformément entre les
antennes, chacune émettant une méme puissance égale a P;/N;.
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1.6.3.2 Modéle statistique non-directionnel METRA

A - Principe

Nous avons vu précédemment que les modéles de canaux MIMO pouvaient se répartir,
de la méme facon que les modéles SISO, entre modeéles déterministes et modéles stochas-
tiques. Toutefois, une classification des modéles multi-canaux, peut-étre plus appropriée
a I’évaluation des performances des systémes MIMO, repose sur la prise en compte ou non
des directions d’arrivée (de départ) des signaux au niveau du récepteur (émetteur). On
parle alors de modéles directionnels ou non-directionnels.

La plupart des modéles développés dans la littérature utilise I'information DOA. Pour
les systémes que nous avons choisis d’étudier, nous verrons qu’ils ne cherchent pas a
exploiter 'information de DOA. Or le seul modéle de canal MIMO, & notre connaissance,
qui ne tient pas compte de l'information DOA correspond au modéle METRA [Met]. Ce
modéle de canal MIMO stochastique a été développé dans le cadre du projet de recherche
IST européen appelé METRA (« Multi Element Transmit Receive Antennas ») [Met].

Comparé aux autres modéles mentionnés auparavant, le modéle METRA est relati-
vement plus simple & implémenter. Il repose sur 'utilisation de matrices de corrélation
mesurées de part et d’autre de la liaison point-a-point. Il tire parti de nombreux résul-
tats obtenus lors de 1’é¢tude de canaux SIMO, et essaie d’extrapoler ses résultats pour
construire un modéle de canal MIMO stochastique large bande. Ce modéle a été développé
sous un bloc primitif COSSAP et permet la simulation, au niveau de la couche physique,
de techniques de diversité d’émission et/ou de réception sous des conditions réalistes de
propagation [SKFT01]. 11 prend ainsi en compte la corrélation partielle éventuelle entre
les trajets d'un canal MIMO, ainsi que les évanouissements rapides et les dispersions tem-
porelles.

B - Description du modéle

La description fonctionnelle de ce bloc représentée figure 1.10 inclue comme brique
de base un filtre a réponse impulsionnelle finie (« Finite Impulse Response » : FIR) SISO
dont les trajets sont calculés pour simuler la dispersion temporelle et les évanouissements.
L’émetteur correspond ici & la station de base (« Base Station » : BS) et le récepteur a la
station mobile (« Mobile Station » : MS). Pour simuler des canaux radio MIMO, ce filtre
FIR doit étre précédé d’un convertisseur paralléle-série (P/S) qui convertit les N; signaux
transmis de I’émetteur en un seul signal de longueur N;. De méme, au récepteur, le signal
complexe en sortie est convertit (S/P) en N, signaux pour étre transmis au récepteur.

Le modéle permet a l'utilisateur d’imposer ’enveloppe de la réponse impulsionnelle
en utilisant des profils de retards et de puissance synthétiques ou issus de campagnes de
mesures [SKFT01]. Dans notre cas, nous utiliserons les parameétres BRAN A habituellement
employés pour une configuration SISO en supposant que les signaux arrivent tout autour
du mobile ce qui correspond au cas idéal, comme nous le verrons par la suite, pour les
systémes MIMO que nous avons étudiés.
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Fia. 1.10 — Modéle de canal MIMO : modéle METRA

En ce qui concerne les caractéristiques des évanouissements, ceux-ci sont définis par
la forme du spectre Doppler suréchantillonné dans le domaine fréquence-espace. La trans-
formée de Fourier inverse du spectre Doppler définit les coefficients d’évanouissements
aléatoires complexes dans le domaine spatial. En prenant en compte la vitesse du mobile,
les évanouissements sont convertis dans le domaine temporel. Tous les coefficients d’éva-
nouissements, soit Ny, L coefficients si L est le nombre de trajets, sont donc obtenus a
partir d'un seul et méme vecteur Doppler. Afin de garantir I’hypothése de décorrélation
des échantillons d’évanouissements, la lecture de ces coeflicients est effectuée par bloc de
longueur trés supérieure 4 la longueur d’onde. De plus, pour éviter une forte corrélation,
leur lecture ne doit pas étre effectuée de facon réguliére.

Par ailleurs, les corrélations entre deux antennes séparées spatialement sont calculées a
partir des matrices de corrélation symétriques I'gg et I'nig & travers des fichiers externes.
Ces matrices symétriques de taille N x N (N = N; pour BS ou N = N, pour MS)
définissent la corrélation présente entre les N antennes présentes sur le méme site. Ainsi,
la colonne d’indice n (ou la ligne de méme indice obtenue par transposition de cette
colonne) définit la corrélation présente entre la ni®™® antenne et les autres N —1 antennes.
Finalement, une matrice de « steering » est ensuite appliquée pour tenir compte des
directions d’arrivée.

Les matrices de corrélation sont calculées & partir de la puissance des évanouissements.
La phase des évanouissements n’est ainsi pas prise en compte dans la premiére version
du modeéle puisque le systéme de mesure des concepteurs du modéle ne le permettait
pas au départ. La prise en compte de la description complexe des évanouissements sera
finalement réalisée dans la deuxiéme version du modéle dans le cadre du projet I-METRA
[Ime] [KSMO0]. De plus, elles ont été obtenues dans le cas de la voie remontante. En
supposant comme valide la propriété de réciprocité du canal, ces mémes matrices peuvent
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étre utilisées pour le cas de la voie descendante. La fréquence porteuse qui a été utilisée lors
du calcul de ces matrices correspondait généralement & la fréquence porteuse de 'UMTS,
soit fo = 2.05 GHz. Ces coefficients de corrélation qui dépendent de l’espacement entre
antennes peuvent étre utilisées pour une fréquence porteuse fy = 5.2 GHz du moment que
I’espacement entre antennes, exprimé en longueur d’onde A pour étre indépendant de la
fréquence porteuse utilisé, reste le méme. Quels que soient les retards du canal, la méme
matrice de corrélation est appliquée comme le suggére 3Gpr01 [GPPO1].

Pour générer les coefficients d’évanouissements corrélés, la seule connaissance des fonc-
tions de corrélation entre les antennes de la station de base d’une part, et celles du terminal
mobile d’autre part n’est pas suffisante. La corrélation entre les canaux reliant les antennes
émettrices et celles réceptrices reste & déterminer. Le modéle METRA repose ainsi sur les
hypothéses que d’une part, les propriétés de corrélation & ’'un des sites ne dépendent pas
des propriétés de corrélation de ’autre site et que d’autre part, la corrélation entre ces ca-
naux est approximativement égale au produit des corrélations calculées de part et d’autre
du canal. Ces hypothéses se justifient par le fait que tout d’abord la corrélation entre deux
antennes séparées spatialement et polarisées différemment est donnée par le produit des
coefficients de corrélation de polarisation et ceux de corrélation spatiale. Ensuite, 'indé-
pendance de la corrélation de I’émetteur vis-a-vis de celle du récepteur est valide puisque
I’on suppose que tous les éléments d’antennes sur un méme site subissent le méme spectre
de puissance azimuthal. La matrice de corrélation spatiale du canal MIMO est finalement
obtenue en effectant le produit de Kronecker des deux matrices de corrélation I'gg et I'vs
telle que:

I'vmmvio = I'vs @ I'gs (1.50)

oll ® correspond au produit de Kronecker. La matrice de corrélation I'yiivip est alors de
taille NtNr X NtNr-

Dans le cas d’'un environnement « indoor », la station de base et la station mobile
sont situées dans des environnements assez similaires impliquant une certaine symétrie
des phénoménes. Ainsi, les signaux présentant de part et d’autre du canal de forts éta-
lements angulaires, la corrélation spatiale est relativement faible sur les deux sites. En
« outdoor » en revanche, la station de base se trouvant placée généralement au-dessus
des réflecteurs, ces derniers sont surtout situés dans l’environnement proche du terminal
mobile. L’étalement angulaire des signaux est donc plus important au niveau de la station
mobile qu’au niveau de la station de base, impliquant du coup une corrélation spatiale
plus faible.

C - Choix des paramétres de simulation

Aprés avoir étudié tous ces aspects théoriques du modéle, s’est alors posé pour nous
le probléme du réemploi, pour ’étude de nos systémes, de matrices de corrélation obte-
nues sous certaines conditions dans le cadre du projet METRA. Les systémes MIMO que
nous avons choisis de tester a ’aide du modéle de canal METRA correspondent & des sys-
témes 2 x 2. Or les seules matrices de corrélation disponibles s’appliquaient & des systémes
pour 4 antennes. Pour construire, & partir de telles matrices, des matrices de corrélation
de taille 2 x 2, nous pouvons moyenner les coefficients de corrélation présents sur les dia-
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gonales secondaires. Pour que ce calcul soit valide, ces matrices de corrélation doivent
vérifier plusieurs conditions :

— ces matrices doivent étre constituées de coefficients de corrélation qui ne sont pas
constants le long des diagonales secondaires. En effet, si les termes de la diago-
nale sont constants, la matrice a alors été obtenue analytiquement sans prendre en
compte le diagramme de rayonnement des antennes. Or dans notre cas, la corrélation
doit inclure celle due aux antennes et celle due au canal.

— les coefficients de corrélation non-constants, présents sur la méme diagonale secon-
daire, ne doivent pas présenter de trop fortes disparités dans leurs valeurs. Dans le
cas contraire, ces coefficients ne peuvent pas étre moyennés.

Nous indiquons maintenant les matrices de corrélation d’enveloppe que nous avons
utilisées pour des configurations 2 x 2:

1 0.2628 0.2550 0.1216

Tps — 0.2628 1 0.2417 0.2143 —>FBs=[ 1 0.265]
0.2550 0.2417 1 0.2896 0.265 1
0.1216 0.2143 0.2896 1
1 0.3394 0.0856 0.0.1615
Ty = 0.3394 1 0.2947 0.1379 —>FMs=[ 1 0.294]
0.0856 0.2947 1 0.2499 0294 1

0.1615 0.1379 0.2490 1

Ces matrices de corrélation 4 x 4 ont été obtenues pour des réseaux de quatre antennes
uniformément espacées [TSG01|. L’espacement entre les antennes était respectivement
de 0.4 X pour le systéme représentant le terminal mobile et de 1.5 X\ pour la station de
base. La fréquence porteuse utilisée valait 1.910 GHz et la vitesse des utilisateurs était
fixée & 3 km/h (spectre Doppler de Jakes). Le profil des puissances-retard fat généré en
suivant les formes obtenues dans les cas « Indoor A+B » et « Pedestrian A+B ». Nous
vérifions bien que pour cette configuration indoor, les corrélations de la station de base et
du terminal mobile sont voisines. Par ailleurs, nous supposerons que les rayons arrivent
perpendiculairement & l’antenne (angle 6 d’élévation moyen égal a 7/2), avec un angle
d’incidence nul (la direction moyenne des angles d’arrivée est prise égale a 0).

D - Limites du systéme

Les limitations de ce modéle sont liées d’une part au fait que toutes les antennes situées
au niveau de I’émetteur sont co-localisées et ont le méme diagramme de rayonnement et
que d’autre part la puissance moyenne des coefficients de transmission est identique pour
un retard donné. De plus, les matrices de corrélation ne sont pas calculées & partir des
diagrammes de rayonnement des antennes: ce modéle peut étre utilisé uniquement pour
des techniques indépendantes du diagramme de rayonnement des antennes. Par ailleurs,
le spectre Doppler qui caractérise la relation entre le déplacement du mobile par rapport
& la station de base devrait servir idéalement & la génération des matrices de corrélation
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ce qui n’est pas le cas pour le modéle METRA. Ce modéle se préte donc plutét pour le
cas d’une liaison fixe & fixe ou pour un mobile ayant une trés faible vitesse de 1’ordre
de 3 km/h par exemple. L’une des hypothéses prises par le modéle stochastique est la
condition Wss des processus. Or, d’aprés les mesures effectuées dans le cadre du projet
METRA, cette hypothése peut ne pas se vérifier dans certains cas: le terminal mobile
peut ainsi passer d’une situation LOS, ol les signaux regus sont & forte puissance et a
forte corrélation, & une situation NLOS, ou les signaux recus sont & faible puissance et &
faible corrélation [SKFT01]. Enfin, un paramétre important a prendre en compte lorsque
les systémes MIMO sont étudiés est le phénoméne de couplage entre antennes (« mean
Branch Power Ratio »). Ce phénonéme qui n’a pas été pris en compte dans le modeéle
METRA mais dans celui d’I-METRA [Ime] provient de la partie de 1’énergie rayonnée par
une des antennes qui est captée par l'autre antenne. Il se traduit par une augmentation
de la corrélation entre les antennes.

1.7 Conclusion

Dans ce premier chapitre, nous avons tout d’abord cherché & rappeler les principaux
phénomeénes caractérisant le canal de propagation radio-électrique. Ainsi, la présence de
trajets multiples et de mouvements dans le canal engendrent des dispersions ou étalements
du canal dans les domaines transformés Doppler-retard-vecteur d’onde (fp, 7, E) qui
créent une cohérence (At, Af, A7) dans les domaines naturels temps-fréquence-espace
(t, f, 7). Cette cohérence conduit & créer une sélectivité sur le signal selon ce domaine
naturel. Cette sélectivité est d’autant plus importante que la cohérence selon ce domaine
est faible, i.e. d’autant plus importante que la dispersion selon ce domaine transformé est
grande.

La prise en compte de la dimension spatiale de part et d’autre du canal a conduit
tout naturellement au développememt d’un nouveau modéle de canal de propagation: le
modeéle de canal MIMO. Celui-ci a été présenté au départ dans le cadre d’un canal multi-
antennes sans privilégier la distribution des évanouissements. Toutefois, le concept MIMO
peut étre étendu au domaine fréquentiel, des polarisations. .. La représentation classique
de ce modéle ne permettant pas de faire apparaitre les canaux réellement disponibles
dans le cas de canaux corrélés, un modéle équivalent est utilisé. Celui-ci met en valeur les
modes propres effectivement disponibles et exploitables par le systéme de transmission
dont le nombre N, = min{Ny,N,}. Par ailleurs, on supposera que les évanouissements
sont non-sélectifs en fréquence et que les antennes sont & une seule polarité.

Finalement, nous avons présenté les différents modéles de canaux qui vont étre utilisés
par la suite pour analyser les performances des systémes étudiés. Nous avons notamment
décrit ’extension, au cas MIMO, du modéle de canal & évanouissement de Rayleigh, modéli-
sant la propagation dans un milieu riche en diffuseurs. Son utilisation largement répandue
permet de reproduire facilement les performances d’un systéme et sera utilisé tout le long
du document en supposant une décorrélation parfaite entre les canaux et une répartition
de la puissance identique entre les antennes. Toutefois, pour tester nos systémes sur des
canaux MIMO plus représentatifs de la réalité, le modéle stochastique non-directionnel
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METRA a été analysé. Celui-ci permet en particulier de prendre en compte la corréla-
tion spatiale, par l'introduction de matrices de corrélation, et les corrélations temporelles
et fréquentielles, par 'utilisation d’un filtre & réponse impulsionnelle finie utilisant des
profils de retards et de puissance. Dans le cadre de cette thése, les paramétres du filtre
correspondront aux paramétres du modéle BRAN A.
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2.1 Introduction

ors de l’établissement d’une chaine de communication, le concepteur de systémes
L cherche généralement & transmettre le débit le plus élevé possible et ce, avec une
grande robustesse. Le débit, représenté par le nombre de symboles indépendants trans-
mis, est traditionnellement associé & la capacité du canal. La robustesse, ou fiabilité de
la transmission, est associée & la probabilité d’erreur qui est, entre autres, inversement
proportionnelle au rapport signal & bruit en réception. Pour améliorer simultanément le
débit et la robustesse des applications aux ressources spectrales limitées, une premiére so-
lution consiste & augmenter la puissance d’émission au risque du méme coup d’augmenter
la puissance des interférences dans un contexte multi-utilisateur. De toute facon, du point
de vue systéme, la puissance pouvant étre émise est limitée. Une solution plus séduisante
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revient & accroitre 'ordre de diversité et le nombre de dégrés de liberté de la transmission
pour améliorer respectivement la probabilité d’erreur et la capacité comme nous allons le
voir dans ce chapitre.

11 faudra attendre une cinquante d’années apreés les travaux de Shannon sur les calculs
de la capacité d’un canal SISO pour voir apparaitre dans la littérature les premiers calculs
de capacité d’'un canal MIMO. Ces derniers ont été effectués en paralléle par Foschini
et Telatar dans le cadre d’une liaison point-a-point i.e. en dehors d’un contexte multi-
utilisateur. Les résultats de ces calculs promettent des gains considérables de capacité. Les
systémes MIMO permettent aussi de combiner les signaux grace aux antennes multiples
de telle facon que la qualité de la transmission et/ou le débit de la communication sont
améliorés tout en évitant d’augmenter la puissance émise. Ces systémes reposent sur
I'utilisation de techniques spatio-temporelles de traitement du signal pour lesquelles la
dimension temporelle, qui est avec la fréquence une dimension naturelle des signaux, est
complétée par la dimension spatiale apportée par les antennes. Ainsi, les architectures
MIMO peuvent étre utilisées soit pour combiner la diversité de transmission et la diversité
de réception, soit pour transmettre des données en paralléle dans le cas du multiplexage
spatial.

L’application initiale des techniques MIMO était envisagée pour les réseaux locaux
sans fil en indoor (« Wireless Local Area Networks »: WLAN), et les réseaux d’acces
sans fil (« fized wireless access networks », « wireless local loop », « building-to-building
wireless communications »). Plus tard, d’autres applications ont été proposées telles que
les réseaux sans fil métropolitains pour la voix et les données (UMTS, EDGE et réseaux de
4ieme genération), les réseaux sans fil mobiles ou fixes a trés haut débit (point-multipoint),
et les communications acoustiques.

Les systémes MIMO peuvent étre vus comme une extension des antennes « intelli-
gentes » (« smart antennas »), une technologie inventée dans les années 70 pour amélio-
rer les transmissions sans fil. Néanmoins, les performances annoncées avec la technologie
MIMO vont au-deld de celles obtenues avec les systémes classiques d’antennes intelligentes.
La propriété des systémes MIMO la plus surprenante réside peut étre dans sa capacité a
exploiter, au-dela de toute technique existante, la sélectivité engendrée par la propagation
par trajets multiples, qui était jusqu’alors I'inconvénient majeur des transmissions sans
fil.

Les architectures classiques exploitent uniquement les dimensions temporelles et/ou
fréquentielles pour améliorer pleinement la diversité et/ou la capacité de transmission.
D’ou la nécessité de développer aussi bien de nouvelles techniques de codage et de modu-
lation que des critéres de constructions prenant en compte la dimension spatiale.

Ainsi, aprés avoir montré 'intérét de la diversité spatiale vis-a-vis des autres formes de
diversité, un panorama des techniques MIMO est présenté dans ce chapitre selon la présence
ou non, & I’émission et en réception, d’information sur I’état du canal. Dans le cadre de
cette thése, nous nous sommes placés dans le cas de la voie descendante en supposant que
la station de base ne disposait pas d’information sur la réponse du canal. Dans ce cas, nous
distinguons les solutions qui cherchent & maximiser la capacité de transmission de celles qui
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sont construites pour minimiser la probabilité d’erreur. Nous présentons alors les calculs
de la capacité des canaux MIMO et les critéres de minimisation de la probabilité d’erreur
qui serviront par la suite & construire les techniques temps-espace lorsque 'information
du canal est disponible uniquement en réception. Les premiers critéres de construction
des codes temps-espace ont été initialement présentés par Tarokh et utilisés sur des codes
temps-espace en treillis. Cependant, ces critéres s’appliquent de facon plus large a tout mot
de code temps-espace émis sur N; antennes pendant L durées symboles. C’est pour cette
raison que nous avons choisi délibérément de les présenter dans ce chapitre. Finalement,
nous décrivons de facon plus précise les solutions MIMO qui exploitent I'information du
canal uniquement en réception. Ceci nous permet de situer, parmi la multiplicité des
techniques MIMO existantes, les deux familles des codes temps-espace que nous avons
choisi d’étudier de facon plus approfondie dans les prochains chapitres, & savoir les codes
temps-espace en blocs et les codes temps-espace en treillis.

2.2 Extension d’un systéme de communication SISO & la di-
mension spatiale

2.2.1 Mesures de performances des systémes de communications

Nous allons tout d’abord rappeler les mesures de performances qui sont habituellement
utilisées pour évaluer un systéme de communication.

Le rapport signal & bruit (RSB) par antenne de réception correspond au rapport
entre la puissance utile, porteuse d’information, et la puissance du bruit mesurées sur
chacune des antennes en réception. En cas de présence d’interférences non-assimilées a
du bruit, on utilise le rapport signal a bruit plus interférences (RSBI). Dans la suite
de la thése, ces interférences sont supposées suivre une distribution gaussienne. Méme si
chaque signal interférent ne suit pas une distribution gaussienne, cette hypothése, d’aprés
le théoréme de la limite centrale, reste une approximation raisonnable, sous certaines
conditions, si le nombre de signaux interférents est suffisant grand. Si on appelle R, le
rendement du code qui correspond au rapport entre le nombre N, de bits non-codés
a l’entrée du codeur et le nombre N, de bits codés a sa sortie, on peut exprimer le
rapport Fy /Ny, ou F} est I’énergie moyenne regue par bit utile et Ny est la densité spectrale
du bruit en réception, de la facon suivante:

) (%)
— = | = — 101log,q R.N, 2.1
(NO dB No dB B10 Tele ( )

ol E; est I’énergie moyenne regue par symbole de modulation  comportant N, bits codés.

Le débit de la transmission est prédit par la capacité d’un canal définie comme le
débit maximal d’information qui peut étre transmis, en utilisant un bloc de transmission
qui est, entre autres, suffisamment long pour atteindre une faible probabilité d’erreur.
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FiG. 2.1 — Gains de diversité et de codage — Influence sur la probabilité d’erreur

La qualité de la transmission est évaluée généralement par la probabilité d’erreur F,
exprimée en fonction du rapport signal & bruit RSB. Pour un systéme monoporteuse de
facteur de retombée nul, ce rapport RSB est égal & E;/Ny. La probabilité d’erreur est gou-
vernée par deux critéres, a savoir le gain de codage et le gain de diversité, que '’on cherche
& optimiser. Dans le cas de notre application, oil notamment la puissance émise est limitée,
nous cherchons & faire tendre la probabilité d’erreur obtenue sur un canal & évanouisse-
ments vers les performances obtenues par un systéme testé sur un canal gaussien. Dans
notre étude, puisque 1’on cherche avant tout & optimiser la partie non-codée d’une chaine
de communication, la courbe prise en référence correspond aux performances obtenues sur
un canal Gaussien par des modulations non-codées, e.g. QPSK (« Quadrature Phase Shift
Keying ») ou 16-QAM (« Quadrature Amplitude Modulation »). En pratique, la probabi-
lité est mesurée via un taux d’erreur binaire (TEB), taux d’erreur par symbole (TES) ou
par un taux d’erreur par trame (TET) & partir de la méthode de Monte-Carlo.

Dans les systémes de communications hertziens, la diversité du canal est la propriété
la plus couramment exploitée pour combattre les évanouissements induits par la présence
de trajets multiples. La diversité consiste & fournir au récepteur plusieurs répliques du
méme signal d’information atténuées de facon indépendante par le canal. Ainsi, en récep-
tion, la probabilité que I’ensemble de ces répliques soient toutes fortement affectées par
des évanouissements est d’autant plus faible que le nombre de répliques du signal émis
est important. Le gain de diversité G, correspond au décalage de P.(RSB) en ordonnée,
i.e. vers des valeurs de P, plus faibles, pour un RSB fixé (figure 2.1). Ce gain de diversité
détermine donc directement la pente de la caractéristique & fort RSB. Le gain de co-
dage G, est quant a lui engendré par la redondance introduite par le codage de canal et
exploitée par le décodeur de canal pour détecter ou corriger les erreurs introduites lors
de la transmission. Il correspond au décalage de P.(RSB) en abscisse, vers de plus faibles
valeurs de RSB pour une P, fixée. Puisque le gain de diversité apparait comme exposant
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du RSB alors que le gain de codage est en facteur du RSB, le gain de diversité est donc
avant tout privilégié lorsque le RSB est suffisamment grand.

2.2.2 Techniques améliorant la diversité

Pour que les répliques puissent étre affectées de facon indépendante, il est donc né-
cessaire de transmettre ces répliques au-dela de la période de cohérence du canal. Les
principales formes de diversité exploitées dans les systémes de communications sans fil
sont les diversités temporelle, fréquentielle et spatiale. Exploiter la diversité du canal se-
lon I'un de ces trois domaines requiert que le canal soit sélectif selon ce domaine pour que
les répliques du méme signal subissent des évanouissements indépendants. Lorsque cela
est possible, les systémes doivent étre construits de telle sorte qu’ils puissent exploiter
toutes les formes de diversité disponibles. Cependant, nous allons voir que celles-ci ne
sont pas forcément exploitables simultanément.

2.2.2.1 Diversité temporelle

Lorsque les canaux sont sélectifs en temps, la diversité temporelle peut étre exploitée
en transmettant les répliques temporelles d’un signal sur plusieurs intervalles temporels
séparés d’une durée au moins égale au temps de cohérence (At). du canal, durée minimale
séparant deux évanouissements selon un certain degré de décorrélation. Elle est générale-
ment exploitée par l'utilisation conjointe d’entrelacement temporel et de code correcteurs
d’erreurs (« forward error correction technique »: FEC) appelé aussi codage de canal.
Bien que trés efficace sur des canaux a évanouissements rapides, elle offre cependant peu
de protection sur des canaux & évanouissements lents si la profondeur de 1’entrelacement
n’est pas suffisante. Par ailleurs, une telle technique s’avére étre coiiteuse en terme de
débit et de retard de décodage. Si L est la longueur de la trame émise et T, la durée d’un
symbole, la diversité temporelle Fj;, s’exprime alors selon la relation:

Fy, ~ (LA—{)L ~ LT fp,... (2.2)

selon I'expression (1.9) du temps de cohérence (At)..

2.2.2.2 Diversité fréquentielle ou diversité de trajet

La diversité fréquentielle est utilisée en présence de canaux sélectifs en fréquence en
transmettant le signal sur plusieurs fréquences porteuses espacées d’un écart fréquentiel
au moins égal a la bande de cohérence (Af). du canal, écart fréquentiel minimal séparant
deux évanouissements indépendants. Les systémes GSM (« global system for mobile com-
munications ») utilisent ainsi le saut de fréquence (« frequency hopping ») pour fournir de
la diversité fréquentielle. On peut citer par exemple les techniques d’étalement de spectre
ou les techniques ¢-OFDM (« Coded-Orthogonal Frequency Division Multiplex ») qui re-
posent sur l'association de codes correcteurs d’erreurs et des modulations multi-porteuses.
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Initialement utilisée pour des applications militaires, la technique d’étalement de spectre
consiste & employer un signal large bande pour transmettre I'information. En raison de la
dualité temps-fréquence, un signal large bande présente une résolution temporelle élevée,
et ce d’autant plus que la bande du signal est large. Cette propriété permet de séparer
dans le domaine temporel les trajets (diversité de trajet). Les techniques d’étalement les
plus répandues dans le monde des communications numériques sont l’étalement par sé-
quence directe et ’étalement par saut de fréquence. Cependant, lorsque ’étalement des
retards est faible, la bande de cohérence du canal devient trop importante, relativement a
la bande B du signal, pour que la diversité fréquentielle ou la diversité de trajet puisse étre
exploitable comme c’est le cas pour des transmissions indoor. La diversité fréquentielle
s’exprime par la relation suivante:

B
Fdf = A = BUT (23)
ou la bande de cohérence (Af), est définie par 'expression (1.7). Rappelons ici qu'il y
a équivalence en terme de diversité entre les domaines temporel et fréquentiel [Bau01l].
Dans le cas particulier ou les trajets ont la méme puissance et sont décorrélés, I’ordre de
diversité mesuré dans le domaine temporel correspond au nombre de trajets.

2.2.2.3 Diversité spatiale et /ou diversité de polarisation

En exploitant la dimension spatiale, il est possible de bénéficier d’une diversité sans
aucune pénalité du point de vue de l'efficacité spectrale. Nous allons voir tout d’abord
qu’un réseau d’antennes peut étre employé pour exploiter la diversité spatiale a 1’émis-
sion et/ou en réception afin d’améliorer la transmission des données d’un utilisateur en
maximisant le rapport signal-a-bruit. Pour étre exploitable, cette diversité requiert d’une
part que les antennes soient espacées d’au moins la distance de cohérence, distance mini-
male assurant I'indépendance des évanouissements et d’autre part que le milieu favorise la
présence de signaux décorrélés, en présentant notamment de forts étalements angulaires
comme dans le cas de milieu NLOS. Ainsi, un systéme disposant de Ny NV, antennes générera
au maximum N;N, branches spatiales décorrélées. On définit alors ’ordre de diversité
spatiale du systéme comme étant le nombre de ces branches spatiales. Lorsque ce nombre
de branches spatiales combinées augmente, la propagation sur canal & trajets multiples
peut étre assimilée & une propagation sur un canal équivalent gaussien.

A - En réception: systémes SIMO

Traditionnellement, la diversité spatiale est exploitée en réception dans le cadre d’un
systéme SIMO afin de réduire les effets des évanouissements. Ces antennes, combinées
& un module de post-traitement générent plusieurs faisceaux en direction des différents
trajets regus exploitant la diversité de trajet et maximisant ainsi le RSB [Jak74]. En effet,
comme ’a démontré L.R. Kahn en 1954 [SBS66], celui-ci est maximisé par ’addition
de fagon constructive des signaux regus sur chacune des antennes puis combinés par la
technique MRC (« Mazimum Ratio Combining ») tout en maintenant le bruit blanc et en
conservant sa nature gaussienne. Une autre méthode pour améliorer la qualité du signal
regu consiste & sélectionner les signaux et & commuter vers les antennes présentant le plus
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fort RSB. Le RSB résultant aprés combinaison correspond alors a la somme des RSB au
niveau de chacune des branches de diversité.

Un autre avantage des techniques & diversité spatiale en réception, et que ’on retrou-
vera au niveau de certaines techniques a diversité spatiale d’émission, est le fait que lorsque
la diversité vient & disparaitre, le signal peut quand méme étre détecté avec, toutefois,
une qualité moindre. Ceci est appelé communément « soft failure » [Ala98].

Soit le symbole z, émis & partir de antenne ¢, les signaux regus & l’antenne r, & un
instant donné, sont :

rr = hetTn +n, 1 <7 <N, (2.4)

Soit g,+ le coefficient d’égalisation utilisé au niveau de chacune des antennes de réception.
Aprés égalisation, le signal combiné & partir des NV, antennes est donné par:

Np Nr Nr
Yn = ZgrtrT = Zgrthrtm’n + Zgrtn’f (25)
r=1 r=1 r=1
Soit le RSB donné par v = P, /P,. P, = E|| Eivzrl Grihoin|?] = |EiV;Igrthrt|2 si h,s et

gr+ sont supposés déterministes et E|z|?] = 1. P, = E[| N g.nl|?] = SN, 19,4202,

car les processus gaussiens sont indépendants et de moyenne nulle, et ot 0'7%1, est la puis-
sance du bruit sur 'antenne r. Nous supposerons par la suite que les puissances de bruit
sont identiques sur chaque branche de diversité et égales & o2. En utilisant 'inégalité de
Schwarz, le RSB est donc maximal si g+ = ah;; ol « est une constante prise égale 4 1. Le
RSB devient donc égal &:

S el
== > " — E[rsB] = NE[y,] (2.6)

r=1

RSB =

ol 7, est le RSB par antenne de réception qui est supposé indépendant de I’antenne r
et ot 317 [hee|? o E[|hrt|?] = 202 si |hyt|? suit une variable du x3 4 deux degrés

de liberté. Le rapport entre la puissance du signal et celle du bruit augmente avec le
nombre de branches de diversité N qui est ici égal au nombre de canaux indépendants:
par exemple, un ordre de diversité double apporte un gain de 3dB sur le RSB méme si
la puissance du bruit est elle aussi augmentée. Ceci s’explique par le fait que les bruits
sur les branches de diversité sont indépendants alors que les signaux ne le sont pas: la
puissance totale du bruit est la somme des puissances des bruits, mais la puissance totale
du signal est supérieure & la somme des puissances des signaux sur chaque branche.

Néanmoins, pour certaines applications, la diversité spatiale en réception peut s’avérer
étre difficilement exploitable. Par exemple, dans le cadre d’une application radio-mobile
qui nous intéresse ici, le nombre d’antennes est limité au niveau du terminal mobile en
raison du colt prohibitif de 'utilisation de multiples chaines RF et surtout du risque de
recevoir des signaux corrélés par un trop faible écart entre les antennes et par un couplage
éventuel (interactions électromagnétiques entre les antennes). L’'implantation d’un nombre
d’antennes peut étre facilité si Ieffet « trajets multiples » ! est accru ou si la fréquence
porteuse est augmentée afin d’autoriser une distance plus faible entre les antennes. Sinon,
I'autre solution consiste & créer et a exploiter la diversité spatiale plutét au niveau de la
station de base dans le cadre d’une application radio-mobile, pour améliorer la détection
en réception au niveau du terminal mobile.

1. Les trajets doivent toutefois arriver de toutes les directions.
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Toutefois, la technique MRC de traitement de la diversité spatiale en réception est
a diversité spatiale maximale lorsque les canaux sont décorrélés entre eux. Elle va donc
nous servir de référence par la suite pour évaluer le gain de diversité spatiale obtenu par
les techniques & diversité spatiale d’émission. Rappelons toutefois qu’a la différence des
techniques de traitement de la diversité a ’émission ou la puissance émise est bornée, les
techniques de traitement de la diversité en réception apporte non seulement un gain de
diversité spatial de réception, mais aussi un gain de puissance.

B - A I’émission: systémes MISO

Lorsque la diversité spatiale n’est pas exploitable en réception pour des raisons phy-
siques ou de cott, l'autre solution consiste & ’exploiter au niveau de ’émetteur au travers
d’un systéme MISO. Ainsi, dans le cas des communications radio-mobiles, il est plus ren-
table pour les concepteurs de systémes et plus pratique pour les utilisateurs de construire
des terminaux mobiles petits et bons marché en reportant 'utilisation d’antennes mul-
tiples du terminal mobile au niveau de la station de base. Un systéme disposant de N;
antennes émettrices générera au maximum N; branches spatiales décorrélées. A la diffé-
rence de la diversité spatiale de réception qui n’exigeait qu'une combinaison cohérente des
signaux recus, la diversité spatiale d’émission est moins bien connue et requiert le déve-
loppement de nouvelles techniques de traitements des signaux plus élaborées que celles
utilisées pour la diversité spatiale de réception. En effet, dans le cas MISO, méme si on
transmet la méme donnée sur toutes les antennes, si on n’utilise pas de techniques spé-
cifiques pour transmettre sur la méme bande de fréquences, aucun gain de diversité ne
peut étre obtenu puisqu’il est impossible au récepteur, avec une seule antenne, de séparer
les signaux transmis sur le méme canal sachant que I’égalisation de IVy canaux a chaque
instant est dans ce cas impossible. Par ailleurs, avec une telle technique, le signal regu
tendrait en moyenne vers un signal nul pour des valeurs de V; suffisamment importantes
si l'on suppose que les canaux suivent des processus & moyenne nulle:

Ny Nt
re =Y huz+mn, ot Y hy T Elhy] =0 (2.7)
t=1 t=1

Afin que la diversité de transmission puisse étre constructive en réception, les premiéres
techniques a diversité d’émission proposées au début des années 90 ont reposé sur l'ortho-
gonalité des impulsions émises [Wit91] — on parle alors de diversité de modulation —
ou sur 'orthogonalité des séquences d’étalement assignées & chacune des antennes dans un
contexte CDMA (« Code Division Multiple Access »). Cette orthogonalité permet en effet
au récepteur de détecter séparément les signaux émis en combinant, par une technique
de type MRC, les signaux recus. En revanche, ces approches ont l'inconvénient majeur
de se traduire par une diminution de 'efficacité spectrale. Pour contrecarrer cette perte,
une autre solution consiste & transmettre la méme forme d’impulsion sur les antennes en
reportant 1'orthogonalité sur les modules de préfiltrage FIR (« finite impulse response »)
des signaux avant transmission [Wit93]. Ce préfiltrage introduit de 1'1ES transformant le
canal en un canal a évanouissements sélectifs en fréquence. Le gain de diversité est alors
fourni par un égaliseur. La forme la plus simple de cette technique consiste & transmettre
le méme symbole sur chaque antenne ¢ avec un retard de (¢ — 1)T;. Cette méme idée
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fiit proposée par Seshadri et Winters sous le nom de diversité par retard (« delay
diversity ») [SW94b]. Du point de vue du codage de canal, la technique & diversité par
retard peut étre vue comme un code A répétition de rendement 1/N; dont les symboles
sont retardés puis transmis & partir de chacune des antennes. Un code de rendement 1/2
pour N; = 2 est ainsi représenté figure 2.2. Il n’y a aucune perte en terme de bande
passante due & 'utilisation d’un code & répétition, excepté en début et en fin de trame,
puisque N; symboles sont transmis en sortie a chaque intervalle de temps. La matrice X
correspondant & la sortie du codeur-modulateur est donc la suivante:

1 2 L
z{ x} ... T

X=| 0 .1 1 (2.8)
zH Ty ... Ty

De méme que Wittneben, Seshadri et Winters ont montré dans [SW94b| que ce schéma
de transmission avait pour effet de transformer un canal de propagation MISO non-sélectif
en fréquence en un canal SIMO avec N; antennes de réception, sélectif en fréquence due
a 'IES créée par la transmission retardée du méme symbole. Un récepteur reposant par
exemple sur le critére Mv (Maximum de Vraisemblance) est alors capable de parfaitement
exploiter la diversité créée en émission pour retrouver l'information transmise. Méme si
cette technique a diversité spatiale maximale existe quelle que soit la valeur prise par Ny,
il parait alors naturel de se demander s’il existe un codeur de canal plus performant que
le simple code & répétition de rendement 1/2 mentionné ci-dessus. Ces premiéres tech-
niques arrivant a leur limite, il a été nécessaire de développer de nouveaux critéres de
constructions, adaptés & 1'utilisation d’antennes multiples et a 1’évolution des séquences
émises au cours du temps. A la différence des premiers schémas de diversité d’émission
qui n’utilisaient que du traitement d’antennes, ces nouvelles techniques, appelées codage
temps-espace, appliquent la théorie de I'information au traitement d’antennes. Les tech-
niques classiquement utilisées en SISO ne peuvent donc plus étre réemployées.

Tt Tt—1 a
—P D R
Tt
> e

Fi1G. 2.2 — Codeur/modulateur temps-espace & diversité par retard

C - En réception et a I’émission : systémes MIMO

Pour un systéme disposant de N; antennes d’émission et de NV, antennes en récep-
tion, au maximum N;N, branches décorrélées peuvent étre disponibles, soit un ordre de
diversité spatiale maximal égal & N;NV,. Un tel systéme est donc équivalent, du point de
vue de la diversité, & un systéme SIMO disposant de NN, antennes réceptrices. Idéale-
ment, la technique temps-espace doit étre construite en tenant compte des IV; IV, branches
de diversité ou des N = {N;,N, } canaux indépendants disponibles. Toutefois, dans une
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configuration MIMO, on peut trés bien utiliser une technique temps-espace MISO associée
& une technique de traitement de la diversité spatiale présente en reception.

Le concept MIMO : applicable pas uniquement a la dimension spatiale

Le concept MIMO n’est pas nouveau. Certains systémes largement employés de nos jours
reposent sur les mémes idées. On peut citer par exemple la technique de transmission
des signaux suivant les deux polarisations d’onde, appelées polarisations « H » et « V »
(polarisations croisées), qui est couramment utilisée. On parle alors de diversité de po-
larisation. De facon plus simple, 'utilisation des voies I et Q dans la formation des
signaux de constellation peut étre aussi pergue comme une transmission particuliére. On
parle dans ce cas de diversité de constellation. Dans ces deux exemples, on montre
que la capacité des systémes est doublée, et ceci grace & orthogonalité qui existe entre les
répliques. En effet, par définition, les deux polarisations « H » et « V » sont orthogonales,
tout comme les deux voies I et Q, appelées voies en quadrature. Le principe d’orthogo-
nalité est fondamental pour pouvoir profiter au maximum de la diversité. L’intérét de la
technique basée sur la diversité de polarisation réside dans ’absence de contrainte sur
I’écartement relatif des deux antennes au contraire de la diversité spatiale. Toutefois, les
réalisations du canal sur les deux voies doivent étre différentes pour que la diversité de
polarisation puisse exister.

2.2.3 Panorama des techniques temps-espace
2.2.3.1 Apports de I'utilisation d’antennes multiples

A - Gain de diversité

Rappelons ici I’ensemble des bénéfices que peut apporter 'usage de systémes multi-
antennes. Nous avons vu précédemment que la diversité spatiale de transmission est
plus difficile & exploiter que la diversité de réception puisqu’elle fait appel & de nouvelles
techniques de codage et de modulation, alors que la diversité de réception exige seulement
que les antennes de réception subissent des évanouissements indépendants sans avoir re-
cours a des techniques de codage et de modulation spécifique. Le gain de diversité maximal
pour un systéme MIMO est égal au produit N;NV, sous la condition d’une parfaite décor-
rélation des NN, canaux reliant les antennes d’émission aux antennes de réception. Par
ailleurs, que ce soit pour la diversité de réception ou pour la diversité de transmission, la
csI du canal est nécessaire uniquement en réception.

B - Gain de puissance - gain de réseau

Généralement, on considére que la puissance émise est limitée. Ainsi, quel que soit le
nombre d’antennes & I’émission, celles-ci n’apportent pas de gain de puissance, appelé
aussi gain de réseau (« array gain ») si ’'on suppose que la CSI n’est pas disponible au
niveau de I’émetteur. En revanche, en réception si NV, antennes sont utilisées, la puissance
recue est naturellement augmentée d’un facteur égal & E|h|? = E[Eivzrl |h|?] = N, si
E[|h,[?] = 1. Ainsi, le RSB est indépendant du nombre d’antennes d’émission mais dépend
du nombre d’antennes de réception. Plus exactement, le RSB en réception est égal & la
somme des RSB mesurés au niveau de chacune des antennes si le bruit est blanc.
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Face a la demande croissante d’accés au spectre limité en fréquence, la présence d’in-
terférences co-canal est nécessairement inévitable. Pour traiter ces interférences, une pre-
miére solution consiste & assimiler ces interférences a du bruit gaussien et & utiliser un
codage de canal performant pour réduire leurs effets. Néanmoins, cette solution est loin
d’étre optimale puisque le décodeur utilise une métrique non-adaptée. En effet, 'inter-
férence est souvent due & quelques utilisateurs dominants partageant le méme canal, et
ne peut donc pas étre assimilée & du BBAG. Une autre solution pour supprimer l'inter-
férence fait appel aux techniques de traitement d’antennes adaptatif en réception ou a
Pémission. Le gain de réseau (« array gain ») a ’émetteur est exploité par de la for-
mation de voie (« beamforming ») appelée aussi filtrage spatial. Grace & un module de
post-traitement, il consiste & combiner de facon cohérente? les signaux recus pour former
un faisceau d’antennes en direction du plus fort signal émis par un utilisateur donné ou
un groupe d’utilisateurs donné permettant ainsi de maximiser les rapports signal-a-bruit
et signal-a-interférents. Par ailleurs, a 'inverse des techniques & diversité qui requiérent
une séparation suffisante des antennes sur le méme site pour la capture de signaux décor-
rélés, la technique de formation de voies suppose quant & elle un rapprochement suffisant
des antennes, typiquement A/2, pour pouvoir créer un lobe. Par ailleurs, elle nécessite de
disposer d’une certaine connaissance du canal, e.g. la direction des angles d’arrivée des
signaux, sur le site oll est utilisée la formation de voies. On notera que le gain de formation
de voies, obtenu dans le cas de scénarios 4 faibles étalements angulaires, correspond a la
combinaison de copies du méme signal pour une réalisation spécifique du canal alors que
le gain de diversité est en relation avec les statistiques du canal.

C - Gain de multiplexage

Alors que les gains de formation de voies et de diversité peuvent étre obtenus lorsque
les antennes multiples sont présentes soit & 1’émission soit & la réception, le gain de
multiplexage qui correspond & ’augmentation du débit obtenu sans consommation sup-
plémentaire de puissance ou de ressources spectrales requiert l'utilisation d’antennes de
part et d’autre du canal. Le multiplexage spatial consiste alors & exploiter les sous-canaux
paralléles, appelés modes propres, obtenus lorsque des antennes multiples sont présentes
a I’émission et en réception afin de transmettre simultanément des symboles différents et
accroitre ainsi la capacité. Le gain de multiplexage est alors égal & min{N;,N,} ce qui
correspond au nombre de modes propres disponibles dans le canal. Ainsi, le multiplexage
est impossible dans une configuration MISO.

2. le systéme dispose donc d’une certaine information sur le canal.
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D - Synthése

Les différents gains attendus des systémes MIMO selon les caractéristiques du canal
sont résumés dans le tableau 2.1. Ainsi, nous devons retenir que la diversité spatiale,
est exploitable aussi bien & I’émission qu’a la réception du moment que la corrélation
spatiale, qui est liée & ’étalement angulaire des signaux recus [And98|, a la distance
entre les antennes, & ’angle moyen d’arrivée. .., est faible. Elle requiert la connaissance
du canal uniquement en réception. Le gain de réseau en revanche, peut étre atteint a
I’émission et/ou en réception seulement si la corrélation spatiale est forte et si la CSI est
disponible & I’endroit ot I’on cherche & obtenir ce gain. Le gain de puissance quant & lui est
obtenu uniquement en réception, quelle que soit la corrélation, en présence ou non de CsI.
Finalement, le gain de multiplexage est celui qui est le plus contraignant vis-a-vis de la
configuration des antennes. Il existe seulement si plusieurs antennes, présentant une faible
corrélation spatiale, sont présentes de part et d’autre du canal. Il peut étre obtenu méme
si la CsI n’est présente qu’en réception. Le gain de multiplexage est obtenu en exploitant
un jeu de valeurs singuliéres pour établir plusieurs liaisons en paralléle alors que le gain
maximal de formation de voies d’'un canal MIMO est obtenu en exploitant seulement la
plus forte des valeurs singuliéres pour établir une seule liaison.

E - Compromis entre diversité et multiplexage

Nous verrons & la fin du chapitre suivant qu’actuellement, la plupart des recherches
se focalisent sur la construction de techniques cherchant a extraire le maximum du gain
de diversité ou de gain de multiplexage spatial. Or nous allons voir ici que ces deux gains
peuvent étre simultanément obtenus & condition que le compromis entre ces deux gains
soit correctement réalisé. Dans [ZT02], les auteurs ont montré que le gain de diversité
optimal est une fonction inversement proportionnelle au gain de multiplexage ce qui est
intuitif: accroitre le gain de diversité conduit & réduire le gain de multiplezage (figure 2.3).

Dans l'article, les auteurs montrent que les gains de diversité et de multiplexage
peuvent étre obtenus simultanément. Le compromis optimal sur un canal de Rayleigh
non-sélectif en fréquence et statique par bloc de L symboles (L > Ny + N, — 1) et a fort
RSB, répond & I’équation :

Fy, = (Ny —ru)(N, —rg)  gain de diversité spatiale (2.9)
1 < rg < min{N,N;} gain de multiplexage (2.10)

ou rg est le rang de la matrice H du canal. Ainsi, le compromis idéal revient a réserver
pour le multiplexage rg antennes des réseaux d’émission et de réception, les antennes
restantes & savoir (Ny — r) (N, — rg) fournissant la diversité spatiale. Nous verrons au
paragraphe 2.4 que la borne de I'union, & la différence des courbes de compromis, n’est
pas faite pour optimiser les systémes & la fois par rapport a la diversité et au multi-
plexage. Les courbes de compromis optimal entre diversité et multiplexage, schématisées
figure 2.3, peuvent servir de références pour étudier et comparer des techniques de mo-
dulations temps-espace. Naturellement, si I’émission est effectuée sur L trames subissant
des évanouissements ¢.7.d., le facteur de diversité sera multiplié par un facteur L. Dans le
cas de canaux non-ergodiques, I'article [ZT02] montre que des résultats similaires peuvent
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Fi1G. 2.3 — Compromis entre diversité et multiplexage sur un canal MIMO a4 évanouisse-
ments de Rayleigh

étre obtenus. Il montre aussi que dés que la longueur de la trame L > Ny+ N, —1, les gains
de performances obtenus pour des longueurs de bloc infinies sont déja atteints puisque la
courbe de compromis Fy (rg) devient indépendante de la longueur de la trame. On ne
peut donc pas obtenir un gain de diversité spatiale plus important lorsque la longueur de
la trame excéde N; + N, — 1. Lorsque L < N; + N, — 1, des asymptotes aux courbes de
compromis sont alors calculées toujours dans l'article [ZT02].

Pour une matrice de canal & évanouissements plats (constants sur L durées symbole)
composée de processus gaussiens complexes i.i.d., les techniques de diversité spatiale a
rendement fixé (gain de multiplexage nul) peuvent atteindre un ordre de diversité maximal
égal au produit NV;N, des branches présentes. Ceci correspond au nombre maximum de
variables aléatoires indépendantes que la technique peut moyenner. En revanche, le gain
de multiplexage atteint par les techniques de multiplexage est égal au plus & min{N;,N,.}
i.e. au nombre de dégrés de liberté présents dans le canal, et est inférieur & ce nombre
lorsque des récepteurs sous-optimaux sont utilisés. Cependant les transmissions par di-
versité spatiale ne permettent pas toujours d’atteindre les gains de capacité attendus,
puisque pour satisfaire au critére de robustesse, elles sacrifient le débit. L’ajout d’une an-
tenne & ’émission ou en réception conduit & accroitre le gain de multiplexage spatial d'un
facteur égal & un, tout en maintenant le méme niveau de diversité spatiale (’ensemble de
la courbe de compromis est alors décalée vers la droite, figure 2.3).

Les résultats précédents montrent que la dimension spatiale permet d’améliorer la
diversité et le multiplexage selon le niveau de sélectivité du canal. Ainsi, selon la diversité
spatiale présente et le nombre de degrés de liberté existants, les réseaux d’émission et de
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réception doivent étre judicieusement dimensionnés pour pouvoir répondre aux besoins
de ’application. A partir du rang du canal rg, qui détermine le nombre de modes propres
présents et ordre de diversité spatiale Fy, [Gug03], trois scénarios peuvent étre identifiés :

1. rgg > 1: le canal de propagation offre plusieurs modes de propagation, autorisant

ainsi la transmission en paralléle de plusieurs flux d’information. Un systéme MIMO
a multiplexage spatial est alors possible.

. rH = 1l et Fy, > 1: le canal présente un seul mode avec un gain de diversité non-
nul, e.g. dans le cas des systémes MISO et SIMO d’une part ou dans le cas MIMO
en présence du phénomeéne de « Keyhole ». Tout multiplexage est alors impossible,
seule la diversité peut étre exploitée par un réseau d’antennes placé soit & 1’émission
soit & la réception suivant ’endroit ou se trouve cette diversité.

.mH = 1 et Fj, = 1: le canal ne possede qu'un unique mode propre dépourvu de
diversité spatiale. Ceci correspond naturellement au cas d’un systéme SISO disposant
d’une seule antenne de part et d’autre du canal. Cela peut aussi correspondre au cas
d’un systéme constitué de réseaux d’antennes a 1’émission et en réception phasés qui
se comportent en définitive comme une seule antenne. On parle alors de systémes
SISO & filtrage spatial ou & formation de voie.

Rang du canal rg

Fy =1 Fy >1

s

Diversité Diversité
en émission en réception

Filtrage spatial ) S_ysltéllrfe d ) ) _Sylstémel a ) Sys_téme a
diversité d’émission diversité de réception multiplexage
SISO MISO SIMO MIMO

FiG. 2.4 — Stratégies d’exploitation de la dimension spatiale — multiplexage, diversité et
filtrage
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Les deux techniques de traitement d’antennes, diversité spatiale et formation de voies
ne sont pas applicables simultanément a prior: puisque reposant sur un environnement
des antennes différent. Toutefois, certains concepteurs de systémes envisagent de combiner
ces deux techniques en mettant en ceuvre des réseaux d’antennes qui chercheraient a
exploiter la corrélation des signaux au niveau de chaque réseau et leur décorrélation entre
deux réseaux. Les réseaux d’antennes qui permettent la formation dynamique (active)
de lobes sont dénommés antennes intelligentes ou adaptatives (« smart antennas »).
Meéme si ’exploitation de la diversité spatiale d’émission, que nous allons voir maintenant,
fait appel & des techniques sophistiquées de traitement du signal, le qualificatif « smart
antennas » ne leur est pas habituellement attribuées.

2.2.3.2 Techniques temps-espace

Suite & ’attrait considérable porté depuis quelques années par les concepteurs de sys-
témes de communications numériques aux systémes MIMO, il n’est pas simple d’aborder
la littérature foissonnante traitant du sujet sans essayer de chercher, dans un premier
temps, des critéres de classification. Pour cela, différents critéres peuvent étre retenus.
Nous choisissons ici de répertorier tout d’abord ces techniques selon la connaissance ou
non du canal (« Channel State Information » : CS1 ou « No Channel State Information » :
NocsI) dont elles disposent de part et d’autre du canal. En effet, la connaissance ou non
de I'état du canal détermine en premier lieu la conception d’un systéme. La classification
présentée ici a été précédemment proposée dans [Gug03]. Nous ne rappelons ici que les
principales techniques. Une analyse plus compléte concernant le développement des cri-
teres de construction de ces techniques selon I’endroit oil la CSI est disponible peut aussi
étre trouvée dans [Gug03].

A - NocsI a Tx - NocsI a4 Rx

La structure des signaux approchant la capacité, pour une longueur de trame égale & L
et un RSB suffisammment grands, se caractérisent par la répartition uniforme de I’énergie
sur les antennes et par ’orthogonalité temporelle des signaux transmis par les différents
éléments rayonnants [MH99|. Citons ici les principales techniques développées dans la
littérature :

e Modulations unitaires temps-espace: (USTM - « Unitary Space Time Modula-
tion ») ces modulations se caractérisent par I’orthogonalité temporelle des signaux
transmis par les différentes antennes [MH99]. Le récepteur optimal, la borne supé-
rieure & la probabilité d’erreur et les critéres de construction ont été dérivés par
Hochwald [HMO00]. Ainsi, la géométrie de la constellation est construite de sorte
& minimiser la probabilité d’erreur. Pour faire face & la difficulté de construire et
de mémoriser des modulations unitaires en raison de la taille considérable qu’elles
peuvent atteindre et de la complexité de leur optimisation, Hochwald propose une
construction systématique qui permet, a partir d’'une matrice unitaire, de générer
tous les points par rotations successives sans modification des distances [HMO00].
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Il propose ainsi deux exemples de synthése systématique, basée soit & partir d’une
transformée de Fourier, soit a partir d’une approche algébrique [HMRS99].

e Techniques différentielles: elles constituent une extension a la dimension spatiale
des modulations différentielles standards, telles que la DPSK (« Differential Phase
Shift Keying ») depuis longtemps utilisées en SISO qui peut étre démodulée avec ou
sans l'information du canal en réception. Tout d’abord proposé pour des modula-
tions codées en bloc orthogonales [TJ00] puis étendu aux modulations orthogonales
généralisées [Jaf01], leur concept a été généralisé par Hughes [Hug00] et Hochwald et
Sweldens [HMO00] & un nombre quelconque d’antennes & ’émission et a la réception,
ainsi qu’a des constellations linéaires quelconques.

e Techniques aveugles: la stratégie envisagée ici consiste a égaliser de fagon aveugle
(« blind schemes ») le canal ou & estimer directement le signal transmis pour éven-
tuellement ensuite employer les codes temps-espace développés dans le cas ou la CSI
est supposée disponible en réception [LT98|. Deux grandes familles d’algorithmes
qui cherchent & exploiter les structures du canal et de la source pour remonter &
la séquence transmise peuvent ainsi étre distinguées: les algorithmes exploitant les
moments statistiques des signaux et les algorithmes & maximum de vraisemblance
reposant sur les fonctions de probabilité.

B- c¢sraTx-cstaRx

Un systéme disposant de la réponse du canal de part et d’autre du canal doit étre
en mesure théoriquement de transmettre l'information sur les modes propres du canal
(« schemes with feedback ») sans aucune perte, que ce soit & ’émission ou a la réception.
Ainsi, pour une transmission limitée en puissance, 'information est maximisée par une
répartition équilibrée de la puissance disponible sur les modes propres du canal, sachant
que le systéme optimal résulte de la concaténation d’un code gaussien blanc et d’un
filtre spatial éclaté entre ’émission et la réception défini par deux matrices constituées
des vecteurs propres issus de la EVD de la matrice du canal. La distinction entre les
techniques présentées dans la littérature n’est pas toujours trés évidente. Nous adoptons
ici le classement et notamment la dénomination proposés dans [Gug03].

e Préfiltrage - préégalisation : L’approche optimale consiste alors a appliquer la EVD
du canal MIMO afin d’accéder aux modes propres du canal. Pour améliorer a priori
les performances, I'idée ici est de profiter de la csI disponible & I’émission pour y
transférer une partie voire I’ensemble du processus d’égalisation du canal. L’égali-
sation est toutefois effectuée sans relation avec le processus de codage en amont.
Néanmoins, le filtre de réception qui est constitué, comme le filtre d’émission, des
vecteurs propres du canal modifie la matrice de corrélation du bruit. La nature du
bruit n’est toutefois pas affectée. Sur chacun des modes propres, on peut utiliser
des codes correcteurs SISO combinés a de 1’allocation de puissance optimale ou de
’allocation de bit [GCB99]. De plus, ces filtres doivent étre calculés au cas par cas
puisqu’ils sont spécifiques a ’alphabet de modulation des symboles transmis. Pour
contourner ce probléme, Scaglione reformule les critéres de construction des matrices
de préfiltrage [SSB101].
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e Précodage: les techniques de préfiltrage ou de préégalisation, bien que disposant de
la ¢sI & I’émission, sont sous-optimales en pratique puisque construites indépen-
damment du codage de canal. Il est en effet possible d’approcher la capacité de tout
canal linéaire gaussien, particuliérement a forts RSB comme le montre Price [Pri72],
en combinant 1’égalisation avec un codage pour canal gaussien. L.’unique fonction
résultante est alors appelée précodage. Développé a l'origine pour des transmissions
SISO construites & partir de modulation d’amplitude non-codées [Tom71] [HM72],
ou codées en treillis [EF92|, le précodage a été récemment étendu au domaine des
systémes MIMO [GCO01] [YCO1].

C - NocsIaTx-csaRx

Dans ce cas, sous la condition d’une puissance émise limitée, les signaux capables
d’atteindre la capacité doivent avoir des composantes indépendantes et identiquement
distribuées, pour exploiter de maniére équitable les modes propres, selon une loi gaus-
sienne.

Lorsque ’état du canal est connu uniquement en réception (« schemes with feedfor-
ward » ou « schemes with training information »), on distingue généralement les tech-
niques & diversité spatiale de celles & multiplexage spatial. Les techniques & diversité
spatiale correspondent aux techniques qui tente d’étaler l'information au travers des
antennes d’émission pour permettre des transmissions robustes en présence d’évanouisse-
ments. Ces techniques sont utilisables avec seulement une antenne en réception et sont
aussi appelées techniques a diversité de transmission. Parmi ces techniques, on dis-
tingue celles qui exploitent uniquement la diversité spatiale, e.g. STBCM (« Space- Time
Block Coded Modulation »), de celles qui apportent en plus de la diversité spatiale un
gain de codage, e.g. STTCM (« Space-Time Trellis Coded Modulation »). Les techniques
de multiplexage spatial font référence a4 une forme de modulation spatiale qui divise
le flot de données d’entrée en multiples sous-flots et transmet chaque sous-flot & partir
d’une antenne différente. Un récepteur spécifique est requis afin de pouvoir mixer les effets
du canal et démultiplexer le flot de données. Une différence clé entre la transmission par
diversité et celle par multiplexage réside au niveau du modulateur de symboles. Le multi-
plexage tente d’atteindre des débits élevés en envoyant des flots de symboles indépendants
en utilisant des constellations avec peu de points. La diversité spatiale assure quant & elle
une réception efficace en imposant, par un codage des symboles en temps et en espace,
I’émission de chaque symbole & partir de chacune des antennes.

En ce qui concerne les techniques disposant de la CSI uniquement en réception, on
distingue celles qui cherchent & optimiser la capacité de celles qui sont construites dans
I'optique d’améliorer la probabilité d’erreur:

e Techniques cherchant 4 maximiser la capacité: les codes temps-espace LDCM
(« Linear Dispersion Code Modulation ») ou les techniques BLAST (« LAyered Space-
Time architecture »). Les techniques BLAST, popularisées par les chercheurs Foschini
et Gans du laboratoire américain Lucent, cherchent & exploiter les canaux spatiaux
indépendants & partir de techniques & élimination d’interférences.
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e Techniques cherchant 4 minimiser la probabilité d’erreur : les techniques de co-
dage temps-espace présentées a l’origine par les chercheurs du laboratoire AT&T
Research cherchent & exploiter la diversité via un codage de canal réalisé entre les
antennes et au cours du temps.

e Techniques maximisant le rapport signal & bruit plus interférent : les techni-
ques de formation de voies employées uniquement en réception.

Parmi les nombreuses techniques MIMO existantes dans la littérature, nous nous
sommes particuliérement intéressés, dans le contexte de la voie descendante, aux
techniques temps-espace qui supposent le canal inconnu & 1’émission et estimable
en réception. Nous venons de voir que certaines de ces techniques cherchent
4 maximiser la capacité de transmission et d’autres a minimiser la probabilité
d’erreur. Le sous-chapitre 2.3 suivant présente donc le calcul de la capacité de
canaux MIMO dans le cas NOCSI & I’émission et CSI en réception. Les critéres de
construction des codes temps-espace pour optimiser la probabilité d’erreur sont
décrits dans le sous-chapitre 2.4. Les techniques étudiées dans ce contexte seront
présentées quant a elles de facon plus détaillée dans le sous-chapitre 2.5.

2.3 Capacité d’un canal MIMO - CSI en réception

2.3.1 Hypothéses de calcul

Les premiers résultats de capacité qui ont mis en évidence 'intérét des systémes MIMO
ont été obtenus de maniére indépendante par deux chercheurs des Bell Lab’s, & savoir
E. Telatar [Tel95] et J. Foschini [FG98|. L’analyse des systémes MIMO du point de vue
théorie de l'information donne des limites trés utiles bien qu’idéalistes sur la capacité
d’un canal & transmettre 'information et la maniére dont la modélisation du canal ou la
configuration des antennes peuvent influencer le débit de transmission.

La capacité d’un canal est définie comme étant le débit de transmission maximum at-
teignable tel que la probabilité d’erreur soit arbitrairement faible sans aucune contrainte
sur le code ou la complexité du signal. Nous allons voir que la capacité est étroitement liée
au nombre de degrés de liberté présents. De méme que 1’on distingue diversité intrin-
séque et diversité extrinséque, on parle de degrés de liberté intrinséque ou extrinséque.
Les degrés de liberté intrinséque font référence au nombre de dimensions du signal
transmis, i.e. au nombre de symboles d’information indépendants présents simultanément
en réception. Les degrés de liberté extrinséque représentent le nombre de dimensions
du canal accessibles.

L’expression de la capacité varie selon les caractéristiques statistiques de la matrice
du canal H, & savoir si elle est déterministe ou aléatoire, et lorsqu’elle est aléatoire, selon
la fréquence de variation des réalisations du canal. Les trames de données transmises sont
supposées étre assez longues pour que la théorie de 'information puisse étre appliquée,
et assez courtes pour supposer que les coefficients du canal ne changent pas au cours
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d’une trame [FG98|. Nous allons voir que les systémes MIMO, sous certaines conditions,
permettent d’accroitre considérablement ['efficacité spectrale de la transmission de facon
trés intéressante puisque ce gain de capacité n’impose pas l'utilisation de largeurs de
bandes de fréquence supplémentaires ou de puissances plus importantes.

Pour les calculs des capacités, les hypothéses suivantes ont été prises:

1. Les expressions de capacité rappelées dans ce chapitre correspondent au cas d’une
transmission mono-utilisateur dans le cadre d’une communication point-a-point. Ainsi
la seule interférence présente est celle engendrée par les signaux transmis par 1'unique
émetteur multi-antennes. Le calcul de la capacité dans le cas plus général d’une trans-
mission multi-utilisateur est abordé dans la référence [GJJV03]. Néanmoins, le calcul de
la capacité MIMO est beaucoup plus difficile & développer dans le cas multi-utilisateur
que dans le cas mono-utilisateur. De méme, les performances de capacité pour des sys-
témes cellulaires MIMO prenant en compte les effets des interférences ne sont pas traitées
ici mais elles ont été étudiées dans la littérature soit du point de vue théorie de l’in-
formation [BWS01] [Blu03| soit du point de vue traitement du signal et efficacité du
systéme [CDGO01] [DMPO03].

2. La capacité est ici donnée en bit/s/Hz.

3. La largeur de bande du signal transmis est supposée suffisamment étroite pour
que la réponse en fréquence puisse étre considérée comme plate: on considére donc des
canaux & bande étroite® avec des évanouissement plats dont la fonction de transfert en
bande de base sera modélisée par un scalaire complexe. Le cas large bande ot le canal est
sélectif en fréquence apportera un gain de diversité fréquentiel supplémentaire. Nous nous
intéresserons au cas particulier oil pour des antennes suffisamment espacées (> A/2), le
modéle de canal est de type Rayleigh, i.e. les éléments de la matrice H sont des variables
aléatoires complexes, de moyenne nulle, de variance unitaire, identiquement et indépen-
damment distribuées. Par ailleurs, les expressions de la capacité dans le cas ou le canal
est parfaitement estimé en réception et est inconnu & 1’émission sont obtenues & partir des
expressions de la capacité dans le cas ou le canal est parfaitement connu de part et d’autre
du canal. Des premiers résultats peuvent étre trouvés dans [MH99] [ZT00]. Pour disposer
d’évanouissements indépendants et identiquement distribués, on supposera le milieu riche
en diffuseurs équirépartis, soit un milieu NLOS.

4. Le bruit en réception est un BBAG qui a la méme puissance sur chacune des antennes
et qui est indépendant d’une antenne & l'autre.

5. La puissance totale transmise est supposée indépendante du nombre N, d’antennes
d’émission.

3. Sur la bande passante utilisée, le canal peut étre considéré & bande étroite.
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2.3.2 Cas déterministe

Les expressions obtenues par maximisation de I'information mutuelle entre ’entrée et
la sortie du canal, correspondent au cas particulier ot I’on ne prend en compte qu’une
seule réalisation du canal pendant la durée d’observation. On parle alors de contexte
déterministe ou de « capacité instantanée ».

Pour un systéme MIMO symétrique ou Ny = N, = N, Winters a montré en 1987 [Win87|
que la capacité théorique d’un tel systéme est beaucoup plus grande que celle d’un sys-
téme SISO puisque N canaux indépendants peuvent étre établis, chaque canal contenant
le méme débit de transmission qu’un seul canal siSO. Les capacités des N sous-canaux
peuvent ainsi s’ajouter. Nous allons maintenant montrer comment l’expression de la ca-
pacité, dans le cas ou le canal est inconnu & I’émission, peut étre déduite de celle obtenue
lorsque le canal est connu & I’émission.

2.3.2.1 Expressions générales de la capacité d’un canal MIMO

A - Canal connu a I’émission

Foschini [FG98] et Telatar [Tel95] [Tel99] se sont penchés sur le calcul de la capacité
du canal MIMO en abordant le probléme, a la différence de Winters, d’un point de vue
théorie de 'information comme ’avait fait Shannon. Dans le cas déterministe, en assurant
une puissance totale transmise P égale au cas SiSO, Telatar est arrivé a l’expression
générale suivante, pour un canal non-sélectif en fréquence:

Cu = log, [ det (In, + HIH")]  avec tr(Tx) < P (2.11)

ol H est la matrice du canal obtenue pour une réalisation du canal, avec la contrainte que
la trace de la matrice de covariance I'y du signal émis soit inférieure & la puissance totale P
du signal émis. Nous supposons, comme Telatar [Tel99], que P correspond aussi au RSB
par antenne de réception si la puissance du bruit est unitaire. Cette formule supposant
que ’émetteur posséde une certaine connaissance sur le canal, la matrice de covariance I'x
optimale n’est pas proportionnelle & la matrice identité mais elle est construite & partir de
la technique de « water-filling » qui attribue des puissances différentes selon les modes.

Relation entre modes propres et capacité

Pour mettre en évidence la relation entre capacité et nombre de sous-canaux paral-
leles appelés aussi modes propres du canal, 'expression (2.11) de la capacité peut étre
réécrite en exprimant, selon l’approche EVD, la matrice de covariance du canal selon ses
N,, = min{N;,N, } valeurs propres non-nulles [Tel95] :

Nm,
modele équivalent EVD C = Z logo(l+ () ou (= n”;% (2.12)

m=1
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ol (, est le RSB, en réception, pour le m'®™¢ mode propre. Le RSB (,, correspond au
rapport entre la puissance utile recue et la puissance du bruit 2. La puissance utile
recue est égale au produit de la puissance P, assignée par ’émetteur & ce mode propre
m et de la puissance normalisée 7,, (expression (1.16)) fournie par ce mode propre. Les
capacités des Ny, sous-canaux paralléles peuvent ainsi s’ajouter : on obtient alors un gain
de multiplexage spatial correspondant au nombre de sous-canaux paralléles présents.
La capacité s’accroit de maniére linéaire avec le nombre de modes propres. Notons que
le multiplexage spatial requiert I'utilisation d’antennes multiples de part et d’autre de
la chaine de communication alors que la diversité spatiale est exploitable méme si des
antennes multiples sont présentes que d’un seul cété de la chaine de communication.
Ainsi la puissance totale P transmise peut étre distribuée de maniére différente entre les
sous-canaux selon la méthode d’allocation de puissance utilisée.

La puissance est allouée de maniére différente selon les modes propres afin d’attribuer
le plus de puissance aux modes propres présentant un fort RSB, i.e. des valeurs propres
élevées. Cette technique est la technique du « water-filling ». Ainsi, pour maximiser
I'information mutuelle, chaque signal émis z!, (équation (1.22)) doit étre choisi pour
avoir des parties réelles et imaginaires Gaussiennes indépendantes, de moyennes nulles

et de variance E[|z!,|%] correspondant & la la puissance P, assignée au mode m: P, =
2

(n— 32)* = EfJz},[*] avec 1 <m < Ny, ou (a)t = max(a,0) et p est déterminé tel que

1211 puissance totalelz émise répartie sur les N,,, modes propres soit limitée: Z%’;l P, =P,

E—I_PIZZE—'_Pm

B - Canal inconnu a I’émission

Lorsque le canal est inconnu de 1’émetteur, la solution optimale est de transmettre
N; signaux statistiquement indépendants (gain d’antenne & ’émission non-réalisé), de
puissance égale sans de « water-filling », et en assurant une puissance totale transmise
P égale au cas SISO, ce qui correspond & une matrice de covariance I'yx = (P/N;)Iy,. La
formule (2.11) devient alors, toujours pour un canal non-sélectif:

Cu = log, [det (INT + %HHH)] avec Ty = (P/Ny)Iy, (2.13)

Puisque det(Iy, + N%HHH) = det(Iy, + %HHH), on peut exprimer la capacité en
fonction de la matrice de covariance du canal, méme si celle-ci est généralement étudiée
dans le cas aléatoire. A noter que dans le cas déterministe, la matrice de covariance de
la matrice du canal déterministe revient & effectuer le produit de cette matrice avec sa
transposée-conjuguée (absence de ’espérance mathématique). L’expression de la capacité
en fonction de la matrice de covariance devient alors:

Cu = log, [det (INT + N%FH” (2.14)

HHY i N, < N,
FH == H -
H"H si N, > N;
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ou I'g de taille Ny, X Ny, avec Ny, = min{N,,N;}, est la matrice de corrélation du canal

normalisée (matrice de covariance)?.

Relation entre modes propres et capacité

La puissance totale & émettre est répartie uniformément entre les IN,,, modes propres:
P, = %. L’expression 2.12 de la capacité en fonction des modes propres devient s’écrit
alors:

N
modéle équivalent EVD C = Z logo(1+ (n) o (= 25”—]6 (2.15)
m=1

C - Signal optimisant la capacité

Lorsque la puissance moyenne émise est limitée & P et que le canal est inconnu de
I’émetteur, la capacité d’un canal MIMO & évanouissements de Rayleigh est atteinte lorsque
le signal d’entrée est « spécial gaussien », i.e. Gaussien complexe symétrique circulaire-
ment |Tel95].

En pratique, les codes gaussiens ne sont pas réalisables. Les signaux utilisés sont
issus de modulations a nombre fini d’états, i.e. & valeurs discrétes. Dans la thése de
C. Lamy [Lam00], il est montré qu’utiliser des modulations tournées, e.g. des matrices
d’Hadamard ou de type Hadamard, sur un canal & évanouissements de Rayleigh permet
d’augmenter la capacité puisqu’elles permettent d’augmenter la diversité sur le canal en
répartissant 'information sur plusieurs canaux & transmettre, i.e. en les « rendant gaus-
siens ». Plus la dimension de la rotation augmente, meilleure est la capacité obtenue,
tendant vers la capacité obtenue pour une distribution gaussienne [Lee90]. Toutefois, il
n’existe pas de relation directe entre la diversité d’une modulation et sa capacité. Les tech-
niques de précodage qui transmettent une combinaison linéaire de symboles indépendants
sur chacune des antennes constituent des techniques pour maximiser la capacité.

D - Capacité d’un canal 4 entrées discrétes

Notons que les résultats de capacité donnés jusqu’ici considérent des sources gaus-
siennes. Dans le cas ol ’entrée du canal n’est pas gaussienne mais & entrée discréte x
appartenant & une constellation A et & sortie r continue, I'expression de la capacité de-
vient [Lam00] [CA01]:

pirix
Cla,a = Z/ p(r|x) log, S i | ) dr (2.16)
x€eA p I‘|X

x€A

4. Cette équation tient compte du fait que la matrice du canal est normalisée telle que
Ert 1|h7"t|2_Nt
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Réciprocité de la capacité sur canaux déterministes
Nous avons vu que l'information mutuelle, et de fagcon équivalente la capacité, étaient
liées au nombre de valeurs propres non-nulles présentes. Puisque les valeurs propres de
HPH sont les mémes que celles de HH | les capacités des canaux correspondants a
H ¢ CV" XM ot HY ¢ CV XV sont les mémes [Tel95]. Par conséquent, dans le cas
d’un canal déterministe, i.e. & fonction de transfert fixée, nous avons la réciprocité de la
capacité :

C(N¢,N,,P) = C(Ny,N¢,P) (2.17)

Par exemple, un systéme constitué de deux antennes & la station de base BS et d’une
antenne au terminal mobile MS doit pouvoir fournir la méme capacité qu’un systéme
constitué d’une antenne a la station de base BS et de deux antennes au terminal Ms, en
supposant les conditions idéales d’espacement entre les antennes présentes sur les deux
sites.

2.3.2.2 Expressions des capacités pour des canaux SIMO, MISO et SISO - canal
inconnu a I’émission

TAB. 2.2 — Expressions des capacités pour des canaux SIMO, MISO et SISO - Canal inconnu
a l’émission

MIMO — Canal déterministe inconnu & I’émission
C = log, [det (INT + N%HHH)] expression (2.13)

C = m_ilogs(14Gn) ot Gn= 22”1@ expression (2.15)

Canal déterministe | Canal de Rayleigh | Canal gaussien
h| =x3 h=1
SIMO | C=log,(14+P N7, |hre|?) C=logy(1+Px3y,) C=log,(14+PN;)
MISO | C=logy(1+ 7 SN, href?) C=log, (1+ 7= X3n,) C=log,(1+P)
SISO C=log, (1+P|h|?) C=log,(1+Px32) C=log,(1+P)

A partir de 'expression de la capacité d’un canal MIMO (2.13), dans le cas ou le
canal est inconnu & 1’émission, les expressions des capacités des systémes SIMO, MISO
et SISO peuvent étre retrouvées en prenant comme expressions du canal respectivement
H=Ihi... hNTl]T, H = [h11 ... hin,] ou H = h. Elles sont regroupées dans le tableau 2.2.
Si I'on suppose que les amplitudes des évanouissements, & réalisations indépendantes,
suivent une loi de Rayleigh, i.e. que leur module carré |h|? suivent une loi du x? & deux
degrés de liberté, alors on obtient : Zfil |2 = ZZI\;I X% = Xan si N est le nombre
d’antennes utilisées soit & ’émission, soit en réception. Ainsi, dans le cas SIMO, le rapport
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signal & bruit P® est augmenté d’un facteur correspondant & une variable du x? a N,
degrés de liberté alors que dans le cas MISO, celui-ci est multiplié par une variable du x?
& Ny degrés de liberté. Comparée au systéme SISO, ’amélioration de la capacité dans le
cas MISO est moins évidente a déceler puisque P est divisé par Ny (tableau 2.2) due a
la répartition uniforme de la puissance totale émise sur ’ensemble des NV; antennes et au
besoin de maintenir une puissance indépendante de N;. Cependant, comme nous le verrons
plus tard, la mesure de la capacité démontre que celle-ci est effectivement supérieure pour
des systémes MISO comparativement & celle obtenue avec des systémes SISO.

Ainsi, que la diversité soit exploitée a I’émission ou en réception, la capacité n’augmente
que de fagon logarithmique avec le nombre d’antennes utilisées [FG98]. En revanche, dans
le cas MISO, le gain de puissance du réseau est constant puisque la puissance transmise
est toujours égale & P quel que soit le nombre N; d’antennes d’émission, contrairement
au cas SIMO ol les signaux peuvent étre combinés par exemple de facon cohérente.

A partir des formules de capacité du cas déterministe, nous retrouvons les expressions
des capacités de canaux gaussiens (SIMO, MISO et SISO) en remplacant les coefficients
hy¢ par 1. Ainsi dans le cas siSO, la formule générale donnée par Shannon pour calcu-
ler la capacité du canal SISO pour une source gaussienne est retrouvée. On remarque
I'augmentation de la capacité du canal SISO de facon logarithmique avec le rapport si-
gnal & bruit: pour de forts RSB, lorsque le RSB croit de 3 dB, la transmission d’un bit
supplémentaire par seconde et par Hertz est possible.

2.3.3 Cas aléatoire - canal a évanouissements rapides ou par blocs

Dans les cas aléatoires rencontrés avec des évanouissements rapides ou par blocs®, la
capacité qui est fonction de la variable aléatoire représentée par la matrice du canal devient
elleeméme une variable aléatoire dont la distribution est déterminée par la distribution
de H. Dans le cas des évanouissements rapides, les éléments de H changent aléatoirement
& chaque durée symbole. Dans le cas des évanouissements par blocs, ces éléments restent
constants durant un nombre fixé de durées symboles qui est plus court que la durée totale
de la transmission.

Pour calculer la capacité du canal dans le cas de canaux & évanouissements par blocs,
on peut utiliser les expressions obtenues dans le cas des évanouissements rapides dés lors
que le nombre de réalisations de la capacité est suffisant.

5. Nous rappelons qu’ici la puissance transmise correspond au RSB par antenne de réception en suppo-
sant que la variance du bruit est unitaire.
6. La fréquence des variations des évanouissements est relative a la durée symbole.
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Pour obtenir ’expression de la capacité dans le cas aléatoire, on prend les espérances
mathématiques des formules de capacité du cas déterministe, données dans le tableau 2.2, &
savoir Ey, Fp, ou F)e selon la variable aléatoire dont dépend la formule de capacité. Ainsi,
la capacité d’un systéme MIMO devient dans le cas ol le canal est inconnu & 1’émission :

C = En [logQ[det(INT + 4 HH)] (2.18)

ol le terme P, lui-méme aléatoire, est maintenant le RSB moyen au niveau de chacune des
antennes de réception.

Pour une valeur de N, fixée, en appliquant la loi des grand nombres, N%HHH converge
presque stiirement, lorsque N; tend vers de grandes valeurs, vers I'espérance mathématique
de HH | qui correspond a la matrice de covariance du canal. Celle-ci est égale & la matrice
identité lorsque les canaux sont décorrélés. Alors, lorsque Ny — oo, la capacité tend vers
la valeur limite:

C = N, log,(1 + RsB) (2.19)

Pour le cas s1s0 (N; = N, = 1), la capacité peut étre facilement évaluée a partir des
expressions des capacités ci-dessus. En revanche, pour des valeurs de IV; et IV, plus élé-
vées qui nous intéressent plus, le calcul de I'espérance devient assez complexe et requiert
l'utilisation des polynémes de Laguerre |Tel99].

Les figures 2.5, 2.6 et 2.7 donnent les valeurs de la capacité, en fonction du nombre
d’antennes et du RSB, respectivement pour un systéme SIMO, MISO ou MIMO dans un
canal de Rayleigh. Comme précédemment, elles sont obtenues en prenant 1’espérance
mathématique des expressions présentées dans le tableau 2.2 dans le cas déterministe du
canal de Rayleigh. Pour un nombre d’antennes suffisamment grand, nous constatons que
dans le cas SIMO, la capacité croit logarithmiquement avec le produit IV,RSB. En revanche,
dans le cas MISO, si la puissance émise est normalisée, la capacité croit logarithmiquement
uniquement avec le RSB. Dans le cas MIMO, la capacité croit linéairement avec N = N; =
N,. En particulier, pour un méme nombre d’antennes (égal ici & 4), il est plus avantageux
en terme de capacité de répartir ces antennes de part et d’autre du canal (systéme 2 x 2)
que de les concentrer sur un seul site (systéme 1 x 4).

Non-réciprocité de la capacité sur des canaux a évanouissements rapides

La réciprocité de la capacité qui fiit observée pour des matrices de canal H déterministes
n’est plus observable dans le cas de matrices de canal aléatoires [Tel99]. En effet, dans
le cas smMO, la capacité augmente sans limite lorsque N, augmente alors que dans le
cas MISO, ot la matrice du canal est la transposée de la matrice du canal du cas SIMO,
l'augmentation de la capacité est limitée.

C(Ni, N,, PN,) = C(N,, Ny, PN;) (2.20)
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Fi1G. 2.5 — Capacité d’un canal SIMO ergodique en fonction de N, et du RSB: N, — o0
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Fi1G. 2.6 — Capacité d’un canal MISO ergodique en fonction de Ny et du RSB: Ny — oo

C — logy(1 + RSB)
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2.3.4 Cas aléatoire - canal a évanouissements lents ou quasi-statiques
2.3.4.1 Définitions

La matrice du canal est aléatoire mais son temps de cohérence temporelle est tres
grand devant la durée d’'un symbole. Citons par exemple le cas des systémes sans fil
HIPERLAN /2 ou un évanouissement peut durer plus d’un million de symboles.

A - Ergodicité ou non-ergodicité

Parmi les hypothéses & prendre en compte pour calculer la capacité d’un canal donné,
il y a 'hypothése d’ergodicité du canal. Par définition, si un canal vérifie la propriété
d’ergodicité, alors les moyennes statistiques sont équivalentes aux moyennes tempo-
relles. Cela signifie que la moyenne d’une réalisation donnée du canal dans le temps est
équivalente a la moyenne des différentes réalisations possibles & un instant donné. Cette
hypothése est acceptable si le temps d’observation du canal est pris suffisamment long
devant le temps de cohérence du canal. Or, dans le cas d’une transmission par blocs, il
arrive souvent que la durée de la transmission soit faible devant le temps de cohérence. De
ce fait, la condition d’ergodicité n’est plus vérifiée. La capacité au sens strict de Shannon
ne peut donc plus étre utilisée.

Dans ce cas de non-ergodicité du canal 4 la transmission, la capacité doit étre consi-
dérée comme une variable aléatoire que l'on étudie en fonction d’une probabilité d’échec
ou de coupure notée P,y;. La capacité n’est plus calculée par ’espérance sur plusieurs réa-
lisations du canal mais elle est calculée sur une seule réalisation du canal. Cette probabilité
est définie comme la probabilité que les paramétres instantanés du canal ne permettent
pas de transmettre les données considérées sans erreur: on parle d’échec ou de coupure
de la transmission. Ainsi cette capacité peut étre nulle puisqu’il existe une probabilité
non-nulle qu’une réalisation particuliere de H soit incapable d’assurer une transmission
sans erreur quelle que soit la longueur du code correcteur utilisé et donc quel que soit son
pouvoir de correction. La capacité est donc donnée avec une certaine probabilité, géné-
ralement exprimée en pourcentage. Elle est donc particuliérement intéressante & calculer
pour des systémes qui fonctionnent & débit constant, i.e. ne cherchant pas & adapter leur
débit selon la profondeur des évanouissements.

B - Probabilité de coupure

La formulation de la probabilité de coupure a été proposée dans [OSW94]| pour des
canaux & évanouissements et dans [Tel95] pour des canaux multi-antennes. La probabilité
que l'information mutuelle par symbole tombe en-dessous du débit souhaité R, sous la
contrainte de minimiser la distribution d’entrée, est donnée par:

Poyt = min P [log,det (I+ HI'YH) < R] (2.21)
tr(Tx) <P
tr(Tx) >0

ou si ’on suppose la distribution d’entrée Gaussienne, la, minimisation est faite sur la
matrice de covariance de la distribution Gaussienne.
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Ainsi la probabilité de coupure Poyy (« outage capacity probability ») spécifie la pro-
babilité de ne pas atteindre un certain niveau de capacité Cp,,, tandis que P, = 1 — Py
indique la probabilité qu'un niveau de capacité spécifique Cp, soit atteint, i.e. elle cor-
respond au débit maximum qui peut étre transmis sans erreur dans P, pourcent des cas.

Dans la littérature, on représente soit la probabilité que la capacité soit supérieure &
un seuil de capacité figurant en abscisse (probabilité de transmettre un certain nombre
de bits sans erreur, « Complementary Cumulative Distribution Function », CCDF, repré-
sentée par exemple figure 2.8), soit la probabilité que la capacité soit inférieure & ce seuil
(« Cumulative Distribution Function », CDF). Dans la représentation des CCDF choisie
ici, la probabilité de réussite P. apparait directement sur ’axe des ordonnées.

On regardera en général la capacité pour des probabilités de coupure de Py, = 0.1 soit
une fiabilité de transmission de 90%. Ainsi, les courbes présentées figure 2.9 et construites
a partir des résultats de Foschini et Gans [FG98] donnent la capacité de coupure a 0.1%
en fonction du RSB pour différents systémes MIMO. Par exemple, on peut lire qu’a 13 dB,
un systéme MIMO 2 X 2 peut atteindre une capacité de 5,2 bit/s/Hz avec 90% de réussite.
Autrement dit, il y a 10% de chance pour que la transmission de 5,2 bits/s/Hz échoue
a 13 dB.

C - Capacité moyenne et de coupure

L’analyse des fonctions de répartition complémentaires nous renseigne notamment sur
deux capacités aléatoires qui sont intéressantes & calculer [GA02]:

Capacité moyenne C, ou Cy5 (« average capacity »): obtenue par moyennage des
réalisations de capacité, elle donne une information précieuse sur le débit moyen
atteint pendant la communication (Pyy; = 0.5).

Capacité de coupure C, (« outage capacity »): elle est définie comme étant le dé-

bit garanti avec une trés grande certitude tout en ayant une bonne qualité de trans-
mission: P(C < C,) = 99.99%.

Nous verrons par la suite que les systémes MIMO, comparativement aux techniques multi-
antennes traditionnelles, modifient les capacités C, et C, d’une autre facon. Notamment
il n’y a que les systémes MIMO & accroitre de fagon significative a la fois les capacités C,
et C, [GA0O].

2.3.4.2 Bornes des capacités

Pour obtenir I’estimation des capacités, on utilise les expressions données dans le
tableau 2.2 en appliquant la définition de la probabilité de coupure donnée en exemple
pour une configuration MIMO par 1’équation (2.21).
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Pour un nombre d’antennes d’émission et de réception important Ny = N, = N, la
capacité moyenne tend vers:
Ca = N logy(1 + rsB) (2.22)

Le terme min{N;,N, } = N se trouvant en dehors de la fonction logarithmique, la capacité
augmente alors linéairement avec N. En conclusion, dans le cas de canaux aléatoires,
la théorie nous prédit des capacités sans limite pour une puissance émise illimitée. En
revanche, en pratique, ces performances seront dictées par la puissance maximale pouvant
étre émise, par le nombre d’antennes et de chaines RF physiquement implantables, par les
algorithmes de transmission choisis et par les caractéristiques physiques du canal.

Enfin, pour les sytémes a diversités d’émission et de réception, Ny > N, > 1, les au-
teurs proposent une borne supérieure et inférieure pour la capacité [FG98]. La borne su-
périeure est obtenue en considérant le cas artificiel ou les N; antennes d’émission émettent
en méme temps et ou chaque signal transmis est recu par un groupe de N, antennes, sans
interférence avec les autres signaux émis. Ce cas particulier est équivalent & un systéme
a4 N; antennes d’émissions et N;N, antennes de réception. La borne inférieure, quant a
elle, est calculée en décomposant le systéme & N; antennes d’émission et N, antennes
de réception en N, sous-systémes a diversité d’émission indépendants et en sommant les
capacités obtenues pour chacun d’entre eux. Finalement, la capacité d’un systéme MIMO
(N x N,.), avec Ny > N, est telle que:

N Nt
S lg[1+KBE] <o<Ylon 1+ 58 (dy), ] 22)
t=N;—N,p+1 t=1

ou (x3y,)e (1 <t < Ny) est la t*"° variable d'une famille de N; variables aléatoires
indépendantes du x? & 2N, degrés de liberté, correspondant & la #™® antenne émettrice.

Pour un réseau symétrique Ny = N, = N et N suffisamment élévé, on calcule analy-
tiquement la borne inférieure & la capacité normalisée [FGI§] :

€ > (14 zi5) logy (1 + rsB) —logy e +¢ (2.24)

ol ¢ est une variable aléatoire de distribution Gaussienne. Cette expression peut étre
utilisée pour des estimations précises de la capacité.

2.3.4.3 Présentation de quelques résultats

A - Capacités de systémes SIMO, MISO et MIMO

Sur la figure 2.8, nous voyons que dans le cas SIMO, la capacité de coupure et la capacité
moyenne sont toutes les deux améliorées soit, dans le cas de la capacité de coupure, par
la diversité spatiale de réception qui permet de réduire les évanouissements, soit, dans
le cas de la capacité moyenne, par le RSB plus élevé obtenu grice aux signaux combinés.
Néanmoins cette amélioration de la capacité est limitée puisque d’une part le gain maximal
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Fi1G. 2.8 — Capacité de canauz de Rayleigh i.i.d. pour différents systémes Ny X N, et un
RSB de 10 dB

apporté par la diversité spatiale est rapidement atteint et d’autre part I’augmentation du
RSB est logarithmique.

Au contraire du cas SIMO, la capacité de coupure C, et la capacité moyenne C, du
canal MISO ne sont pas toutes les deux augmentées lorsque le nombre d’antennes croit.
En effet, dans le cas ol ’émetteur ne connait pas le canal & ’avance, seule la capacité
de coupure est améliorée grace a la diversité spatiale a I’émission qui permet de réduire
les évanouissements. En revanche, le RSB n’étant pas amélioré, la puissance émise est
identique quel que soit NV; et la formation de voies est impossible sans connaissance du
canal & I’émission, la capacité moyenne ne peut étre améliorée. En conclusion, quelle que
soit la configuration du systéme (SIMO ou MISO), ces systémes permettent d’améliorer
la capacité de coupure jusqu’a une certaine limite liée au nombre d’antennes. Dans le
cas MISO, I’amélioration de la capacité est ici moins évidente & déceler puisque le rapport
signal & bruit est divisé par N;. En effet, la puissance totale est répartie sur ’ensemble des
N; antennes a I’émission pour que la puissance reste constante quel que soit le nombre
d’antennes émettrices. Cependant, la mesure de la capacité démontre que celle-ci est
effectivernent supérieure pour des systémes MISO que SISO.

Sur la figure 2.8, on constate que les gains des systémes MIMO sont significatifs a la fois
en terme de capacité de coupure et en terme de capacité moyenne : 'utilisation de réseaux
d’antennes de part et d’autre accroit considérablement la capacité. Cette augmentation est
due a l’existence de canaux paralléles qui ne sont pas présents dans les cas SIMO et MISO.
Dans ces derniers cas, ’ajout d’antennes produit uniquement un décalage paralléle de la
courbe de capacité mais cette pente asymptotique reste constante puisque le min{N;,N, }
n’est pas augmenté. Ces estimations de capacité données pour un RSB égal a 10 dB sont
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F1G. 2.9 — Capacité de coupure (10 %) pour différents systémes Ny x N,

représentées figure 2.9 en fonction du RSB pour une probabilité de coupure égale a 10 %.
Nous retrouvons la croissance linéaire de la capacité des systémes MIMO en fonction du
nombre de modes propres présents dans le canal.

B - Capacités d’un systéme MIMO en fonction de la puissance transmise

La figure 2.10 représente, pour un canal SISO et un canal MIMO 2 X 2 décorrélé a
évanouissements de Rayleigh, les courbes de capacité en fonction de la puissance transmise
ou de facon équivalente en fonction du RSB moyen recu au niveau de chacune des antennes.
On constate qu’a fort RSB, alors que la capacité du canal SISO augmente de 1 bit pour
3 dB d’augmentation du RSB, la capacité d’un systéme MIMO N X N s’accroit de N bits
pour 3 dB d’augmentation du RSB, soit dans notre exemple N = 2 bits.

C - Capacité de systémes MIMO en fonction du nombre d’antennes et de la
corrélation

La figure 2.11 représente, pour un RSB de 10 dB, les courbes de capacité pour des
canaux MIMO complétement corrélés ou non et ayant le méme nombre d’antennes N =
N; = N, de part et d’autre. Comme le prédisait I’équation (2.22), lorsque les canaux sont
complétement décorrélés en espace, en théorie, la capacité croit linéairement sans limite
avec le nombre d’antennes NV, si on ne tient pas compte de la limite de puissance intrin-
seque & tout systéme. En revanche, lorsque ces canaux deviennent complétement corrélés,
chaque réalisation de la matrice H du canal est constituée du méme coefficient d’éva-
nouissement h,; qui varie cependant d’une trame & 1’autre. On a donc une corrélation en
espace mais pas en temps. La croissance de la capacité n’est plus linéaire avec N et semble
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FiGc. 2.10 — Capacité en fonction de la puissance transmise pour un systéme SISO et un
systeme MIMO 2 X 2

limitée avec la valeur du nombre N d’antennes. En effet, lorsque les canaux deviennent
complétement corrélés, I’énorme gain de capacité offert par des canaux décorrélés dispa-
rait. Cette différence de capacité selon le degré de corrélation des canaux s’explique par
le fait que lorsque les canaux deviennent corrélés, les N canaux paralléles présents dans
le cas décorrélés ne forment plus qu’'un seul canal dans le cas de la corrélation totale. Il
ne reste plus qu’un gain de formation de voie.

D - Capacité MIMO en fonction de la connaissance du canal & 1’émission et
de la sélectivité fréquentielle du canal

Nous rappelons ici d’autres résultats de la littérature, qui ont été obtenus dans [Ha00].
En ce qui concerne I'influence de la connaissance du canal sur les valeurs de la capacité,
il est montré dans [Ha00] que sur des canaux fortement décorrélés, il y a équivalence
en terme de capacité entre une technique qui peut distribuer la puissance entre les an-
tennes de fagon optimale grace & la CSI dont elle dispose a l’émission et une technique
qui alloue la puissance de fagon uniforme (« uniform power allocation scheme »). En re-
vanche, en présence de canaux fortement corrélés, les techniques du type « water-filling »
prennent nettement ’avantage. La complexité additionnelle d'une technique d’allocation
de puissance optimale sur une technique d’allocation uniforme est justifiée uniquement
si les évanouissements sont fortement corrélés. Par ailleurs en ce qui concerne les tech-
niques SIMO et MISO, lorsque le canal est inconnu & ’émission, il y a équivalence entre ces
techniques que le canal soit complétement corrélé ou non.

En présence de sélectivité fréquentielle, il est montré, toujours dans [Ha00], que 'aug-
mentation de la diversité fréquentielle accroit la pente de la courbe sans la décaler en
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Fic. 2.11 — Capacité de canaur MIMO symétriques en fonction du nombre d’antennes
(RSB = 10 dB)

améliorant ainsi la capacité pour de faibles probabilités de coupure. Dans le cas d'un ca-
nal & diversité fréquentielle infinie, la courbe de capacité approche une fonction « marche »
ce qui correspond & une valeur déterministe de la capacité comme pour le cas de canaux
sans évanouissements.

2.4 Borne supérieure de la probabilité d’erreur: borne de
Iunion - CSI en réception

2.4.1 Introduction

Avant de présenter les techniques MIMO qui cherchent avant tout & minimiser la pro-
babilité d’erreur, ce sous-chapitre présente donc le calcul de la borne supérieure de la
probabilité d’erreur et les critéres de construction des techniques de modulations codées
temps-espace. Notons que les critéres développés ici ne sont qu’un point de départ dans
la recherche de nouveaux codes et qu’ils ne constituent en aucun cas un calcul exact.

Dans le cas des systémes MIMO, les auteurs travaillent la plupart du temps directe-
ment sur les symboles complexes en bande de base. C’est pourquoi, les techniques MIMO
ainsi construites seront dénommeée sous le nom générique de techniques de modulation
codées temps-espace. Leurs critéres de construction, proposés notamment par Tarokh,
sont donc une extension a la dimension spatiale des critéres de construction des modula-
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tions codées en treillis, codes SISO construits aussi & partir de symboles de modulation,
comme nous le verrons au chapitre 4.

L’enjeu consiste donc ici & rechercher la meilleure fagon de coder et de répartir 1’infor-
mation dans le temps et dans l’espace. On comprend rapidement que l'optimisation des
codes temps-espace va dépendre des caractéristiques de la modulation utilisée sur cha-
cune des antennes. Il s’agit alors de construire de fagon optimale la matrice des symboles
complexes ou mot de code temps-espace (« space-time codeword ») qui s’écrit comme
suit :

[ zp af i ]
Ty T 3
X=| : oo =[xtk (2.25)
1 2 L
B :ENt :.ENt .. th a

ol x! est le vecteur des signaux transmis & partir des N; antennes & ’instant [. Chaque
ligne de X notée x; est un symbole temps-espace transmis pendant L durées symbole
& partir d’une antenne t.

Ce mot de code temps-espace peut étre écrit sous forme vectorielle [TSC98]:

x = [T (T (x5

Chaque symbole :L‘é est sélectionné par les IV, bits le constituant & partir d’'une constel-
lation A de 2™ signaux. On définit alors le débit symbole R, = N,/L, comme étant
le nombre N, de symboles complexes différents transmis dans la trame de longueur L.
Dans le cas des codes temps-espace qui sont construits & partir de symboles complexes,
on assimile le débit symbole au rendement R. du codeur temps-espace. Le passage entre
I’écriture vectorielle et ’écriture matricielle permet de voir le codage temps-espace comme
un code correcteur d’erreur comportant N, symboles & ’entrée et N.L symboles en sortie
suivi d’une transformation ligne-matrice, i.e. d’une conversion série paralléle (s/P) pour
générer N; séquences de longueur L. Notons que la recherche de matrices constituées de
symboles complexes est un axe de recherche a part entiére.

Nous nous plagons dans une configuration générale & plusieurs antennes & 1’émission
et & la réception, le signal transmis de 'antenne ¢ vers I’antenne r étant affecté d’un
coefficient h,;. De plus, on considére sur chaque antenne de réception, ’addition d’un
bruit blanc gaussien centré n,, de variance Ny/2 par dimension. Les échantillons de ce
bruit additif sont supposés indépendants entre les antennes de réception et au cours du
temps.



82 Panorama des techniques MIMO - Information d’état du canal uniquement en Téception

Nous allons traiter deux cas:

— Le cas des canaux a évanouissements lents, pour lesquels ’atténuation apportée
par le canal reste constante sur toute la longueur L d’une trame de symboles et varie
d’une trame a une autre. On suppose donc ici que le temps de cohérence est égal a la
durée trame LT,. Selon la modélisation utilisée pour les évanouissements présentée
aux paragraphes 1.5 et 1.6.3.1, le signal recu s’écrit " :

R—/22HX + N (2.27)
Ny

avec R et N € CVrxL X e CNexL ot H € CNr XNt

~

— Le cas des canaux a évanouissements rapides qui apportent une atténuation
différente pendant chaque durée symbole. Le signal recu s’écrit :

R = 4/ %H ©®X + N (forme matricielle) (2.28)
t
E, .
ou r = 4 FHX +n (forme vectorielle) (2.29)
t

ot R et N € CNrxL X € CNe XL telle que X = [x!...x%], H € CN*ENt telle que
H = [H'...H"] et ® est le produit bloc & bloc pour chaque produit de blocs H'x!
avec 1 <[ < L. Dans le cas de la notation vectorielle, r et n € CNL, x € CNtL . H €
CNr EXNL telle que H = diag{H' ... HL}. On préfére utiliser cette derniére notation
dans les calculs de la probabilité d’erreur dans le cas des évanouissements rapides
puisque le produit bloc & bloc est difficilement utilisable dans le développement de

la norme de Frobenius®.

2.4.2 Expression générale de la borne supérieure de la probabilité d’er-
reur

Dans le cas des évanouissements lents, le récepteur optimal, qui est le détecteur a
maximum de vraisemblance a posteriori (MV ou ML, « Mazimum Likelihood » ), recherche
de facon exhaustive, parmi I’ensemble {X} des signaux possibles, le signal X qui minimise
la probabilité d’erreur en maximisant la probabilité P(X|R,H). En supposant 1’équipro-
babilité des signaux émis, ceci revient & maximiser la densité de probabilité de 1’obser-
vation R conditionnellement & 1’émission de X et & la connaissance de H. Or comme le
bruit n est un vecteur complexe circulaire et gaussien de matrice de covariance Noly, xn, ,

7. Dans les calculs de probabilité d’erreur, le signal émis est multiplié par un facteur ,/ﬁ—f afin de

normaliser la puissance émise par le nombre d’antennes émettrices (N%) et assurer une énergie moyenne
de la constellation égale & E,. Dans la littérature, cette normalisation n’est pas toujours adoptée dans le
calcul de la probabilité d’erreur méme si elle est prise en compte lors des simulations : soit qu’elle n’est pas
du tout effectuée, soit qu’elle est réalisée uniquement pour assurer une énergie moyenne de la constellation
égale & 1 sans prendre en compte le gain de puissance & 1’émission.

8. Dans le cas des évanouissements rapides, on remplacera dans les équations les matrices R et X par
les vecteurs r et x, et la norme ||.||% par la norme ||.||3.
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cette densité s’exprime comme suit :
_ IR—/ %= HX||?
p(RIX,H) = (mNo) "M exp [ -—¥F:t—F (2.30)

Dés lors, maximiser cette densité de probabilité par rapport au signal émis revient &
minimiser la norme de Frobenius, |R — 4/ %HXH% (évanouissements lents), ou la norme

euclidienne, ||r — ,/%HXH% (évanouissements rapides). Le critére de décision associé est
appelé critére du maximum de vraisemblance et le signal résultant est solution de:

Xy = argxlél{i;ﬁ(}“R Y, %HXH% (2.31)

Le calcul de la probabilité d’erreur totale étant généralement trop complexe, on peut alors
avoir recours & l’analyse de la probabilité d’erreur entre paires de signaux {X,X}, laquelle
nous donne une indication sur la probabilité d’erreur totale par l'intermédiare de la borne
de ’union®. La plupart des auteurs ont choisi d’utiliser cette probabilité d’erreur par
paire moyenne (PEP) pour obtenir une estimation des performances des codes temps-
espace. Cette probabilité d’erreur, notée P(X — X), correspond & la probabilité que le
récepteur MV décide en faveur d’une séquence de symboles X alors qu’en réalité la séquence
qui a été émise est la séquence X sous les hypothéses que le canal soit parfaitement connu
au récepteur et que le bruit soit BBAG. Elle est égale a:

P(X = X) = Ex[P(X — X|H)] (2.32)
En développant la norme de Frobenius!?, on obtient :
5 L N, 7 M
R S D) DIV L) S 239
I=1r=1 t=1

En supposant une connaissance parfaite du canal au récepteur, la probabilité d’er-
reur par paire instantanée, i.e. conditionnellement & une réalisation donnée de la
matrice H des évanouissements aléatoires [TSC98], dépend du carré de la distance eucli-
dienne entre les mots de codes & ’entrée du récepteur. Elle s’écrit :

E, d§(X,X)

P(X - XH)=Q N, do?
n

(2.34)

ol dé(X,X) est la distance euclidienne au carré entre les séquences de signaux aprés
transmission. Son expression dépendra de la fréquence des variations des évanouissements
du canal.

9. La borne de 'union stipule que la probabilité d’erreur totale est bornée par la probabilité d’erreur

moyenne entre une paire de mots de codes aléatoires multipliée par le nombre de mots de codes.

10. Si A est une matrice de taille N; X N, composée d’éléments a, alors ||A[|2 £ tr(AAT) =

tr(AHA) = EIN:I1 Eiv=c1 |al0|2'
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En appliquant la borne Q(z) < e’ /2 g > 0, avec 02 = %, la relation précédente se
trouve bornée par:
E, d2(X,X)
N;Ny 4

P(X - X[H) <exp | — (2.35)

Afin d’obtenir la probabilité d’erreur par paire moyenne pour les deux types de ca-
naux, il reste finalement & moyenner la probabilité d’erreur par paire instantanée sur
la statistique des évanouissements du canal. De maniére générale dans ce qui suit, on
cherchera & optimiser en priorité le gain de diversité. En effet, comme nous avons vu au
paragraphe 2.2.1, ce terme est dominant puisqu’il intervient a ’exposant de la borne supé-
rieure de la probabilité. Ce gain de diversité qui correspond & la pente de 'asymptote a la
courbe de probabilité d’erreur & fort RSB peut étre aussi obtenu & partir d’une technique
SIMO-MRC en ne prenant pas en compte le gain de puissance apporté par les antennes
multiples en réception. Cette derniére technique nous permet donc de vérifier si le gain
de diversité spatial attendu a bien été obtenu par le code temps-espace.

2.4.2.1 Canal a évanouissements lents

Dans notre cas, un canal est dit non-sélectif en temps lorsque les coefficients d’atté-
nuation du canal sont constants sur une trame de longueur L et varient d’une trame a
I’autre. Le codage spatio-temporel est donc introduit a 'intérieur de chaque trame sans
introduire de corrélation entre les trames. Les atténuations h,; ne dépendent pas de I’in-
dice temporel [ et ’expression de la distance euclidienne au carré entre deux séquences
de signaux aprés transmission devient alors!! :

2

N, L Ny
~ . E .
X X) = > D heilah — 2) (2.36)

r=11=1 |t=1

Notons ’absence des termes de bruit dans cette expression.

Soit la matrice A de taille Ny X N; définie entre toutes les paires de mots de codes
({X,X1) possibles telle que A = (X—X)(X—X)# = BB . La matrice A est alors appelée
matrice des distances alors que la matrice B est appelée la matrice des différences,
ou des erreurs comimises entre les séquences X et X. Les N; éléments de sa diagonale,
égaux a Zf: Lzt = 24? (1 <t < N), peuvent étre vus comme étant 'autocorrélation des
erreurs commises sur les séquences émises sur chacune des antennes. Les termes en dehors
de la diagonale correspondent & l'intercorrélation entre deux séquences erronées émises
a partir d’antennes différentes. Par conséquent, lorsque cette matrice est diagonale, les
séquences erronées sont orthogonales entre elles. Notons ra le rang de cette matrice. On
peut alors affirmer que A posséde exactement Ny —ra valeurs propres A¢, nulles. D’aprés

11.Si on ne prend pas en compte, dans les calculs, 1'énergie des signaux émis, i.e. le signal
recu étant égal & r = Hx + n alors 'expression de la distance euclidienne devient: dg(X,X) =

2
Ziv;1 1L=1 221 hrt(xi - ﬁé) -
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le développement rappelé en annexe A.1, la borne & la probabilité d’erreur devient alors
pour de forts RSB:

—1r AN,
——r
rA o gain de diversité
P(X —X) < x| s 2
m=1

gain de codage

On repére tout d’abord le gain de diversité total du systéme qui est égal & ra N,
dans le cas des évanouissements lents. On peut remarquer que la matrice B = (X — X)
est de méme rang ra que la matrice A, i.e. qu’elle posséde ra colonnes linéairement
indépendantes. Par ailleurs, le gain de codage (indépendant du RSB) qui est ici déterminé
par la racine d’ordre ra du produit des valeurs propres A7, de A correspond de maniére
équivalente & la moyenne géométrique des valeurs propres. Le produit des valeurs propres
non—nullgs [[A XS, est aussi égal au déterminant de la matrice A pour une séquence
donnée X d’erreurs.

La borne de la probabilité d’erreur par trame ou par bit peut étre obtenue en étendant
la borne précédente en une borne de I'union basée sur la distribution de poids des codes.
Les probabilités d’erreur par trame ou par bit sont toutes les deux dominées par ’erreur
correspondante a la matrice des distances de code ayant le rang minimum et le produit
minimal des valeurs propres.

2.4.2.2 Canal a évanouissements rapides

Dans le cas des canaux sélectifs en temps, sachant que les atténuations h,; du canal
varient pour chaque durée symbole, la distance euclidienne d%(X,X) s’écrit alors pour de

forts RSB:
B N, L
v on B
s (X.X) =1/, >0

r=1[=1

2

Nt
D byl — )

t=1

(2.38)

Soit dE{Nt)(X,X) la distance de Hamming entre les séquences X et X de L symboles

définis sur un alphabet & N; dimensions. Autrement dit, d}iNt)(X,X) est le nombre de du-

rées symboles sur lesquelles ces deux mots de codes différent, 4.e. telles que |x! — %!| # 0.
2

Par ailleurs, notons la distance produit dl(gNt) comme étant le produit des distances

euclidiennes entre les symboles temps-espace a Ny dimensions de deux séquences de lon-

gueur L lorsque ces symboles sont différents. La distance produit s’écrit donc:

L Ny
2 < A~
i (xX) = ] (lei—xtP) (2.39)
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D’aprés 'annexe A.2, on obtient alors I'inégalité suivante pour de fortes valeurs de
RSB :

N -~
-y (X X)N,
| S ——
1/ d}iN 2 E, gain de diversité

PX > X) < (d,&Nﬂg(x,X)) (2.40)

~

_4NNg

~~

gain de codage

Le terme N,. dl({Nt)(X,f() présent a l’exposant correspond au gain de diversité du sys-

téme obtenu sur des canaux a évanouissements de Rayleigh rapides. Il détermine la pente
de l'asymptote & la courbe de probabilité d’erreur en échelle logarithmique & fort RSB.
Il mesure approximativement le gain apporté par la diversité spatiale pour un systéme

donné. Le gain de codage (indépendant du RSB) est quant & lui déterminé par la ra-

cine d’ordre dgNt) de la distance produit dI(JNt)g(X,X). Il deéfinit le décalage en abscisse

de "asymptote & la courbe de probabilité d’erreur en échelle logarithmique & fort RSB. 11
mesure donc le gain d’un systéme codé par rapport & un systéme non-codé ayant le méme
gain de diversité.

Il faut utiliser les résultats des calculs effectués jusqu’alors avec précaution puisque nous ne
considérouns ici que la borne supérieure de la probabilité d’erreur par paire (PEP) calculée
sur les événements d’erreur dits prépondérants. On suppose ainsi ne prendre en compte
que les paires de séquences dont les paramétres ra et []'2; A; (évanouissements lents) ou

d,gN’) et d}(;Nt)z (évanouissements rapides) sont minimaux. Les autres paires de séquences,
dites secondaires, sont négligées. Ainsi, le calcul de cette borne est un bon moyen pour
obtenir les paramétres importants dans 'optimisation des performances, mais il ne s’agit
en aucun cas d’'un calcul exact. En réalité, la probabilité d’événements d’erreur s’écrit
comme la somme des probabilités d’erreur par paire pour toutes les paires de séquences
possibles. Le gain de codage, par exemple, ne peut pas étre utilisé tel quel, car on ne
considére ici que la probabilité d’erreur pour la seule paire de séquences prépondérantes.
Dans [dRS00], cet aspect des calculs est développé et 'auteur a au contraire cherché a
affiner le calcul en considérant un maximum de paires de séquences possibles et prenant en
compte les événements d’erreurs d’ordres supérieurs. Ces résultats théoriques concordent
alors mieux avec les résultats de simulation. Dans tous les cas, comme pour les codes
convolutifs s1S0, on peut définir un spectre de distance qui permet d’évaluer le poids des
différents événements d’erreurs relativement au terme prépondérant. Il est alors possible
de sélectionner les paires de séquences qui conditionnent le plus les performances du code
choisi [KZH'02].

2.4.3 Critéres du rang et du déterminant

Suite aux calculs de taux d’erreur présentés dans [TSC98|, Tarokh et al. propose
d’optimiser la probabilité d’erreur dans un canal & évanouissements lents en énoncant
deux critéres: le critére du rang et le critére du déterminant. Avant de livrer ses résultats,
reprenons la démarche suivie dans [TSC98|. Rappelons que ces critéres furent démontrés
en 1996 par Guey et al. [GFBK96] pour des canaux stationnaires non-dispersifs pour un
simple code en bloc.

Le premier critére a pour but de maximiser le facteur de diversité. D’aprés ce que nous
avons dit au paragraphe 2.4.2.1, dans le cas des évanouissements lents, celui-ci correspond
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au produit ra N,. Pour maximiser le facteur de diversité, il faut donc imposer ro = Ny,
i.e. imposer & A d’étre de rang plein.

Nous avons vu au paragraphe 2.4 que le rang ra de la matrice A est aussi le rang de la
matrice des différences B = (X — X), i.e. quelle posséde ra colonnes linéairement indé-
pendantes. Autrement dit, NV; séquences erronées émises sur les antennes sont orthogonales
entre elles. Notons (X — X) = (x! —&!,... x — &%) ot x' est le vecteur correspondant
aux symboles & Ny dimensions émis & chaque instant [ & partir des V; antennes d’émis-
sion, et %' représente les symboles & N; dimensions détectés & chaque instant /. Dans ce
cas, imposer que ra colonnes soient non nulles revient & imposer que les symboles x' et
%! difféerent sur ra durées symboles. Par conséquent, imposer & A d’étre de rang plein
est équivalent & s’assurer que l’ensemble des séquences de symboles ait une distance de
Hamming au moins égale & N;: dI({N’)(X,X) > Ng.

Donnons maintenant une explication intuitive au fait que le rang de la matrice des
différences B doit étre maximisé. La réception sur une antenne des mots de codes transmis
& travers le canal au cours du temps peut étre vu du point de vue mathématique comme
une combinaison linéaire de ces mots de codes. Par exemple, pour N; = 3, le signal recu
s’écrit: r, = h1X; 4+ hoXs + h3yxs ol Xx; correspond aux symboles émis par l'antenne ¢
pendant L durées symboles. Si la matrice n’est pas de rang plein, par exemple si les mots
de codes x; et xo sont linéairement dépendants, alors il existe des coefficients qui rendent
leur combinaison linéaire nulle. Pour peu que ces coefficients correspondent aux canaux hi
et hg, alors méme sans bruit il devient impossible au récepteur de décoder correctement
les mots de codes émis.

En second lieu, il convient de maximiser le gain de codage qui est la racine rfme du
produit des valeurs propres de A. Sachant que l’on suppose que A est de rang plein,
le produit de ses valeurs propres est alors équivalent & son déterminant'?. En d’autres
termes, une fois la diversité maximale atteinte, maximiser le gain de codage revient &
maximiser le plus petit déterminant de A sur ensemble des séquences X et X possibles.

Les critéres de Tarokh pour des canaux & évanouissements lents s’énoncent donc
comme suit :

— Critére du rang: la matrice B(X,X) doit étre de rang plein pour toutes les sé-
quences possibles de symboles X et X. Dans ce cas, une diversité maximale de
NN, est atteinte. Une condition nécessaire mais pas suffisante pour atteindre une
diversité maximale est que chaque symbole soit émis sur chacune des N; antennes.

— Critére du déterminant : pour un code & diversité maximale, le plus petit dé-
terminant de la matrice A(X,X) pris sur ’ensemble des séquences possibles de
symboles X et X doit étre maximisé. Notons detmin[A] ce paramétre.

Pour des canaux a évanouissements lents, d’aprés le développement rappelé en an-
nexe A.1, la probabilité d’erreur est donc majorée par:

—N¢Np

N E
PX—X)< (det[A]> tﬁ (2.41)
min AT

12. On note que la somme des valeurs propres de A quant & elle correspond & la trace de la matrice.
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Critére du rang dans le domaine binaire

Les gains de codage et de diversité des codes temps-espace sont définis dans le corps
des complexes alors que traditionnellement, dans le cas SISO, les constructions des codes
sont définies dans le corps de Galois, .e. dans le domaine binaire. Par exemple, pour le
critére du rang habituellement employé pour construire les codes temps-espace, le signe de
la différence entre les symboles complexes joue un réle primordial. De méme, 'opération
de conjugaison complexe qui est essentielle pour les constructions des codes temps-espace
peut ne pas avoir de représentation algébrique discréte. Comment peut-on alors transfé-
rer ces informations dans le domaine binaire? Par ailleurs, puique les symboles codés ne
sont pas linéaires dans le plan complexe, il n’est pas facile d’assurer que la matrice des
différences soit de rang plein. En revanche, la plupart des codes sont linéaires dans le do-
maine binaire. Il est donc possible d’exploiter cette propriété afin de donner des conditions
suffisantes et simples applicables sur les bits qui assure la diversité maximale.

Hammons et El Gamal ont alors proposé dans [HG00] un critére du rang applicable
cette fois-ci sur des éléments binaires pour des modulations BPSK et QPSK afin d’assurer
une diversité spatiale maximale. Il permet d’obtenir pour la premiére fois des construc-
tions, mise & part les techniques & diversité par retard, qui atteignent la diversité spatiale
maximale quelle que soit la valeur de N;. Le critére du rang binaire pour des modula-
tions BPSK est généralisé dans [LFT02| & des constellations & plus grand nombre d’états
(22kQaM VE € N*) pour des canaux & évanouissements de Rayleigh quasi-statiques. Les
conditions suffisantes fournies qui portent sur les mots de codes (les matrices génératrices
des codes) et non pas sur chaque paire de mot de code permettent ainsi de construire des
codes temps-espace a diversité spatiale maximale en simplifiant grandement leur construc-
tion lorsque ceux-ci sont linéaires. De plus, grace a ce critére du rang binaire, les codes
traditionnellement utilisés en SISO, e.g. les codes convolutifs, les turbo-codes, etc, peuvent
servir & construire des codes temps-espace plus simplement.

Construction de matrices 4 rang maximal: technique du « Zéro symétrie »

Parmi les auteurs qui ont cherché & construire des codes temps-espace a partir de
ces critéres d’optimisation, Grimm propose, au travers d’une technique de construction
appelée « Zéro symétrie » [GFK98], d’expliciter la forme de la matrice B(X,X) a utiliser
afin de respecter le critére du rang dans les canaux a évanouissements lents. Le but est,
rappelons-le, de faire en sorte que la matrice B soit de rang plein. Grimm prouve qu’une
matrice telle que celle présentée en (2.42) est effectivement de rang plein. Dans cette
matrice, les éléments notés z(k) € C peuvent étre nuls, alors que les z'(k) € C sont
obligatoirement non nuls pour ne pas obtenir de lignes nulles et assurer ’obtention d’un
rang plein.

X (1) =(2) ... z(5) z8) 0 0
B(X,X) = 0 Z'(2) z(3) ... =z(6) Z'(3) 0 (2.42)
0 0 =z(1) z(4) z(7) 2'(4)

La matrice présentée ici pour une émission sur Ny = 3 antennes a la particularité de
posséder des éléments nuls répartis de fagon symétrique par rapport a la diagonale, d’ou
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le nom que Grimm donne & cette structure: « Zéro symétrie ». Imposer & la matrice B
de posséder une telle structure est une condition suffisante mais non nécessaire pour
qu’elle soit de rang plein.

Le critere de Grimm pour assurer un facteur de diversité maximal pour des canaux a
évanouissements lents est donc le suivant :

— Critére du « Zéro symétrie » : une condition suffisante pour maximiser le facteur
de diversité est d’'imposer & la matrice B(X,X) d’étre triangulaire '® supérieure et
inférieure pour ’ensemble des couples de séquences X et X possibles. Ce genre de
matrice est aussi appelé matrice bande. Le facteur de diversité vaut alors N;N,.

Critére de construction en présence de corrélation des évanouissements

Jusqu’a présent, les critéres du rang et du déterminant supposent une décorrélation
parfaite entre les évanouissements. Tarokh a cherché a développer, toujours dans [TSC98],
les critéres de construction des codes temps-espace dans le cas oul les évanouissements sont
corrélés.

En construisant une matrice diagonale A(X,X) de taille N.N; x N,.N; ou chaque
terme de la diagonale correspond & la matrice A(X,X) et en réécrivant la matrice canal
H sous la forme H = [hi,...,hy,] ou h, est le vecteur ligne de taille Ny constitué du
jeu de coefficients d’évanouissements présents dans le systéme MISO vus par ’antenne de
réception d’indice 7, Tarokh montre dans [TSC98| que la borne supérieure a la probabilité
d’erreur peut s’écrire:

P(X = X[H) < exp (—ﬁA(X,X)ﬂH i) (2.43)

- 4Ny N
Soit 'y = E[HYH] la matrice de corrélation de H de N, systémes MISO. Si ’'on suppose
que 'y est de rang plein, on suppose alors que les lignes ou colonnes de I'y, qui mesurent
la corrélation entre un systéme MISO donné et les N, — 1 autres systémes MISO, sont

décorrélées les unes des autres. Autrement dit, on suppose une parfaite décorrélation
entre les N, coefficients de corrélation mesurés pour les N, systémes MISO.

Tarokh montre que minimiser la borne supérieure & la probabilité d’erreur donnée
ci-dessus revient & maximiser d’une part:

rg[A (X, X)] = N, A(X,X) (2.44)
et & maximiser d’autre part :

det[T'g] det[A(X,X)] = det[['g] (det[A(X,X)]) V" (2.45)

13. Le terme triangulaire supérieur qui est généralement associé aux éléments non-nuls d’une matrice
est ici associé aux éléments nuls.
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Ainsi, il apparait que le critére du rang et celui du déterminant qui sont les critéres
4 optimiser dans le cas des évanouissements indépendants restent valides dans le cas
d’évanouissements corrélés.

Cherchons maintenant a quantifier la perte en gain de codage due a la présence de
corrélation entre les coefficients d’évanouissements. En comparant ’expression du détermi-
nant (2.45) obtenue ci-dessus et celle obtenue dans le cas d’évanouissements indépendants,
cette perte peut étre évaluée selon ’expression :

(10/NyN;) logo(det[I'g]) (2.46)

ott det[I'] est réel positif.

Critére de construction en présence de canaux de Rice

Pour des canaux dont les évanouissements suivent une distribution de Rice, e.g. dans
le cas d’une transmission en présence d’un trajet direct, en utilisant le méme type d’ar-
gumentation, Tarokh montre dans [TSC98] que le critére du rang est toujours valable
pour ce type de canaux. Ainsi, des codes optimisés selon le critére du rang pour le canal
de Rayleigh le seront également pour un canal de Rice méme si les coefficients h,; sont
corrélés. En revanche, pour obtenir le critére du gain de codage, on doit appliquer celui
développé par Tarokh dans le cas des coefficients indépendants suivant une distribution
de Rice. Ceci conduit & des calculs nettement plus fastidieux que ceux réalisés dans le cas
des canaux de Rayleigh. C’est 'une des raisons pour lesquelles les auteurs préférent en
général se limiter au cas des évanouissements de Rayleigh. Notons aussi que les systémes
MIMO perdent de leur intérét dans une configuration LOS.

Critére de construction en ’absence d’une CSI parfaite en réception

Les critéres de construction de codes temps-espace pour des évanouissements lents
de Rayleigh non-sélectifs en fréquence supposent une parfaite connaissance du canal en
réception. Tarokh dans [TNSC99| a cherché & savoir si les critéres de construction qu’il
avait développés précédemment restaient encore valides pour des constellations & énergie
constante dans le cas oul les coefficients du canal ne sont pas parfaitement estimés. Son
analyse montre que les critéres sont valides, que l'information disponible sur le canal en
réception soit parfaite ou non, et ce quelle que soit la technique d’estimation utilisée.
Toutefois, le nombre d’antennes d’émission ne doit pas étre trop élevé afin d’éviter une
trop forte augmentation de la sensibilité du systéme aux erreurs d’estimation. Il donne
d’ailleurs la métrique optimale & appliquer en présence d’erreur d’estimation du canal en
supposant que le récepteur peut estimer d’une part le RSB et d’autre part le coefficient de
corrélation entre ’estimée du canal et les vrais coeflficients d’évanouissements.
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Critére de construction en présence de sélectivité fréquentielle

Toujours dans [TNSC99|, Tarokh et al. ont montré que ni la présence de trajets mul-
tiples qui se traduit pas une sélectivité fréquentielle, ni la vitesse des variations des éva-
nouissements n’entrainent une perte de ’ordre de diversité promis par les critéres de
constructions. Toutefois, le probléme est de pouvoir exploiter la structure du canal. Ceci
ouvre alors la voie & la combinaison des codes temps-espace avec de nouvelles techniques
d’estimation et d’égalisation.

2.4.4 Critéres de la distance et du produit

~

Dans le cas des canaux a évanouissements rapides, Tarokh avance deux critéres
d’optimisation de la probabilité d’erreur & partir de I’expression (2.40) [TSC98]. Il s’agit
des critéres de la distance et du produit.

Comme nous 'avons déja détaillé, le facteur de diversité dans le cas des canaux a

évanouissements rapides correspond au produit du nombre d’antennes en réception par

la distance de Hamming d},Nt)(X,X) entre les séquences X et X. Il faut donc maximiser

cette distance pour I’ensemble des séquences possibles X et X afin de maximiser le facteur
de diversité. Par ailleurs, l'autre gain a maximiser est le gain de codage qui est déterminé

. . (Nt)2 ~
par la distance produit dp "’ (X,X).

Ainsi s’énoncent donc les critéres de Tarokh pour des canaux & évanouissements ra-
pides:

— Critére de la distance : la plus petite distance de Hamming dgNt) (X,X) entre deux
séquences X et X quelconques de symboles doit étre maximisée. Notons dg:il (X,X)

cette distance, le facteur de diversité vaut alors: N, - dg:il(X,X).

2 ~
— Critére du produit : la plus petite distance produit dI(DNt) (X,X) entre deux sé-

~ 2 ~
quences X et X quelconques de symboles doit étre maximisée. Notons dl(gﬁii (X,X)
cette distance produit.

La probabilité d’erreur par paire s’écrit alors:

min

_N, d (X X)
N—_————

~ ~ 1/ d(Nt)(X,X) E ain de diversité
P(X > X) < (d(Nt)Q(X,X)) 8 NN, e de diverst (2.47)

min

~~

gain de codage

Le fait d’augmenter uniquement le nombre N, d’antennes de réception entraine une
diminution de la probabilité d’erreur. Il s’agit du gain apporté par la mise en oeuvre de
la diversité spatiale de réception.



92 Panorama des techniques MIMO - Information d’état du canal uniquement en réception

2.4.5 Critére de la trace

Le critére qui nous intéresse maintenant, prend comme point de départ la réécriture de
Pexpression (2.36) de la distance euclidienne entre deux séquences de signaux non-bruités
pour un canal & évanouissements lents. On remarque [CA01] en effet que 1’on peut écrire:

d2(X.,X) Ztr (Hl ) (2.48)
avec tr(-) représentant la trace d’une matrice et C! matrice de taille Ny x N; donnée en
annexe A.2. Cette matrice correspond a la matrice A dans le cas particulier ou L = 1.

En décomposant C!, qui correspond a la matrice A dans le cas particulier ou L = 1,

telle que C! = EY(E") on peut alors écrire:

dZ(X,X) Ztr( (BN (HH)HH! El) (2.49)

Soit Ft = N%(Hl)H H'. Le théoréme de la limite centrale nous permet de poser, pour
chaque élément f;; de F!, que:

Ny
lim N% S E [(hl”.)*h;,] NG (2.50)

N,—00 Ny —00
avec 0j; le symbole de Kroenecker.
On peut donc dire que 3~ (Hl)H H! - Iy, quand N, devient grand, d’ot:
5 L
X, X
_%Jﬁzu (251)
=1

De plus, cette limite est d’autant plus rapidement atteinte que le nombre d’antennes en
émission, qui correspond au nombre de lignes ou de colonnes de C', est élevé.

En remarquant maintenant que la trace de la matrice C! est égale au /™€ élément de
la diagonale de la matrice A(X,X), on a Zlel tr(C!) = tr(A(X,X)). D’ou la réécriture
de la probabilité d’erreur par paire:

PX—X)< ~N,—2— - tr(A(X,X 2.52
(X - %) < oxp (N m- (ALK ) (252)
Dans [ZWZCO01|, Zhou arrive au méme résultat en utilisant non pas la loi des grands
nombres mais en utilisant l'inégalité de Chebyschev.
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Il est intéressant de noter que la trace de la matrice A(X,X) correspond en fait & la
distance euclidienne entre les séquences X et X, i.e. la distance euclidienne entre deux
mots de codes & N; dimensions de longueur L% En effet :

Ny L
ir(AXK) =30 laf — aff? = df" (XX) (2:53)
t=1 1=1
ou d](ENt)Q(X,X) est la distance euclidienne a I’entrée du canal.

D’ou, finalement :

~ Ej‘,E (Nt)2 ~
P(X > X) < N, X, X 2.54
(X -+ R) < exp (N, 7 a (x50 ) (254)

Le critére de la trace s’énonce donc de la fagon suivante:

— Critére de la trace : pour un nombre d’antennes suffisamment grand, typiquement
NN, > 3, la probabilité d’erreur est dominée par la distance euclidienne minimale
calculée entre X et X pour toutes les séquences possibles '®. Cette distance eucli-

(

2 -~
dienne minimale, égale & la trace minimale de la matrice A, est notée dEZii (X,X).

On s’apercoit ici que I'un des paramétres clés utilisé dans le cas MIMO sur canal & éva-
nouissements lorsque le nombre d’antennes, i.e. le nombre de canaux indépendants, est
suffisamment grand est la distance euclidienne minimale entre les séquences codées, para-
meétre appelé aussi distance libre. Dans le cas siSO, celui-ci est un critére déterminant
pour 'optimisation des performances sur canal gaussien comme nous le verrons dans le
chapitre 4. Ceci s’explique trés bien en rappelant que la somme d’un nombre suffisamment
grand de lois décorrélées du méme type tend en moyenne vers une loi gaussienne (théo-
réme de la limite centrale). Ainsi, lorsque le nombre de canaux décorrélés est important,
i.e. pour un grand nombre de branches de diversité, le canal tend & converger vers un
canal gaussien. On retombe alors en MIMO sur les critéres de performances valables sur
canal gaussien s1SO. Finalement, le critére de la trace est une généralisation du critére de
la distance libre utilisé dans le cas S1SO (paragraphe 4.2.3.3). La distance libre pour des

. 5 . : ho J(VE)? (Ne)® X
séquences de symboles a N; dimensions est notée d;,~ ou dj ** (X,X).

in

14. On ne confondra pas la distance euclidienne d}(EN‘)z(X,f() (2.53), indépendante des coefficients du
canal, qui représente la distance euclidienne entre deux mots de codes temps-espace a ’entrée du canal,
avec la distance euclidienne d2(X,X) (2.36), dépendante des coefficients du canal, qui représente la
distance euclidienne entre deux mots de codes temps-espace non-bruités en sortie du canal.

15. On suppose ici que la diversité maximale est atteinte, ra = NV;.
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Avantages du critére de la trace

Ce critére ne dépend pas du type de canal, & savoir & évanouissements lents ou rapides,
puisque les hypothéses utilisées ont permis I’élimination des coefficients d’atténuation
(théoréme de la limite centrale). De méme, ce critére est plus simple & manipuler que
les critéres précédemment établis puisque optimisation de la distance euclidienne entre
les symboles ne va pas dépendre du canal (paramétre intrinséque au code). Notons que
méme si le calcul de la borne supérieure & la probabilité d’erreur en fonction de la trace
a recours a la loi des grands nombres, on constate de fagon empirique (chapitre 4) que le
critére de la trace est vérifié et applicable pour une valeur du produit N; N, relativement
faible, typiquement supérieure & 3. Notons aussi que le terme 25;1 |:ﬁi — xi|2 présent
dans Pexpression de la trace (2.53) se retrouve aussi dans la formule de la distance pro-
duit (2.39). On peut alors présager que des codes ayant une bonne trace auront aussi une
bonne distance produit et présenteront par conséquent de bonnes performances sur des
canaux & évanouissements rapides.

Maximisation du critére de la trace: critére EVD

Ce nouveau critére appelé critére des valeurs singuliéres égales (« Equal Singular Va-
lue ») a été introduit par les travaux de Ionescu [Ion99] et repose sur une optimisation
du gain de codage sur des canaux & évanouissements lents. Il correspond a une généra-
lisation du critére de la trace et permet une recherche de codes plus affinée. Nous avons
vu au paragraphe 2.4.2.1 que le gain de codage était déterminé par le produit des va-
leurs propres de la matrice A (X,X), notées X¢, (1 < m < Np,). L'inégalité des moyennes
géométrique et arithmétique permet d’écrire, en supposant que la diversité maximale est
atteinte (ra = Nt) et que 'on dispose de Ny valeurs propres:

Ny

N e
m=1 >‘m

Ny Z
det(A(X,X)) = J] X, < o (2.55)
m=1

La somme des valeurs propres de A(X,X) est égale 4 sa trace, et 'on a montré au para-
graphe 2.4.5 que la trace de A correspondait & la distance euclidienne entre les séquences
de symboles a I’émission (formule 2.53). D’ou la réécriture de (2.55):

N N;
g (x %)\

det(A(X,X)) < w,

(2.56)

L’égalité est atteinte si et seulement si les valeurs propres Af, de A(X,X) sont égales.
Donc, le gain de codage pour la probabilité d’erreur par paire est maximal si et seulement
si les valeurs singulieres A; de la matrice B(X,X) sont égales. On rappelle en effet que si
une matrice complexe carrée Q est définie telle que Q = PP¥ | avec P matrice complexe
rectangulaire, alors les valeurs propres de Q sont égales au carré des valeurs singuliéres
de P. Finalement, lorsque les valeurs singuliéres sont égales, la borne supérieure de (2.56)
est atteinte et le gain de codage est entiérement déterminé par la distance euclidienne mi-
nimale dl(i]gm entre les séquences X et X quelconques. La condition nécessaire et suffisante
pour que les valeurs propres de A soient égales est que la matrice B se comporte comme
une matrice unitaire, i.e. que BB¥ = tr(BB¥ /N;)Iy,. En conséquence, la matrice A est
diagonale.
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Ainsi, le critére des valeurs singuliéres égales peut étre exprimé comme suit [Ion99|:

— Critére des valeurs singuliéres égales: la borne supérieure de la probabilité
d’erreur par paire peut étre rendue aussi petite que possible si et seulement si la
matrice A(X,X) est rendue diagonale pour toutes les paires de séquences possibles
avec tous les éléments diagonaux égaux. La distance libre dl(i]t\)]t)
maximisée.

2
doit alors étre

On note immédiatement que le critére du rang est obligatoirement vérifié si les condi-
tions précédentes sont appliquées, car la matrice A alors diagonale est naturellement de
rang plein si ses éléments sont nuls. La diversité maximale est donc atteinte.

La borne de la probabilité d’erreur par paire pour des canaux & évanouissements lents
peut donc s’écrire:

1
(o™ By (2.57)

—N¢Ny
P(X = X) < [(dub m]

Par ailleurs, un critére sous-optimal au critére des valeurs singuliéres égales consiste
a rechercher des codes pour lesquels les matrices A sont « quasi-diagonales », i.e. qui ont
des éléments diagonaux les plus proches possibles'6 et dont la somme des éléments non-
diagonaux est la plus petite possible.

Ce critére sous-optimal rejoint en quelque sorte le critére développé par Grimm [GFK98|
qui consiste & rendre la matrice A triangulaire supérieure et inférieure (structure « Zéro
symétrie », cf paragraphe 2.4.3).

2.5 [Exploitation de la diversité spatiale avec la connaissance
du canal uniquement en réception

Le sous-chapitre 2.2.3.2 présentait de facon générale les différentes techniques temps-
espace existantes pour tous les cas CSI ou non & 1’émission et & la réception. Nous allons
maintenant nous intéresser aux techniques temps-espace qui utilisent la CSI uniquement
en réception. Dans un tel cas, deux approches sont possibles pour exploiter le potentiel
des canaux MIMO. Si I’on souhaite accroitre d’un facteur IV la capacité d’un canal SISO, on
se tournera vers des techniques de multiplexage forcément utilisées dans un cadre MIMO
avec min{Ny,N,} = N et qui cherchent & transmettre simultanément N flux de données
indépendants. En revanche si I’on souhaite privilégier le facteur de diversité spatiale égal
au maximum & N;N,, on choisira des techniques & diversité spatiale qui, bien que fonction-
nant avec une seule antenne réceptrice, peuvent étre améliorées en augmentant le nombre
d’antennes en réception. En résumé suivant le choix de la technique, sera privilégié soit le
débit de transmission soit la qualité de la transmission.

De méme que dans le cas SISO, on retrouve en MISO la notion de codage interne et
de codage externe. Le codage interne peut correspondre aux techniques temps-espace qui

16. Ces éléments tendent donc vers (1/N;) tr(A).
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apportent de la diversité spatiale et éventuellement un gain de codage ou exploitant le
multiplexage. Le codage interne fait donc appel & de nouvelles techniques de codage, voire
peut correspondre & certaines techniques existantes en SISO et étendues a la dimension
spatiale. A ce codage interne, on peut concaténer un codage externe dont le role est d’ap-
porter un gain de codage et qui, contrairement au codage interne, autorise la réutilisation
des codes de canal utilisés habituellement en S1sO. Le réle du codage interne est d’amener
le codage de canal & son point de fonctionnement qui se trouve a faibles RSB.

2.5.1 Panorama des techniques améliorant la capacité

Le flot de données a transmettre est converti série/paralléle en N; flots de données de
débit plus faible qui sont transmis simultanément & partir des Ny antennes. En raison de la
propagation par trajets multiples, chaque antenne génére une signature spatiale différente
au récepteur. Le récepteur exploite ces différentes signatures pour séparer chaque flux,
puis les multiplexe afin de reconstituer le flux original de données. L’étape de séparation
détermine la complexité du récepteur en terme de calculs.

2.5.1.1 Multiplexage et détection optimale

Nous avons vu précédemment que le gain de multiplexage spatial est disponible si
des antennes multiples sont présentes de part et d’autre du canal. Les premiéres tech-
niques envisagées pour récupérer les Ny flux de données indépendantes sont basées sur
des techniques de détection. La technique optimale pour séparer les flux en réception
correspond au détecteur non-linéaire ML. Dans le cas de modulation M-aire, il doit ainsi
choisir, & chaque durée symbole, le symbole le plus probable parmi MMt signaux [BP99).
On comprend bien alors que ce type de récepteur a un usage limité en pratique puisque
sa complexité croit de maniére exponentielle avec le nombre N; d’antennes d’émission.
Méme si le décodage ML peut étre d’un intérét pratique pour Ny = 2 et des constella-
tions de petites tailles typiquement M = 16 [HPO0O0], pour de plus grandes valeurs, des
récepteurs sous-optimaux avec une complexité plus faible sont généralement préférés tels
les récepteurs linéaires & base de techniques ZF (« Zero-Forcing ») ou MMSE (« Minimum
Mean Square Error ») [BP99] ou des récepteurs non-linéaires en « couches » comme nous
allons le voir maintenant.

2.5.1.2 Systémes BLAST

Une solution sous-optimale au détecteur ML a été proposée par Foschini, chercheur
au Bell Labs, en 1996 sous le nom de BLAST (« Bell labs LAyered Space-Time architec-
ture ») [Fos96]. Sous la contrainte d'un spectre de fréquence limité, cette architecture
vise a atteindre les performances prédites par la théorie de 'information, en éliminant
successivement les interférences.
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Il a proposé deux architectures connues sous le nom de Vertical BLAST (VBLAST)
[WFGV98]| et Diagonal BLAST (DBLAST). Dans le systéme BLAST, le flot de données est
divisé en sous-blocs appelés couches (« layer ») qui sont distribués entre les antennes de
transmission. La différence entre les deux types d’architectures BLAST réside justement
dans la facon dont les blocs de données sont distribués entre les antennes. Dans la tech-
niques VBLAST, les blocs de données sont répartis séquentiellement entre des antennes
consécutives, ’antenne d’émission ¢ étant assignée au sous-bloc ¢, alors que dans le cas
DBLAST, ces blocs sont permutés circulairement entre les antennes. Ainsi en contre-partie
d’une surconsommation de puissance, DBLAST permet de faire circuler les blocs entre les
antennes afin d’éviter que le méme flux soit transmis sur le méme canal comme dans le cas
de VBLAST. En réception, a chaque étape du décodage, seul le signal émis a partir d’une
antenne est détecté alors que les autres signaux transmis sont soit soustraits & partir des
signaux précédemment détectés, soit éliminés & l'aide d’une technique ZF ou MMSE avec
le risque de propager les erreurs de détection durant la phase de détection itérative.

Prenons 'exemple de la technique VBLAST. Celle-ci peut étre assimilée en quelque
sorte & une technique de formation de voies. En effet, pour détecter le bloc 1 transmis
de 'antenne 1, tous les autres signaux qui ont été transmis simultanément a partir des
N; — 1 antennes sont assimilés & des interférences et éliminées par une technique ZF ou
MMSE. Le signal résultant est désentrelacé et transmis au décodeur de la couche 1. Aprés la
suppression des Ny — 1 signaux, cela revient & voir, pour le décodeur, un canal équivalent
a 1 antenne d’émission et N, — (N; — 1) antennes de réception. Ce processus itératif
est ensuite poursuivi pour détecter chaque bloc émis. Sachant que le nombre de signaux
interférents diminue & chaque étape, le degré de liberté, qui correspond & la diversité
spatiale de réception virtuelle égale & N, — (N; — N) ou N est le nombre de signaux
précédemment détectés, s’accroit & la détection d’un nouveau bloc. Les débits annoncés
notamment pour la technique VBLAST dans le cadre d’une propagation indoor vont de
0.5 Mbit/s & 1 Mb/s pour une largeur de bande 30 kHz. En comparaison, les techniques
sans fil traditionnelles atteignent des débits allant de 1-5 bits/s/Hz pour les systémes
cellulaires & 10-12 bit/s/Hz pour des systémes point-a-point fixe micro-onde atteignant
seulement 50 kbit/s pour la méme largeur de bande.

Diverses améliorations peuvent étre ajoutées aux techniques BLAST pour améliorer leur
robustesse. Pour réduire le risque de propager des erreurs, les premiers blocs entrés dans le
processus peuvent étre choisis de telle maniére qu’ils ne détériorent pas trop le RSB aprés
détection [WFGV98|. Par ailleurs, les techniques BLAST peuvent aussi étre concaténées
avec du codage de canal en appliquant celui-ci séparément sur chaque sous-bloc, qui sont
ensuite entrelacés puis transmis simultanément.

Néanmoins les techniques BLAST, de fagon analogue au détecteur ML, requiérent que
N, > N, pour qu’il y ait autant de modes propres que d’antennes d’émission, i.e. rgg = N;.
Ceci peut notamment poser probléme dans le cas de la voie descendante des systémes
radio-cellulaires ol ’on souhaite limiter le nombre d’antennes au niveau du terminal mo-
bile ou dans le cas ou le milieu n’est pas suffisamment riche en diffuseurs ou 1’espacement
entre les antennes est trop faible. Dans ces deux derniers cas, la matrice du canal devient
déficiente.
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2.5.1.3 Les modulations codées a dispersion linéaire

Malgré ses bonnes performances en terme de débits de transmissions tout en utilisant
des techniques de codage/décodage simples, les techniques VBLAST souffrent d’une part
du besoin de disposer d’un plus grand nombre d’antennes en réception qu’a I’émission et
d’autre part de leur manque de robustesse en raison de l'absence de codage par la tech-
nique elle-méme entre les flots de données transmis indépendamment entre les antennes.
Les modulations codées & dispersion linéaire (LDCM - « Linear Dispersion Coded Mo-
dulation »), proposées a l'origine par Hassibi [HHSS00], sont construites pour optimiser
I'information mutuelle entre les signaux émis et ceux recus, pour un nombre d’antennes
d’émission et de réception donné oit N, peut étre inférieur & N;. Elles peuvent étre dé-
codées par une techniques d’annulation ou de suppression successives d’interférences déja
utilisées dans VBLAST ou par un décodage par sphére, en supposant dans les deux cas
la csI disponible en réception. Les LDCM comportent d’ailleurs comme cas particulier la
technique VBLAST et les modulations codées en blocs que nous allons voir un peu plus
loin.

Ainsi, selon la définition d’Hassibi, un code LDCM répartit en temps et en espace, par
I'intermédiaire de I’ensemble {A,, B, € (CNtXL}f]Vw des matrices de dispersion, les N,
symboles complexes présents & son entrée et qui sont issus d’une constellation linéaire du
type QAM ou PSK. La matrice représentant le code LDCM sera décrite selon le schéma :

X = i[Re(xq)Aq + Im(xq)By] (2.58)

Remarquons que les composantes réelle et imaginaire de chaque symbole sont étalées par
des matrices distinctes. Les LDCM offrent une trés grande souplesse dans le choix des
paramétres, facilitant la recherche d’un compromis entre débit utile et robustesse. Ainsi,
pour optimiser la capacité ergodique sous la contrainte d’une puissance d’émission limitée,
Hassibi [HHSS00] propose une méthode d’optimisation numérique basée sur le gradient
qui recherche des modulations tendant & ressembler & des signaux blancs gaussiens. Ces
modulations ne satisfaisant plus nécessairement aux critéres de performances en terme de
probabilité d’erreur établis par Tarokh, Sandhu [SP0la] compléte les travaux d’Hassibi en
proposant des conditions analytiques suffisantes sur la structure du signal pour garantir
a la fois robustesse et débit. En imposant auparavant qu’elles soient unitaires, elle arrive
alors a la conclusion que les matrices de modulation les plus robustes sont mutuellement
hermitiennes anti-symétriques.

Une autre solution qui cherche, comme la technique DBLAST, & transmettre en moyenne
sur le méme canal tous les flux de données indépendants est la technique appelée « multi-
stratum space-time coding » [WTO01]. Ici les flots de données codés indépendamment sont
superposés par l'intermédiaire d’une transformation orthogonale puis transmis & partir
des N; antennes.
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2.5.2 Panorama des techniques améliorant la probabilité d’erreur

L’alternative aux techniques employant plusieurs antennes en réception est de s’orien-
ter vers des techniques n’exigeant qu’une seule antenne pour fonctionner. I’ajout d’an-
tennes en réception ne sert alors qu’a améliorer les performances en exploitant la diversité
de réception. Cependant, une telle contrainte interdit l'usage des techniques précédem-
ment décrites.

2.5.2.1 Technique a diversité par retard

Nous avons vu au paragraphe 2.2.2.3 que la diversité par retard sur un canal MIMO
pouvait étre vue comme un code & répétition utilisé sur un canal SIMO sélectif en fréquence.
Puisque la pente asymptotique de la courbe de capacité d’un canal MIMO est aussi limitée
sur les canaux sélectifs en fréquence par min{Ny,N,}, la capacité de coupure d’un canal
MIMO ne peut donc jamais étre atteinte par la diversité spatiale par retard si la diversité
d’antennes en réception est utilisée (VN, > 1). En effet, puisqu’on transmet la méme
information sur toutes les antennes, les signaux transmis ne sont pas indépendants.

2.5.2.2 Les modulations codées en treillis temps-espace

Deux familles codes temps-espace ont été retenus pour notre étude, & savoir les STBC
(« Space-Time Block Code ») et STTC (« Space-Time Trellis Code ») que nous préférons
appeler STBCM (« Space-Time Block Coded Modulation ») et STTCM (« Space-Time Trellis
Coded Modulation »). En effet, elles sont toutes les deux construites & partir de symboles
de modulation, les STTCM étant notamment une extension & 1’espace, au cas MISO, des
TCM du cas SISO. Par ailleurs, on différencie les STBCM orthogonaux (0OSTBCM) des non-
orthogonaux (NOSTBCM). Ces deux techniques de modulations codées sont tout d’abord,
avec les techniques BLAST, les premiéres techniques de codage temps-espace en tant que
telles décrites dans la littérature. Ces codes ayant tous fait 'objet d’une littérature im-
portante, il est paru nécessaire, dans un premier temps, d’uniformiser la construction de
ces codes comme nous le verrons au chapitre 3 pour les STBCM et au chapitre 4 pour les
STTCM.

Les STTCM ont été introduites en premier par Tarokh et al. [TSC98] comme un nou-
veau moyen de fournir de la diversité d’émission pour des canaux & antennes multiples
sujets & des évanouissements. Elles ont servi notamment & ’origine a présenter les critéres
de construction des codes temps-espace. En ce qui nous concerne, nous avons choisi de
présenter ces critéres de construction dans le chapitre 2 puisqu’ils s’appliquent & tout
code temps-espace, qu’il soit en bloc ou en treillis. Les STTCM offrent & la fois un gain de
diversité qui peut étre maximal et un gain de codage défini entre autres par le nombre de
bascules contenu dans le codeur. Leur rendement est unitaire puisque les symboles trans-
mis simultanément & partir de plusieurs antennes ont été construits a partir des mémes
bits d’information présents & l’entrée d’un codeur non-systématique, i.e. sans rajout de
bits de redondance. Les bits d’information sont donc codés en temps et en espace. Le co-
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dage a diversité par retard constitue d’ailleurs un cas particulier des STTCM pour N; = 2
et représente la modulation STTCM le plus simple & réaliser [GFK98|. Comme pour ce
code, les STTCM reviennent & transformer le canal MIMO & évanouissements plats en un
canal SIMO & évanouissements sélectifs en fréquence.

Les premiéres STTCM proposées approchent & 2.5 dB prés la borne de la capacité de
coupure. Etant une extension des MCT (modulations codées en treillis) S1SO & la dimension
spatiale, leur complexité réside essentiellement au niveau du récepteur puisque celui-ci est
basé sur un décodage ML, e.g. de Viterbi, MAP ou log-MAP, qui ne nécessite qu’une seule
antenne en réception.

2.5.2.3 Les modulations codées en blocs

Les sTTCM souffrant d’une complexité de décodage accrue lorsque le débit de la trans-
mission et la profondeur de codage augmentent due notamment & sa non-linéarité, Ala-
mouti [Ala98| a découvert une technique remarquable de transmission utilisant deux an-
tennes d’émission, beaucoup moins complexe que les STTCM, que Tarokh a généralisée
l’année suivante & un plus grand nombre d’antennes sous le nom de STBC [TJAC99a] et
que nous appelons STBCM. Cette technique ne requiert aussi qu'une seule antenne pour
étre décodée et grace a sa linéarité issue de son orthogonalité sur les symboles complexes,
chaque symbole peut étre décodé de facon indépendante des autres symboles avec des per-
formances similaires & une technique ML. Néanmoins, malgré le terme de codage qui peut
préter & confusion, cette technique ne présente aucun gain de codage. En réalité, il s’agit
uniquement d’une technique de diversité qui exploite, pour la plupart des STBCM, la diver-
sité spatiale maximale offerte par le canal. Nous la classons, comme il est d’usage, parmi
les techniques de codage temps-espace puisqu’elle fait appel a la théorie des constructions
orthogonales de symboles complexes comme nous le verrons au chapitre 3. Par ailleurs,
puisque le récepteur n’a pas besoin de connaitre le nombre d’antennes fonctionnant effecti-
vement, cette technique a la propriété intéressante, appelée « soft failure », lui permettant
de fonctionner méme si I'une des antennes & I’émission n’est pas utilisée. Dans le cas du
code d’Alamouti [Ala98], on retrouve ainsi les performances d’un systéme avec une an-
tenne d’émission sans dégradation. Cette propriété permet notamment d’introduire la
diversité d’émission dans les systémes sans fil actuels. Cette technique revient, aprés le
décodage consistant en une combinaison MRC linéaire, & transformer le canal MIMO en un
canal SISO du x? dont le nombre de degrés de liberté correspond & 2N;N,.

En utilisant le modéle de canal SISO équivalent au canal obtenu aprés combinaison
linéaire STBCM, la capacité d’une modulation STBCM de rendement R, est donnée par
[Bau99 :

By 3oty Sopy [
C=Rylog, |14 2&=i=lar=11T
T g2 NtNO

(2.59)

Pour R; = 1et N, =1, la capacité d'une modulation STBCM est équivalente & la capacité
d’un canal MI1sO. Dans ce cas, en plus de fournir la diversité spatiale maximale, cette
modulation STBCM atteint la capacité maximale possible. Le code d’Alamouti constitue
d’ailleurs un cas particulier des codes LDCM. En revanche, lorsque N, > 1, la courbe
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de capacité est seulement translatée d’un facteur égal & RSB x N, puisque la somme,
ngl ,],V:’ 1 |hrt|?, qui est une variable aléatoire du x? & 2N, N; degrés de liberté, tend en
moyenne vers NN, si E[|h|?] = 1. Ainsi, comme pour la technique & diversité par retard ou
les STTCM la capacité d’un canal MIMO ne pourra jamais étre atteinte par une modulation
STBCM lorsque N, > 1. En outre, pour N; > 2, sachant que le rendement des OSTBCM R,
est inférieur &4 1 comme nous le verrons au chapitre 3, la perte encourue par ’accroissement
du nombre d’antennes de réception s’accompagne d’une perte de la capacité provoquée
par la diminution du rendement des codes. Notons toutefois que pour des valeurs de RSB
voisines de 10 dB, les STBC ne perdent pas beaucoup en terme de capacité de coupure
méme avec plusieurs antennes de réception. Les modulations OSTBCM pour N; > 2 seront
tout particuliérement étudiées dans le chapitre 3.

2.6 Systémes MIMO en présence de sélectivité fréquentielle

Méme si les codes temps-espace exploitent la diversité spatiale et éventuellement la
diversité temporelle, ils ne peuvent pas exploiter la diversité fréquentielle. Ainsi, la plupart
des codes temps-espace existants sont congus pour des canaux & évanouissements non-
sélectifs en fréquence, i.e. plats. Dans le cas de systémes de communications sans fil
large-bande, 1’étalement des retards induits par la présence de trajets multiples engendre
de I'IES qui se traduit par une sélectivité fréquentielle qui peut fortement dégrader les
performances. Une utilisation de codes temps-espace sur de tels canaux requiert leur
combinaison avec des techniques adaptées a la sélectivité fréquentielle des canaux.

Par ailleurs, le formalisme vectoriel représentant la transmission doit tenir compte de
I’étalement de la réponse impulsionnelle caractérisé par le nombre d’échos discernables
par le systéme. Ainsi, la matrice du canal exhibe une structure de Toeplitz par bloc
caractéristique de la sélectivité fréquentielle [RC98]. L'1ES et la statistique temporelle des
évanouissements rendant ardue la dérivation directe de la probabilité d’erreur moyenne
par paire, la transposition du calcul dans le domaine fréquentiel permet sa simplification
puisque l'influence du canal s’y résume en une perturbation multiplicative du spectre du
signal. Par ailleurs, cette transposition est simplifiée en supposant que l'on insére en début
de chaque symbole un intervalle de garde utilisé pour absorber I'IES, qui est constitué
d’une extension cyclique d’'un bloc puisque la matrice canal devient alors circulaire par
bloc [Gug03].

2.6.1 Egalisation

Dans [GSP01], ’auteur montre, aprés avoir développé les critéres de construction de
codes sur des canaux sélectifs en fréquence, que le codage temps-espace par retard clas-
sique n’exploite pas la diversité spatio-temporelle maximale. Pour remédier & ce probléme,
il propose une généralisation du code par retard qui adapte le retard du code & I’étalement
des retards pour exploiter ’ordre de diversité maximale offert par le canal. Lorsque 1’éta-
lement des retards est relativement faible, les critéres de construction des codes temps-
espace développés a l'origine pour des canaux & évanouissements plats quasi-statiques
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restent valides sur des canaux & évanouissements dispersifs en temps non-égalisés [GLOO0].
En particulier, en présence de trajets multiples, il est montré que le gain de diversité
n’est pas diminué & 'opposé du gain de codage. Ainsi, pour maintenir les performances
des codes temps-espace, il est souhaitable de combiner les codes temps-espace avec de
I’égalisation adaptative ou une technique multiporteuse.

L’égaliseur acquiert la réponse du canal grace & une séquence d’entrainement transmise
par I’émetteur. Celle-ci s’avére plus complexe & définir dans le cas MIMO par comparaison
au cas SISO puisqu’elle doit comporter une information supplémentaire compléte sur le
canal pour permettre au récepteur d’estimer tous les modes de propagation. C’est peut
étre la raison pour laquelle ’extension au cas MIMO de ’égalisation trés bien connue en
SISO ne s’est faite que récemment.

L’un des facteurs les plus décisifs lors de la construction d’un systéme de communica-
tion radio-mobile concerne le cotlit de 1’égalisation dans le domaine temporel qui croit de
facon exponentielle avec le débit binaire [Pro95|. Pour des applications & hauts débits, il
devient alors souhaitable d’effectuer 1’égalisation dans le domaine fréquentiel. L’une des
possibilités correspond a la technique SC/FDE (« Single Carrier system with Frequency
Domain Equalization ») [WHKT02]. Pour éviter la présence d’interférence entre blocs, des
préfixes cycliques sont insérés entre les blocs transmis successivement. Les critéres d’éga-
lisation pouvant étre appliqués sont le critére ZF (« Zero Forcing »), MMSE (« Minimum
Mean Square Error ») ou MMSE-DFE (« Decision Feedback Equalizer »). Une combinaison
de cette technique avec le code d’Alamouti est proposé dans [WSR103] et avec une mo-
dulation STTCM & 8 états dans [NLY102] ou la détection jointe est utilisée pour réduire
la présence des interférences non plus issues de la MAI (« Multiple Access Interference »)
mais engendrées par la présence d’IES et de signaux multi-antennes. Grace au bénéfice
tiré de la diversité multitrajet, les performances des modulations STBCM et STTCM sont
ainsi améliorées.

2.6.2 Techniques MIMO-OFDM

Lorsque le canal présente sur la bande du signal une sélectivité fréquentielle marquée,
le recours aux techniques d’égalisation classiques se révéle étre difficile & mettre en oeuvre.
Dans le but de faciliter le traitement en réception, une solution élégante consiste & rajouter
& I’émission un module de mise en forme du signal. Le flot de données est divisé en flots
de débits plus faibles afin d’étre réparti et transmis en paralléle sur une base de formes
d’ondes. Celles-ci sont rendues orthogonales par un espacement entre sous-porteuses judi-
cieusement choisi et oll les sous-porteuses sont autorisées & se chevaucher afin de gagner
en efficacité spectrale. L’orthogonalité non altérée en réception permet de réduire la sé-
lectivité fréquentielle & un simple facteur multiplicatif sur chaque fonction facilitant alors
I’égalisation. Cette technique permet alors d’atténuer ’effet multitrajet en réduisant le
débit effectivement « vu » par le canal. La technique la plus répandue est certainement
I’OFDM (« Orthogonal Frequency Division Multiplex »). Cette technique est d’ailleurs par-
ticuliérement intéressante sur des canaux présentant de forts étalements temporels, i.e.
présentant une faible cohérence fréquentielle et localement invariants.
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Dans [LSY99a|, la combinaison de ’OFDM avec de la diversité d’antennes en réception
est proposée. La combinaison de la diversité réalisée par des techniques MRC (« Mazimal
Ratio Combining »), EGC (« Equal Gain Combining »), ou SC (« Selection Combining »)
peut étre effectuée sur des porteuses individuelles (combinaison bande étroite) ou sur
I’ensemble des porteuses (combinaison large bande).

Dans [SK99], les auteurs cherchent & combiner ’OFDM avec du codage de canal SISO
dans le cadre une architecture temps-espace multicouche. Néanmoins, le gain en com-
plexité atteint en évitant d’utiliser du codage temps-espace ne compense pas la complexité
du filtrage spatial en réception qui est nécessaire en présence de sélectivité fréquentielle
importante. Par ailleurs, cette technique requiert N, > N;.

Les toutes premiéres techniques fréquence-espace (« Space-Frequency code » : codes
SF) ont été proposées dans [ATN 98] [RC98| ou les codes temps-espace sont utilisés dans
le domaine fréquentiel au lieu du domaine temporel. Néanmoins, puisque les codes temps-
espace ont été a 1’origine construits et optimisés pour des canaux & bande étroite, ils ne sont
pas assurés d’atteindre la diversité spatiale et fréquentielle maximale sur des canaux MIMO
sélectifs en fréquence. Ils obtiennent les mémes performances car exploitant pleinement
la diversité spatiale mais en revanche ils n’exploitent pas de facon optimale la diversité
fréquentielle disponible. Les codes temps-espace construits notamment pour des canaux a
évanouissements rapides peuvent ainsi étre réutilisés puisqu’ils sont censés exploiter une
partie de la diversité fréquentielle. Ainsi, dans [LCS99al, les combinaisons de ’OFDM avec
du codage temps-espace STTCM, avec un code a diversité par retard, avec une matrice
de permutation ou avec une technique de formation de voies, sont proposées pour une
configuration 2 x 2, et aussi 4 x 4 dans [SBML04|. Cette comparaison est complétée dans
[Kai00b] en étendant la combinaison a la diversité de phase appliquée entre les antennes
d’émission pour accroitre artificiellement les sélectivités fréquentielle et temporelle en
réception. Les techniques proposées peuvent ainsi étre implémentées dans des systémes
déja existants sans changer les standards ni les récepteurs.

Il faudra attendre les articles de [BP00] et [LWO00e| pour voir les premiers critéres de
performances des systémes MIMO-OFDM ainsi que le calcul de 'ordre de diversité maxi-
mal atteignable. Il y est montré notamment que ces critéres sont assez éloignés de ceux
développés pour des canaux & bande étroite & évanouissements rapides ou lents. Pour
construire des codes SF qui atteignent la diversité maximale disponible sur des canaux
MIMO & évanouissements sélectifs en fréquence, Su [SSOL03| montre que ceux-ci peuvent
étre construits notamment a partir de codes ST & diversité maximale sur canaux a éva-
nouissements plats quasi-statiques. Il montre par ailleurs que la relation entre les codes
ST et SF se caractérise par un simple mapping indépendant des propriétés particuliéres
du code ST. Dans [GLO01], on mentionne pour la premiére fois le concept de codes STF
(« Space-Time-Frequency codes »). Pour contourner la complexité d'un décodeur temps-
espace ML qui serait & envisager selon une approche temporelle, les auteurs montrent
a leur tour l'intérét de ’approche OFDM afin de réduire la complexité du récepteur et
proposent des codes SF issus d’une construction algébrique.

Grace aux formes d’ondes orthogonales, tout se passe alors comme si le canal était dé-
composé en une somme de sous-canaux MIMO indépendants et plats. Ainsi, grace & la non-
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sélectivité en fréquence obtenue par construction, les techniques temps-espace peuvent étre
employées sur un canal sélectif en fréquence en leur permettant d’atteindre leur perfor-
mances théoriques atteignables par hypothése sur un canal non-sélectif en fréquence.

Dans [MGO02] [GS03], la combinaison OFDM avec une technique de précodage linéaire
est envisagée. Celle-ci consiste & multiplier le vecteur de IV, symboles complexes d’infor-
mation par une matrice de Vandermonde. Ainsi, une combinaison linéaire différente des
N, symboles est émise sans diminution du rendement sur chacune des antennes et per-
met d’obtenir une diversité spatiale maximale pour chaque symbole. Celle-ci ne requiert
pas la CSI au niveau de ’émetteur et 'exploitation de la diversité est bénéfique jusqu’a
ce que toute la diversité offerte par le canal soit exploitée puis atteint une saturation.
En revanche, elle requiert en réception 'appliquation du détecteur ML ou d’un détecteur
sous-optimal basé sur le critére MSE (« Mean Square Error »).

D’autre auteurs ont cherché & combiner la technique OFDM non pas avec du codage
temps-espace mais avec des techniques de multiplexage spatial afin d’accroitre le débit
de la transmission, le codage de canal étant assuré par un code SISO [vZvNAQOOb]. En
supposant la €SI disponible & 1’émission, la combinaison OFDM avec du codage et des mo-
dulations adaptatives est proposée dans [GLO00] en contrepartie d’une complexité accrue.

Malgré sa robustesse, les systémes basés sur ’OFDM sont sensibles aux offsets fréquen-
tiels entre les oscillateurs des émetteurs et des récepteurs et aux variations Doppler. La
synchronisation temporelle et fréquentielle nécessitent un intérét tout particulier, surtout
en MIMO [MG99].

2.7 Systémes MIMO et techniques d’accés multiple

2.7.1 Techniques d’accés multiple

Pour exploiter de maniére efficace les ressources disponibles et faire face & 1la demande
toujours croissante d’utilisation des systémes de communications, les usagers sont amenés
4 cohabiter. Cette cohabitation, encore appelée « accés multiple », nécessite de développer
des techniques permettant d’organiser ’accés d’un nombre important d’utilisateurs & une
ressource commune qui, de plus est limitée. Traditionnellement, quatre techniques d’acceés
multiple sont utilisées, & savoir la technique & accés multiple par répartition en temps
(ou TDMA pour « Time Division Multiple Access »), la technique & accés multiple par
répartition en fréquence (ou FDMA pour « Frequency Division Multiple Access »), la
technique & accés multiple par répartition de codes (ou CDMA pour « Code Division
Multiple Access ») et la technique & accés multiple par division spatiale (ou SDMA pour
« Spatial Division Multiple Access »).

Les techniques d’accés multiple FDMA et TDMA présentent l'inconvénient majeur d’uti-
liser que partiellement les ressources fréquentielles. La technique FDMA attribue ainsi en
permanence une petite partie de la bande & un usager tandis que la technique TDMA
lui attribue, certes toute la bande, mais de facon limitée dans le temps. En revanche,
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en ce qui concerne la technique CDMA, toute la bande est attribuée de facon perma-
nente & chaque utilisateur souhaitant s’y connecter. Pour y parvenir, les signaux émis par
les usagers doivent posséder certaines propriétés pour pouvoir étre dissociés. Pour cela,
chaque usager se voit attribuer un code spécifique pour la durée de la communication. En
conséquence, contrairement aux TDMA et FDMA ol la capacité en nombre d’utilisateurs
est limitée respectivement par les ressources temporelle et fréquentielle, le nombre d’uti-
lisateurs en CDMA est fixé par les propriétés des codes d’étalement employés. Le CDMA
constitue donc une alternative aux TDMA et FDMA permettant d’augmenter la capacité
des systémes [GV97].

Les systémes étudiés jusqu’ici concernent une transmission point-a-point, i.e. la trans-
mission entre un émetteur et un récepteur disposant chacun de plusieurs antennes. En
revanche, la technique SDMA correspond & une transmission point-a-multipoints. Elle
concerne la transmission simultanée entre plusieurs utilisateurs, chacun disposant d’une
antenne, et la station de base ol les antennes multiples sont uniquement déployées.
Contrairement & la technique SDMA qui a besoin de la €SI du canal & I’émission pour
accroitre la capacité du réseau cellulaire, i.e. au niveau de la couche MAC « Media Access
Layer », les systémes MIMO ne requiérent pas cette information au niveau de ’émetteur
pour accroitre le débit. Les techniques de formation de voies, premiéres applications des
antennes adaptatives et employées dans la technique SDMA, consistent & former, & partir
de la combinaison linéaire des signaux captés par les antennes, des lobes qui pointent vers
un signal désiré et éventuellement rejettent ou annulent les signaux interférents [MMS80].
En permettant de concentrer 1’énergie du signal émis ou recu selon une direction dési-
rée, les techniques & formation de voies jouent un roéle important dans I’amélioration des
performances aussi bien en voie descendante qu’en voie ascendante.

Ces techniques peuvent par ailleurs étre combinées en donnant ainsi naissance & des
techniques hybrides. Citons par exemple le cas du concept UTRA (« UMTS Terrestrial
Radio Access ») développé par ’ETSI qui combine d’une part le W-CDMA (« Wideband
cdma ») en FDD (« Frequency Division Duplez ») pour les bandes UMTS appairées et
d’autre part le mode TD/CDMA (« Time Division CDMA ») en TDD (« Time Division
Duplez ») pour les bandes UMTS non-appairées.

2.7.2 Techniques d’accés multiple combinées avec des techniques MIMO

Dans les systémes TDMA en SISO, la diversité fréquentielle est obtenue en utilisant
des égaliseurs non-linéaires lorsque les retards multitrajets sont assez significatifs vis-a-vis
de la durée symbole. Dans [NTSC98|, les auteurs proposent pour la voie descendante, de
combiner des modulations STTCM & 16 ou 32 états pour Ny = 2, avec une technique TDMA.
L’architecture TDMA-MIMO proposée est assez similaire & celle du standard cellulaire
américain 15-136. Ainsi, chacune des deux antennes transmet un burst comportant d’une
part des séquences d’apprentissage en début et en fin pour la synchronisation temporelle
et fréquentielle du récepteur, et d’autre part des séquences de données entre lesquelles des
séquences pilotes sont insérées dont la longueur doit étre au moins égale & Ny afin que le
récepteur puisse estimer les canaux reliant chacune des antennes d’émission & ’antenne de
réception. Les séquences d’entrainement et d’estimation doivent étre orthogonales puisque
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les signaux recus sont une superposition de tous les signaux transmis. Les modulations
STTCM sont ici concaténés avec des codes en blocs de Reed-Solomon (codes RS) dont la
dimension est choisie pour avoir un nombre entier de mots de codes RS par slot TDMA
et éviter d’atteindre les autres bursts pour décoder et estimer le canal. Pour I’estimation
du canal, celui est supposé constant sur la durée de la séquence d’apprentissage et égal
a la valeur du canal au milieu de la séquence. La longueur des trames de symboles est
prise égale & 130. Nous verrons au chapitre 4 qu’il s’agit d’une longueur de trame qui est
couramment prise pour estimer le TET des codes temps-espace sur évanouissements lents.
Ainsi, 3 la différence des STBCM pour lesquelles I’orthogonalité est perdue dans les canaux
sélectifs en fréquence, les STTCM se prétent bien aux systémes TDMA.

Les codes temps-espace sont a ’origine présentés sur des canaux a évanouissements,
a bande étroite, modélisés par des processus de Rayleigh et donc NLOS. Ils peuvent fa-
cilement étre appliqués a une technique OFDM puisque celle-ci est construite pour que
chaque sous-porteuse soit affectée par des évanouissements non-sélectifs. On parle alors
de combinaison FDMA-MIMO ou OFDMA-MIMO.

Dans les systémes DS-CDMA en SISO, les récepteurs « rake » sont utilisés pour tirer
parti de la diversité fréquentielle. Ils peuvent étre combinés a des codes temps-espace afin
d’exploiter en plus la diversité spatiale. On parle alors de combinaison CDMA-MIMO.
Dans [UG00a], les auteurs étudient la combinaison CDMA et codes temps-espace sur des
canaux & évanouissements rapides. Dans Ganesan [GS00a|, une technique reposant sur
du DS-CDMA modifié, est proposée pour transformer un canal SISO en un canal MIMO
virtuel sur lequel les codes temps-espace peuvent étre employés. Une version modifiée de
la modulation STBC proposé par Alamouti a déja été retenue comme technique de diversité
d’émission en boucle ouverte, i.e. sans connaissance du canal a 1’émission (« open-loop
transmit diversity scheme » ), pour la 3™ génération de systémes de communications sans
fil (« wideband CDMA ») standardisé par 3GPP (« 8rd Generation Partnership Project »).
La construction orthogonale complexe est appliquée avant 1'utilisation, sur chacune des
antennes, des codes d’étalement. Le décodage par combinaison linéaire est ensuite appliqué
au niveau de chaque branche de diversité du récepteur « rake ». La diversité maximale
atteinte est alors égale & NyN,Nr oil Np est le nombre de branches de diversité du
récepteur « rake ». Les symboles conjugués sont ici émis sur la méme antenne pour que,
lorsque cette antenne est éteinte, ce systéme soit compatible avec les autres systémes
dépourvus de STBCM.

2.8 Conclusion

Pour des canaux ou ni la diversité temporelle, ni la diversité fréquentielle ne peuvent
étre exploitées, ce qui est le cas respectivement pour des canaux a évanouissements lents
ou a faible étalement des retards, ’extension du systéme & la dimension spatiale s’avére
étre particuliérement intéressante pour non plus combattre mais exploiter les évanouis-
sements induits par la présence de trajets multiples. Ainsi, les systémes MIMO proposés
jusqu’a présent dans la littérature promettent de formidables gains de performances en
terme de capacité et de probabilité d’erreur tout en évitant d’accroitre la puissance émise
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ou d’utiliser des ressources spectrales supplémentaires. Typiquement, un systéme MIMO
N; x N, doit étre capable de fournir un ordre de diversité spatiale de N;NN, et une crois-
sance linéaire de la capacité fonction de min{Ny,N, } en présence de canaux parfaitement
décorrélés. L’ensemble des techniques évoquées dans ce chapitre est résumé sous forme
graphique par la figure 2.12 qui fit présentée a l'origine dans [Gug03].

L’enjeu consiste alors & rechercher la meilleure fagon de coder et de répartir l'infor-
mation dans le temps et I'espace. Dans le contexte de la voie descendante qui nous inté-
resse ici, nous nous sommes plus particuliérement intéressés aux techniques disposant de
la connaissance du canal uniquement en réception, contraintes d’émettre une puissance
limitée et requérant l’utilisation d’un faible nombre d’antennes au niveau du terminal
mobile. Dans ces conditions, selon la théorie de l'information, seuls les signaux Gaus-
siens complexes symétriques circulairement sont maximisateurs d’entropie et atteignent
la capacité. En pratique, la plupart des techniques temps-espace proposées jusqu’a main-
tenant reposent sur la répartition de symboles de modulation complexes et atteignent
donc difficilement les valeurs optimales de capacité.

C’est pourquoi, les codes temps-espace sont construits avant tout pour améliorer la
probabilité d’erreur en cherchant & optimiser les différents critéres servant & améliorer
leur gain de diversité et leur gain de codage. Ainsi, selon le temps de cohérence des
évanouissements, on cherchera & améliorer le critére du rang et du déterminant pour des
canaux & évanouissements lents, le critére de la distance de Hamming et du produit pour
des canaux a évanouissements rapides, ou le critére de la trace qui est lui indépendant
du type d’évanouissement et est donc plus simple & manipuler. Notons toutefois que ces
critéres ont été obtenus & partir de la borne supérieure & la probabilité d’erreur en ne
prenant en compte que les événements d’erreurs prépondérants. Ils doivent donc étre
utilisés avec précaution.

Parmi ’ensemble des techniques temps-espace exigeant la connaissance du canal en
réception, les deux familles de codes temps-espace que nous avons choisies d’étudier de
fagon plus approfondie, a savoir les STBCM (chapitre 3) et les STTCM (chapitre 4), ne
nécessitent qu’une seule antenne au récepteur pour étre décodés. Ces deux techniques
font d’ailleurs partie des toutes premiéres techniques de modulations codées temps-espace
présentées dans la littérature. Les STTCM ont servi notamment & ’origine & présenter les
premiers critéres de construction des codes temps-espace.

Exploitant principalement la dimension spatiale, les codes temps-espace peuvent étre
concaténés a du codage de canal pour exploiter en plus la dimension temporelle et/ou a
des techniques multiporteuses du type OFDM pour exploiter la dimension fréquentielle. De
meéme, ces codes temps-espace, optimisés dans un contexte mono-utilisateur, peuvent étre
étendus au contexte multi-utilisateur en les combinant & des techniques d’accés multiple,
en particulier & la technique CDMA qui présente I’avantage d’attribuer de facon permanente
a chaque utilisateur 'ensemble de la bande. Il apparait alors particuliérement intéressant
de chercher a combiner codage temps-espace, technique multiporteuse et technique CDMA
afin de chercher & exploiter au mieux ’ensemble des dimensions offertes par le canal.
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Chapitre 3

Les modulations temps-espace
codées en bloc: STBCM
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3.1 Introduction

armi les nombreuses techniques MIMO existantes dans la littérature, nous nous
P sommes particuliérement intéressés, dans le contexte de la voie descendante, aux
techniques temps-espace qui supposent le canal inconnu & 1’émission et estimable en ré-
ception. Aprés avoir étudié le calcul de la capacité de canaux MIMO et les critéres de
construction des codes temps-espace dans une telle configuration, nous allons maintenant
étudier de fagon plus approfondie les techniques de codage temps-espace en blocs. Méme
si le terme « codage » est présent, nous verrons que cette technique ne présente aucun
gain de codage et qu’elle cherche avant tout & exploiter la diversité spatiale. Elle fait donc
partie des techniques a diversité de transmission.

Dans un premier temps, nous allons inventorier I’ensemble des propriétés requises pour
un code temps-espace ainsi que les conditions sur la matrice du code qui en découlent.
Nous verrons que le code d’Alamouti remplit toutes ces propriétés pour un nombre Ny
d’antennes d’émission égal & 2. Dans le but d’identifier pour un nombre d’antennes N;
supérieur a 2 des codes offrant certaines de ces propriétés, un état de ’art des STBC que
nous avons cherché a rendre relativement exhaustif est ensuite présenté. Les propriétés
des STBC orthogonaux étant particuliérement intéressantes, nous avons restreint ensuite
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I’étude & ces codes. Nous décrivons alors une nouvelle écriture de la méthode de décodage
qui est plus simple que 'approche classique car elle exploite la forme de la matrice des
signaux émis. De nouveaux codes OSTBC, pour différents nombres d’antennes d’émission
N; et différentes longueurs L de trame sont ensuite proposés. Les performances obtenues
sont identiques a celles atteintes par les codes de la littérature mais avec des contraintes
plus faibles sur la stationnarité du canal ou sur le nombre d’antennes utilisées.

3.2 Principe général

3.2.1 Propriétés souhaitées pour les STBC

Face a la complexité de décodage des STTCM que nous verrons plus en détail au cha-
pitre 4, Alamouti a découvert une remarquable technique de transmission pour N; = 2
qui repose sur un algorithme de décodage trés simple [Ala98]. Cette technique, appelée
STBC (« Space-Time Block Coding ») que nous préférons appeler OSTBCM (« Ortho-
gonal Space-Time Block Coding Modulation ») repose sur la construction, a partir de
symboles complexes, de matrices orthogonales. Grace & 'orthogonalité de la matrice de
transmission, le décodage correspond & un algorithme de décodage ML simplifié, basé sur
la décomposition de la métrique générale de décision ML en une somme de métriques de
décisions propres & chaque symbole émis. Il ne nécessite d’ailleurs qu’une seule antenne
de réception. De plus, le code proposé par Alamouti a les propriétés intéressantes d’étre
a diversité spatiale maximale et d’avoir un rendement de codage R, = 1 et égal au débit
symbole R,. Cette technique a été généralisée par Tarokh & un nombre arbitraire d’an-
tennes d’émission [TJAC99a|. Néanmoins les codes obtenus, bien qu’a diversité maximale,
perdent en rendement.

A chaque opération de codage, un bloc de N, N, bits d’information est transféré au
codeur bit a symbole pour sélectionner N, symboles de modulation z, parmi les 2™
symboles possibles, chaque symbole étant sélectionné par N bits d’information. Ces N,
symboles de modulation sont codés par la technique STBCM pour générer Ny séquences de
signaux paralléles, chacune de longueur L. Ces séquences sont transmises simultanément &
partir de Ny antennes. Soit G5 la matrice d’émission pour le code d’Alamouti, pour N; = 2,
construite & partir des symboles complexes z1 et z9. Son expression est la suivante:

95:[ " xZ] (3.1)

—Ty I}
ot la ['®™€ ligne de G, représente les symboles transmis a l'instant / tandis que la gieme
colonne de G§,, représente les symboles transmis & partir de ’antenne ¢. Nous prenons ici
Pécriture adoptée par Tarokh dans [TJAC99a].

Sachant que N, symboles d’information présents a l'entrée du codeur temps-espace
sont transmis pendant L durées symboles, le rendement du code est alors égal a
R. = N;/L, soit une efficacité spectrale de N;N,/L si 'on suppose que les bits d’en-
trée sont non-codés. Pour une modulation STBCM & diversité de transmission maximale,
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on verra que le rendement R, reste inférieur ou égal & 1 pour un nombre d’antennes Ny
d’antennes supérieur ou égal & 2. Ainsi, pour obtenir des systémes d’efficacité spectrale
égale & 2 bps/Hz par exemple, le code G§ de rendement 1 sera utilisé conjointement avec
une constellation QPSK alors que les codes G5 et Gj de rendement 1/2 pourront étre
utilisés avec une constellation 16QAM.

Rappelons maintenant les principales propriétés souhaitées pour un code temps-espace
en bloc, correspondant & une matrice G§, de taille L X Ny, et les solutions correspondantes :

1. Le code doit avoir une faible complexité de décodage et n’avoir besoin que d’une
seule antenne en réception.
= Le décodage ML peut étre simplifié si en réception les interférences spatiales
ont été supprimées: pour cela, les séquences transmises doivent étre orthogonales
entre elles, ou autrement dit, les colonnes de la matrice de transmission G%, doivent
étre orthogonales entre elles quelle que soit la constellation complexe utilisée. Si les
symboles émis ont tous la méme énergie, gﬁvt doit étre unitaire , i.e. (gﬁvt)H ggvt
doit étre une matrice diagonale.

2. La diversité d’émission maximale doit étre atteinte, pour N; donné, sous la condition
d’une parfaite décorrélation entre les canaux.
= Les répliques du méme symbole x,, doivent étre émises sur les Ny antennes pour
que durant les L durées symboles, au moins I'une des répliques de x,, ait été émise
sur chacun des canaux, i.e. (G%,)?G%, = (Zgil |Z5|?)In, ! oit les N, termes |z, |2
apparaissant sur chacune des N; lignes de la matrice identité Iy, indiquent que
ces IN; symboles sont recus avec une diversité de transmission maximale égale a
N;. L’orthogonalité permet donc d’atteindre la diversité d’émission maximale quel
que soit N;: pour que l'ordre de diversité d’émission qui correspond au rang de la
matrice des différences B soit maximal, le rang doit étre plein et égal & IV;.

3. Le rendement du codeur? R, = N, /L doit si possible étre égal & 1 pour éviter une
expansion de la largeur de bande de 1/R,.
= Le nombre N, de symboles d’information & ’entrée du codeur doit étre égal a la
longueur L de la trame émise.

4. La longueur L de la trame émise doit étre minimale pour que le retard de décodage
soit lui aussi minimal. De plus, pour que la technique soit linéairement décodable,
L doit étre supérieur ou égal & Ny.
= La matrice de transmission G%, doit étre carrée, i.e. N; = L dans le cas idéal,
ou du moins avoir le nombre de lignes L minimal pour les valeurs de N;, R, fixées.?

5. La puissance transmise doit étre la méme sur chacune des antennes et au cours du

temps pour éviter de trop fortes contraintes sur les linéarités des amplificateurs de
puissance.

1. Si les lignes des matrices de transmission représentent les antennes d’émission, 1’équation d’ortho-
gonalité & employer sera G%, - (G%,)” = (22’;1 |7 |*)In, .

2. Le rendement du code R. temps-espace correspond & un taux de modulation et non pas & un
rendement du code au sens du codage de canal classique. Ainsi, un code de rendement R. < 1 ne conduit
pas & Dexistence d’un gain de codage ni & une augmentation de la distance euclidienne. Cela permet
seulement de mesurer lefficacité de I'utilisation des antennes.

3. Une matrice sera dite « delay optimal » si le nombre L de ses lignes correspond & la longueur de
transmission minimale pour la valeur de N; donnée.



112 Les modulations temps-espace codées en bloc: STBCM

= La présence, dans la matrice d’émission, de 0 correspondant & des antennes
éteintes ou de signaux d’amplitudes différentes doit étre évitée sachant que ces
fluctuations de puissance sont amplifiées lorsque des constellations & modulation
d’amplitude, e.g. M-QAM, sont utilisées.

6. Le code doit posséder la propriété de « soft failure » : de méme que les techniques
a diversité de réception, le code doit pouvoir étre détecté, au prix d’une qualité
moindre, méme si certaines antennes sont éteintes. Son décodage ne doit jamais
nécessiter plus d’une seule antenne en réception.
= La matrice du code doit rester orthogonale méme si on supprime la colonne
correspond & ’antenne éteinte. D’autre part, les N, symboles possibles doivent étre
transmis sur chacune des antennes.

Ainsi, le code d’Alamouti orthogonal en espace (colonnes) et en temps (lignes) a les
propriétés intéressantes d’étre a diversité spatiale maximale, d’assurer un décodage ML
linéaire des symboles, et d’étre de rendement plein pour une constellation complexe quel-
conque. Les auteurs ont alors cherché a retrouver les propriétés intéressantes du code
d’Alamouti pour des valeurs de N; plus élevées.

3.3 Etat de ’art des STBC

Le méme nom STBC englobe, dans la littérature, des codes qui ont en réalité parfois
des propriétés différentes comme l'existence ou non de 'orthogonalité, le rendement de
codage unitaire ou non, 1’utilisation de constellations réelles ou complexes quelconques
ou particuliéres ...Nous allons donc chercher ici & différencier et a classer ces codes.
L’objectif principal est de retrouver, pour un nombre d’antennes plus élevé, les propriétés
intéressantes du code d’Alamouti, en particulier 1'orthogonalité de la construction qui
assure un gain de diversité spatial maximal sous la condition d’une parfaite décorrélation
des canaux. Nous nous intéressons plus particuliérement & la construction de STBC pour
des constellations complexes. Ils sont certes plus difficiles & construire que ceux construits
pour des constellations réelles mais ils fournissent une plus grande efficacité spectrale.

Nous allons par ailleurs constater qu’en partant d’approches différentes, les recherches
de nouveaux codes aboutissent toutes en partie sur des codes identiques.

3.3.1 Constructions orthogonales & diversité spatiale maximale

L’objectif est de pouvoir construire des matrices a diversité spatiale maximale, de
rendement égal & 1, orthogonales en espace (selon les colonnes) et si possible « delay
optimal » (matrice carrée ou du moins que L soit minimal pour N; donné) et ce, quelle
que soit la constellation utilisée, si possible complexe. Les OSTBCM peuvent étre classées
en constructions orthogonales réelles, i.e. utilisant des constellations réelles telles que
PAM (« Pulse Amplitude Modulation »), et en constructions orthogonales complexes, i.e.
utilisant des constellations complexes telles que PSK ou QAM. Pour des valeurs de R, et
N; données, on définit par A"(R.,ra) (cas réel) ou A°(R.,ra) (cas complexe) la valeur
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minimale de la longueur L des trames telle qu’il existe une construction orthogonale,
i.e. de rang plein (ra = N;), de taille L x N; qui atteigne un rendement de codage de
R.. Notons que le rang de cette matrice correspond aussi a la distance de Hamming
minimale de ce code. Les caractéristiques de ces codes ainsi que les principaux résultats
les concernant sont résumés sous forme de tableaux (tableau 3.1 pour les constellations
réelles, tableau 3.2 pour les constellations complexes) en fin de paragraphe.

L’intérét de fournir de la diversité de transmission via des constructions orthogonales
est d’'une part, de ne pas avoir de pertes de largeur de bande puisque les constructions
orthogonales fournissent le débit de transmission maximal possible & diversité maximale,
et d’autre part que l'algorithme de décodage ML soit trés simple grace & 'orthogonalité
des séquences émises sur chacune des antennes.

Calcul du déterminant de matrices orthogonales
Soit A = BB7 la matrice des distances pour des mots de codes réels orthogonaux. Si
la matrice des différences B de taille N; x N; est orthogonale, alors det[B”] = det[B] et
nous avons:

det[BB”] = det[B]det[B”] = (det[B])’ (3.2)

Nt /2
alors : det[B] = (det[B]det[B”])"/? = [Z |2 — x|2:| £0
" (3.3)

Le déterminant étant non nul, la matrice B est donc non-singuliére et le gain maximal de
diversité IN¢N, est atteint.
Pour des matrices complexes de taille V; x N, Hadamard a montré en 1893 que, pour toute
matrice complexe de taille Ny x N; dont les composantes ont des amplitudes inférieures
a 'unité, comme c’est le cas pour des symboles Psk, le déterminant satisfait la relation
suivante :

|detB| < NV/? (3.4)

L’égalité est atteinte pour des matrices de Vandermonde construites & partir des IV, racines
de l'unité. Une matrice ayant un tel déterminant maximal correspond & une matrice
d’Hadamard [Bre65]. Pour des matrices réelles, la limite d’Hadamard est donnée par:

(Nt 4 1)(Ni+1)/2

|[detB| < 3N,

(3.5)

3.3.1.1 Pour des constellations réelles quelconques

A - Théorie des constructions orthogonales réelles

Les premiéres STBCM recherchées pour maximiser le rendement, minimiser le retard de
décodage tout en assurant une diversité spatiale d’émission maximale pour Ny > 2 s’ap-
pliquaient & des constellations réelles. L’existence de constructions orthogonales réelles
carrées, pour différentes valeurs de IV;, réalisées & partir des permutations des symboles
41z, est connu en mathématique sous le nom de probléme de Hurtwitz-Radon. Ils mon-
trérent que ces constructions orthogonales réelles (« Real Orthogonal Design » : ROD)
existent, avec Ny = L, si et seulement si N; = 2, 4, 8. Ces constructions, données ci-
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dessous, appartiennent & la famille des matrices Hurwitz-Radon.

T §1 —$82 —83 —84

g?‘ — s1 —82 g'l‘ — S2 S1 S4 —83 (3 6)
2 4 $3 —s4 SIS
S4 83 —89 S1

1 —S2 —83 —84 —S85 —S¢ —S7T —S8
52 S1 —S84 $3 —S6 S5 S8 —S7
S3 S4 1 —S82 —S87 —S8 S5 S6
S4 —S8 S92 s1 —S8 S7 —8 S
gg - S5 32 S7 S8 S? —SZ —82 —Sz (3'7)
S¢ —S5 58 —S7 52 S1 S4 —S3
st —S88 —S85 S6 83 —S84 S1 2
S8 St —S8¢ —S5 S4 §3 —82 S1

Remarquons que pour ces matrices, la partie triangulaire inférieure est 'opposée de
la partie triangulaire supérieure. La famille Hurwitz-Radon de taille N, correspond &
'ensemble {G7,...,G% } des matrices réelles de taille Ny x Ny telle que:

G76, =T
et (GM)T =-g" n=1,... N,

GG, =-6G .G 1<n<m<N,

Par ailleurs, généraliser ces constructions orthogonales réelles carrées a des matrices
composées de combinaisons linéaires des symboles z,, (« Real Linear Processing Ortho-
gonal Design » : RLPOD) ne permet pas d’accroitre les valeurs de N; pour lesquelles ces
constructions orthogonales existent et ne fait que rajouter de la complexité a 1’émission.
Le tableau 3.1 répertorie ces différentes constructions en précisant la composition géné-
rale de ces matrices, leur propriété d’orthogonalité ainsi que les résultats fondamentaux
les concernant. Ainsi, la forme diagonale de (Gy,)” G'y, garantit que les colonnes de GY,
soient orthogonales 'une de ’autre, assurant ainsi une détection de chaque symbole indé-
pendamment des autres symboles, ce qui permet alors d’obtenir un décodage ML rapide.

Afin d’obtenir des OSTBCM pour des constellations réelles pour d’autres valeurs de Vg,
il est nécessaire de développer d’autres constructions appelées GROD (« Generalized Real
Orthogonal Design ») qui ne sont plus carrées (L > N;), mais dont l'ordre de diversité est
encore maximal, i.e. égal & N¢N, avec N, le nombre d’antennes de réception. Le théoréme
de Hurwitz-Radon ne s’applique plus. Tarokh a alors montré que R, < 1 [TJAC99a|. Les
coefficients of, utilisés pour les combinaisons linéaires des énergies des symboles doivent
étre strictement positifs, 7.e. non-nuls, pour que la matrice soit de rang plein et que la
diversité maximale soit ainsi atteignable.



Etat de lart des stBc 115

QINYRIYYHI B SURP ‘OIURSSIRUUOD IJOU © ‘SOQIPNJI-UOU SUOIIINIISUOD

Q ‘F ‘T = N\ 1SS 098IX0
u Upalhyy [=U _ ? _? ?

N D 4o 10 Mt 15U = 1 oove 'N@ = N5 (N 5)
U so[oquIAS A7 = TN Op OIIeQUI] UOSTRUIqUIOD

(aodTuD) subisap puoboy)io burssasosd 4paUL) (DAL PIZUDIIUIL) e

(aodTy) subisap puoboy)io buissadoid 4ouy 0} e

(aou) 8= (8'1).V ‘7= (F1).V ‘¢ = (¢'1).,y mod sogsodoxd
[e660V L] L >N > ¢ mod g = ("N‘1).V ‘¥ = (£'7).V mod sogsodoxd
: ornonyred sen)

- ‘ gy g i T ¢ ‘Nweuhuv ¢
{IN<p+289>P>09>0: (P9)} =pno0me , o wm = (NT)Y <
00 > (IN“Y)y + “HA

LN D Yo 10 U0 150 = g aoe W = N5, (N5)
UTF sojoquiAs TA7 Op 10 () Op 9ITRQUI[ UOSIRUIQUIOD

2660V L] 8 ‘¥ ‘¢ = N 1mod segsodoad «+—

(uopey-z3imyIny op owR[qold) § ‘f ‘g = N\ 1SS 91SIX0 —

Wit 10 = N6, ('N6)
UrF soloquiks 7 = EAJ op suorjejnurrod

(aouD) subisap pU0bOYLLO (V2L PIZYDIIUIE) ®

(aoy) subisap puoboyio vy e

(7T =*N) 1 =Y 99aR )] X T oIre[nguriOol 90LIJRIA

(7 = ®N) 1 =2y 29a% )] X }\J 9911RD 90LIIRIA]

§9]]994 SUOLID]]IISUOI SIP anod %mﬁuﬁe%cﬁwgc SU0LINLISUO) — 1T°¢ "dV],




116 Les modulations temps-espace codées en bloc: STBCM

La question fondamentale de la théorie des constructions orthogonales généralisées
est de trouver les valeurs minimales de L (les codes « delay optimal ») pour lesquelles il
existe une construction orthogonale généralisée de taille L x N; avec un rendement R, égal
a 1. Ces valeurs minimales sont notées A" (R.,Ny) : lorsqu’elles existent, A" (R.,N;) < 00
et le code est dit « delay optimal », dans le cas contraire A"(R.,N;) = oo. Naturelle-
ment le cas le plus intéressant consiste a trouver A"(1,N;) ce qui correspond a des codes
de rendement 1. Il est montré dans ’article de Tarokh [TJAC99a] que pour un rende-
ment R, quelconque, il existe des constructions orthogonales applicables & des constella-
tions réelles (constructions GROD) pour un nombre d’antennes d’émission N; quelconque
(A"(R.,N;) < o0). En particulier, on peut construire des codes temps-espace de rende-
ment R, = 1 pour des constellations réelles pour n’importe quel nombre N; d’antennes
d’émission. Leur longueur L de trame est définie par le minimum de 2*¢*< o les valeurs ¢
et d respectent certaines conditions rappelées dans le tableau tableau 3.1. Pour les valeurs
uniques de Ny = 2, 4 ou 8, on retrouve les matrices de transmission carrées (N; = L) des
constructions ROD. En utilisant la construction de codes basée sur la famille de matrices
Hurtwitz-Radon, des constructions orthogonales de rendement 1 sont explicitement obte-
nues pour Ny = 3, 5, 6 ou 7 & partir de constructions orthogonales réelles de dimensions
supérieures. En effet, celles-ci sont obtenues & partir de celles existantes pour Ny = 4
ou 8 en supprimant une colonne ou plus ce qui correspond a éteindre une antenne. On a
donc un retard minimal de décodage qui augmente exponentiellement avec N; telle que
L = 16L(Ne=1)/8] g[loga(1+(Ne =1) mod 8)] | TH(2|. Nous donnons ci-dessous la matrice réelle
pour N; = 6 construite & partir de la matrice réelle pour N, = 8.

- - T
§1 —89 —83 —84 —S85 —S¢ —S87 —S8§
82 S1 —84 83 —S6 S5 s8 —S7
S S4 81 —82 —S§ —S8 S S

gg — 3 7 8 5 6 (38)

S4 —83 59 81 —S8§ 87 —S8g S5
S5 S¢ S7 S8 §1 —82 —83 —84

| S6 —S5 sg —S87 S9 81 S4 —S83 |

B - « Amazcable design theory » - cas réel

Ganesan a suivi une approche différente de celle prise par Tarokh. Dans le cas de
la transmission simultanée* de N, symboles, Ganesan [GSO0b] a modélisé la diversité
spatio-temporelle par N, matrices G" dites de formation de voies qui sont appliquées a
I’émission sur chaque symbole présent & ’entrée du codeur. En se placant dans le cas ou
le canal est inconnu de I’émetteur, ces matrices ont alors la forme suivante: G™7G" = Iy,
ce qui implique que L > N; et que les antennes émettent la méme puissance sur chacune
des antennes. Ganesan a ensuite cherché a trouver la structure de ces N, matrices G"
telles qu’elles maximisent tout d’abord le RSB, qu’elles permettent ensuite de détecter
en paralléle les N, symboles z, sans interférence en provenance des autres symboles et
qu’enfin le rendement R, soit égal & 1. Soit la sortie du n'®™¢ filtre adapté & utiliser pour

4. Pour éviter la réduction du rendement.
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détecter le symbole d’indice n :
yn = tr(Gh7"HR)

Nz
= wlH"HGG, N, + Y w(lH'HG, G )zy +tx(G,H n) (3.9)

m=1,m#n

WV
IES bruit

ot le terme IES correspond aux termes d’interférences. Dans le cas de symboles réels, le
symbole transmis au détecteur correspond & la partie réelle de .

Dans le cas de la recherche de constructions qui maximisent le RSB et sont & retard de
décodage minimal (L = N;), Ganesan montre que le probléme de la maximisation de la
meétrique ci-dessus en supprimant les termes d’interférences revient & trouver ’ensemble
des matrices de taille Ny x Ny telles que:

I sin=m (1)

—Ggrgr ' autrement (2) (3.10)

GG, = {
La condition (2) pour n # m permet d’obtenir des termes interférents qui sont imaginaires
et qui n’interférent donc pas dans la détection de la partie réelle de y,. Comme I’a montré
Geramita en 1979 [GST79], l'existence de telles matrices est liée a la théorie des construc-
tions orthogonales (« orthogonal designs theory »). Cette théorie fournit un ensemble de
matrices carrées, qui correspond & nouveau a la famille des matrices d’Hurwitz-Radon, et
qui permet de construire des matrices G; orthogonales et optimales selon le retard de dé-
codage. On peut restreindre cette famille & celle (famille de Hurwitz-Radon entiére) dont
les matrices sont composées exclusivement d’éléments pris de ’ensemble {1, 0, —1} ce qui
permet d’éviter 'utilisation de multiplication & 1’émission. Cette famille correspond & la
famille de Hurtwitz-Radon entiére. Néanmoins ces matrices de rendement plein et « delay
optimal » n’existent que pour N; = 2, 4 et 8. Dans le cas de la recherche de constructions

rectangulaires (L > N;), Ganesan retrouve notamment la matrice proposée par Tarokh
pour Ny =3 et L =4.

3.3.1.2 Pour des constellations complexes quelconques

A - Theéorie des constructions orthogonales (« Orthogonal design theory »)

Au contraire des constructions réelles qui sont maintenant bien connues, les construc-
tions complexes souffrent d’un manque de connaissance. Tarokh montre que ces construc-
tions orthogonales complexes (« Complex Orthogonal Design » : COD) a diversité spatiale
mazimale (Fy, = Ny), pour des constellations complezes quelconques, existent pour des
rendements pleins (R, = 1) si et seulement si Ny = 2, ce qui correspond au cas particu-
lier du code d’Alamouti. Par ailleurs, généraliser ces constructions orthogonales complexes
carrées a des matrices composées de combinaisons linéaires (« Complex Linear Processing
Orthogonal Design » : CLPOD) des symboles z,, ne permet pas, similairement aux RLPOD,
d’accroitre les valeurs de IV; pour lesquelles ces constructions orthogonales existent. Les
CLPOD ont néanmoins 'avantage d’éviter la présence de 0 pour éliminer ainsi tout pro-
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bléme de variation de puissance. Le tableau 3.2 répertorie ces différentes constructions
en précisant la composition générale de ces matrices, leur propriété d’orthogonalité ainsi
que les résultats fondamentaux les concernant. Ainsi, la forme diagonale de ( ?Vt)H gy,
garantit que les colonnes de G, soient orthogonales I'une de ’autre, assurant ainsi une dé-
tection de chaque symbole indépendamment des autres symboles ce qui permet & nouveau
d’obtenir un décodage ML rapide.

Constructions orthogonales: une condition suffisante mais pas nécessaire
Nous allons voir que la structure orthogonale des matrices des codes sTBC est suffi-
sante mais pas nécessaire pour construire des codes temps-espace ayant un décodage
ML rapide et atteignant une diversité maximale [SX03a]. En effet, s’il existe des matrices
Di, Dy, ..., Dy, définies semi-positives de taille IV; x V¢ telles que:

G°7G° = |z:1’D1 + |22|*Da + . .. [zn, |’ D, (3.11)
Alors la matrice des différences B = G° — G° satisfait la relation suivante:
(G° —G9)7(G° — G°) = |&1 — #1)°D1 + |22 — 22|’ Do + ... |xN, — &n,|’Dn,  (3.12)

Ainsi, le fait que les matrices D1, Do, ..., Dy, soient définies positives garantit que la
matrice des différences de deux mots de codes distincts soit de rang plein. D’autre part,
I’absence de termes fonction de ziz;, zix}, z7x; i # j dans (3.11) implique que la métrique
de décision ML peut étre minimisée séparément selon chaque x;. Les OSTBC construits &
partir de constructions orthogonales peuvent étre considérées comme un cas particulier
de (3.11) ot les matrices D1, D>, ..., Dy, sont diagonales.

Pour étendre les OSTBCM & d’autres valeurs de N; dans le cas de constellations com-
plexes, de nouvelles constructions appelées GCoD (« Generalized Complexr Orthogonal
Design ») sont définies de maniére analogue aux constructions GROD. Leur décodage ML
est similaire & celui employé pour les constructions COD. Les OSTBCM & diversité maximale
peuvent aussi étre obtenues & partir de constructions rectangulaires. Les coefficients of,
utilisés pour les combinaisons linéaires des énergies des symboles complexes doivent étre
strictement positifs pour que la matrice soit de rang plein et & diversité maximale. Ces
combinaisons linéaires sont notées Dy (tableau 3.2). Cette construction permet alors de
construire des OSTBCM pour une valeur quelconque de Ny mais, au contraire des GROD,
uniquement pour R, < 1/2. Pour des valeurs particuliéres de Ny, des OSTBCM de rende-
ment R, > 1/2 peuvent étre construites. Pour des GCOD rectangulaires sans traitement
linéaire, Wang et al. ont montré, dans [WXO02], que pour N; > 2, le rendement maximal
ne pouvait pas étre plus grand que 4/5 (R, < 4/5). Pour des coD, ils ont montré que
celui-ci était borné par la valeur 3/4.

B - « Rate-halving codes »

Pour R, = 1/2, Tarokh propose deux codes sous le nom de G§ et G, décrits ci-dessous.
Ces deux codes sont construits & partir d’'une construction orthogonale réelle carrée de
rendement 1, respectivement & partir de G5 et G, ol les symboles réels sont remplacés
par des symboles complexes, qui est concaténée avec la méme construction orthogonale
appliquée sur les mémes symboles complexes mais cette fois-ci conjugués. Cette opération
engendre donc une stucture orthogonale, de diversité maximale mais dont le rendement
est divisé par deux. On parle alors de « rate-halving codes ». Par ailleurs, on remarque
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que G§ correspond aux trois premiéres lignes de Gj.

- AT
Ty —Tp —I3 —T4 T —Ty5 —T3 —I,
Gi= |2 = m —x3ry oz m —xi (3.13)
| 73 —T4 ™ T2 T3 —Ty T Ty |
B * * * «7 T
* * * *
ge— | m @ oTma m T (3.14)
4 T3 —xT4 T X Ty —If X T '
| T4 T3 —T T T} T3 —Ty T

N 2

La technique de construction de codes « rate-halving » conduit donc & générer des
codes ayant un retard minimal de décodage qui augmente exponentiellement avec N, tel
que L = 2 16L(Ne=1)/8] g[logy (1+(Ne—1) mod 8)] | TH(2|, soit deux fois le retard de décodage
obtenu dans le cas de constellations réelles. Puisque pour les constellations réelles, il existe
des codes avec R, = 1 VN; > 2, on peut donc obtenir avec cette méthode des COD de
rendement 1/2 VN;.

C - « Generalized Complex Linear Processing Orthogonal Design »

En autorisant des traitements linéaires sur les signaux émis (« Generalized Complex
Linear Processing Orthogonal Design » : GCLPOD), des modulations OSTBCM de rende-
ment R, = 3/4 existent et sont proposées notamment dans [TJAC99b| sous le nom de H§
et H§. Elles sont rappelées ci-dessous. Le code H§ correspond aux trois premiéres lignes
de Hj.

T
. 3 3
R v2 V2,
c _ * Z3 _Z3
%3 = I T V2 V2 (315)
z3  z3 (Cmi—Ti+Te—T2) (T2tTi+T1—T])
V2 NG 2 2
T
T -} 3 3
V2 V2,
9  x} I3 —
1 f
c __ 2 2
7{4 - T3 zi (—z1—zj+w2—22) (T24234+T1-27) (316)
V2 V2 2 2
Ty T3 (—zo—zi+x1—21) . (z1+z;+z2—23)
V2 V2 2 2

Notons que pour H5 et H§, les combinaisons linéaires de symboles émises a partir de ’an-
que p 3 4 y b

tenne 3 sont équivalentes & transmettre simultanément sur cette antenne, la partie réelle
d’un symbole et la partie imaginaire d’un autre symbole. Par exemple, w

revient & transmettre —Re(x;) + Im(x2).

Néanmoins la construction cOD pour R, > 1/2 n’est pas encore bien connue. En
conclusion, pour N; > 2, la diversité d’émission maximale est possible uniquement si on
augmente L, autrement dit, si on cherche a construire des matrices rectangulaires, i.e. si
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R, < 1. Liang et Xia ont récemment montré que pour des constructions GCLPOD (carrées
ou rectangulaires), un rendement R, = 1 n’est pas atteignable pour N; > 2: ils ont en effet
montré que R, < (L —1)/L < 1 [LX01] au contraire des constructions GRLPOD (carrées
ou rectangulaires), pour lesquelles un rendement de 1 peut étre obtenu pour toute valeur
de N;. Pour les ceLpop, Wang et al. [WX02] ont montré que R, < 4/5 pour N; > 2
voire que pour certaines constructions GCLPOD, cette borne devenait R, < 3/4. De plus,
au contraire des constructions GCOD, le traitement linéaire sur les symboles autorisé pour
les constructions GCLPOD autorise que chaque variable z,, apparaisse plusieurs fois sur la
méme ligne de GY,. Plusieurs répliques du méme symbole émis peuvent étre émises en
méme temps sur plusieurs antennes. Enfin, il fit prouvé, dans [TJAC99a|, que s’il existait
une construction GCOD de taille L x N; a partir des variables z1,...,zn, (Ny < Ny) telle
que of = ... = ofy pour chaque ¢, alors il existait une construction GCLPOD de méme
taille avec les mémes variables z,,.

Notons que le code d’Alamouti se retrouve dans les codes G5, G5, H5 et H]. Par
ailleurs, les 4 premiéres lignes de G§ (cas complexe) correspondent au code entier G (cas
réel) tandis que ses 4 derniéres lignes sont les conjuguées de ses 4 premiéres lignes. G§ et

5 sont d’ailleurs respectivement contenues dans G§ et H§.

D - Structure récursive

Dans [SX03b] et [SX03a], Su et al. ont montré, pour N; = 2F antennes d’émission,
L > 0, qu'une construction orthogonale complexe carrée de taille 2 x 20 peut étre
construite de fagon recursive telle que:

gi(z)) = 2,1y
Goro1(xq,...,wp) ‘ Tro L

* C
_$L+112L*1 2L—1($17""$L)

ggL(xl,...,xLH) =

Nous pouvons vérifier que le rendement R, = (L 4 1)/2%, L > 0, et que la construction
est orthogonale :

(G5e(@1;- -2 1)) G5 (2, o) = (21 + |z + o+ Jzp [T, (3.17)

Dans [SX03a], des exemples de constructions sont proposées pour Ny = 2 (R, = 1), 4
(R, = 3/4), ou 8 (R, = 1/2). Notamment, on peut voir que le code d’Alamouti vérifie
cette construction :

(o) = [0 e ] - [l (3.18)

—z5 | G (z) —z3 | 7]

A partir de ces constructions, en supprimant ou en rajoutant des lignes, ils ont obtenu
notamment deux GCOD pour des OSTBCM de rendement 7/11 et 3/5 pour respectivement
Nt =5 et Nt = 6.



Etat de Vart des stBc 121

(la660VrLl 51 SH) ¥ = (7'7/€)oV 7 = (€'7/8)o1 amod egsodoad
[T0XT 1>74 £ <N

g/1 <2y 1mod 9)s1xo —

0 op no YzF ‘“zF sofoquiks A7 > TAJ Op QIIeQUI[ UOSTRUIQUIOD

7 = N 1SS 0)8IX0

Yz ‘Uz soloquiks A7 = TAT Op OIRQUI] UOSTRUIQUIOD

*

(aod10D) subisap jpuoboyyio buissasold uvauy) T2)duL0d PazYDIIUIE) e

(aod10) subisap puoboyiio buissaooid uvauy za)duioy) e

[coxXM] 8/v > 20 15 <IN +
[eeoxS| 7/¢ =24 :% =N no ¢ =\ mod «+
l[agoxs] 0& = (9°¢/€)-V ‘11 = (ST1/L),V 12/1 < °Y4 <
(la660VeLl 56 §6) 8 = (3'2/1).V ‘8 = (£2/1)-V 1¢/1="Y
N\H S 237 mod juemdmas \JA 91SIXo —

N D o % Uzl L0 = #q sone 'N@ = N5 ,("85)

Yzl F ‘vxl F ‘Yo ‘Yz soloquIAs TAT Op 19 () OP OIIeQUI] UOSTRUIQUIOD

*

[20XM] 7/€> %0 10 <N «

[9660V L] (« 2poa-butappy ajpi ») INTA 9ISIX0 g /T = %Y

(ynoure[y p opod) g = 7 1ss 91sIX0 : (T = IN) [ =Y
NI(g"2] oK) = K6 (N5)

zl F ‘Ul F Yz F Yz sojoquuds A7 = A7 op suoryejnuirod

u
*

(aooD) subisap (pu0boY)LO T)AULOD PIZUDIIUIE) ®

(ao0) subisap jpuoboyyio xajduwioy) e

(7> %N) 1> 2y 2R I\ X 7T 2IRINSURIIDI 9OLIJRI

N X N 9911ed 90LIYRIN

$272)duL0d SUO01ID)]2ISU0D SAP Unod $3IPU0HOYLO SU0IINLISUOY) — T'¢ "V ],




122 Les modulations temps-espace codées en bloc: STBCM

E - « Amicable design theory » - cas complexe

Dans le cas de symboles complexes, Ganesan propose tout d’abord d’utiliser les ma-
trices de transmission développées dans le cas de symboles réels pour transmettre les
parties réelles et imaginaires de chaque symbole complexe tout en faisant remarquer que
cette méthode conduirait & diviser le débit par deux puisque les NV, symboles complexes se-
raient ainsi transmis durant 2/N; durées symboles. L’autre solution qu’il propose consiste
& construire des matrices complexes de formation de voies notées gﬁe et g;m, chaque
matrice respectant les conditions décrites dans 1’équation (3.10), respectivement pour la
partie réelle et imaginaire de chaque symbole complexe z,. Au récepteur, celles-ci sont

détectées séparément telles que:

JEe = Ref{tr(6™)"HYR)} (3.19)
J™ = Re{tr(4LG"™)"HR)} (3.20)

Dans le cas de la recherche de matrices de rendement unitaire et optimales vis-a-vis
du retard (L = Ny), le probléme revient & trouver un ensemble de N; matrices de taille
N; x Ny qui satisfont les conditions suivantes :

Re/Re\H Iy, sin=m
Gn"(Gn") { —GRe(GRH  autrement (3.21)
G(Ga"T = GRGR)T vn,m (3:22)

Notons que G doit aussi remplir les conditions (3.21) et (3.22). Ce probléme est lié
a la théorie appelée « Amicable orthogonal designs » |GST9]. Les conditions (3.21) et
(3.22) correspondent a celles devant étre vérifiées par les matrices G;, pour des symboles
réels ou comme ici pour les composantes réelles des symboles complexes. Dans le cas de
constellations complexes, Ganesan montre qu’'une construction de rendement unitaire et
optimale vis-a-vis du retard n’existe que pour N; = 2 ce qui correspond au code proposé
par Alamouti. Alors qu’Alamouti a construit son code du point de vue de la diversité
spatiale et de la simplification du décodage ML, Ganesan montre que ce code est aussi
optimal en terme de RSB d’aprés la théorie « Amicable orthogonal designs ». Ces matrices
sont donc:

re [1 0] im [1 01 me [ 017 o [0 1
o=[o t]er=[o ] ee-[ 0] er-[1]

En étendant ces constructions a des matrices rectangulaires, Ganesan construit des
matrices de rendement 3/4 pour N; = 3 ou 4 antennes qui correspondent aux codes
5 et MG proposés & l'origine par Tarokh. Ces codes présentent donc un rendement
supérieur & celui obtenu par les matrices construites dans le cas de constellations réelles

et utilisées sur des symboles complexes, ces derniéres atteignant en effet un rendement de
1/2 [GS01] [GS00D].
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F - Structure algébrique des sTBC (Algébre de Clifford) et « Square-matriz
embeddable STBC »

Dans [TH02|, Tirkkonen et al. résument sous forme matricielle les propriétés essen-
tielles requises pour construire des OSTBCM, & savoir ’orthogonalité de la matrice complexe
(structure unitaire) et sa linéarité vis-a-vis des symboles complexes.

— Linéarité vis-a-vis des symboles complexes z,, : la matrice des codes peut alors étre
décomposée sous la forme

Nz Ny
?Vt = Z(wng; + x;;g;;) = Z(Re(a’;n)g%—? +Im(zy)G2n-1) (3.23)

ou {gn}iﬁg* est un ensemble de 2N, matrices de taille L x N; composées d’éléments
complexes. Re(x,) et Im(z,) sont respectivement les parties réelles et imaginaires
des symboles complexes x,,. Les matrices gj; sont les combinaisons linéaires de G,

telles que:
1
G = §(g2n72 + 3Gon—1) (3.24)
— Structure unitaire (orthogonale-complexe): soit la matrice carrée Hermitienne
de ?Vt :
Ny
(G5)765% =D 616G, + D (616G, +61G,) (3.25)
n m<n
La structure unitaire de cette matrice conduit & construire:
Glg. +GHG, =0 VY(m+#n) (3.27)

La condition (3.26) requiert que chaque symbole soit codé par une matrice unitaire
tandis que la condition (3.27) combinée & la linéarité de G, conduit aux équations
de Radon-Hurtwitz et & la contrainte sur le débit. Chaque composante de la matrice
diagonale est donc proportionnelle & la somme des modules carrés des IV, symboles
complexes transmis.

En combinant les critéres de structure unitaire et celui de linéarité, nous obtenons la
restriction algébrique suivante sur les matrices de coefficients G, :

gr}ign + ganm = 26mnINt (328)

Ainsi, toute solution & ces équations correspondra & un code OSTBCM unitaire, de ren-
dement N /L et a diversité maximale grace aux propriétés (3.23) et (3.24). Notons que la
version réelle de cette équation fit utilisée dans [TJAC99a] pour trouver des constructions
orthogonales dans le cas de constellation réelles. De plus, la propriété (3.28) garantit un
décodage ML linéaire des codes selon une technique MRC. En 1’absence de trajets mul-
tiple et d’interférences entre symboles, dans le cas ou le canal est parfaitement connu en
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réception et pas & ’émission, ces propriétés permettent de construire des STBC qui sont
des solutions optimales selon le débit et le nombre d’antennes autorisés par la structure
algébrique.

Les osTBCM : des codes temps-espace vérifiant le critére du déterminant ?
Nous avons vu précédemment que les OSTBCM sont de rang maximal et vérifiaient donc le
critére du rang énoncé par Tarokh. Dans [THO02| et [THO00], Tirkkonen avance que le critére
assurant 'orthogonalité-complexe (la construction unitaire) des STBC combiné a celui as-
surant leur linéarité garantissait que ces codes étaient optimisés selon les critéres du rang,
du déterminant et de la trace. En effet, grace a leur linéarité, la propriété d’orthogonalité-
complexe des matrices des codes est reportée sur la matrice B des différences de mots
de code. La matrice B unitaire est donc de rang plein et la diversité maximale égale &
N; < L est atteint. La matrice des distances A = BB¥ est alors une matrice diagonale
ot le méme terme Ziv ® |&s, — zn|® apparait sur la diagonale. Son déterminant est alors
égal 4%
Ng
det[BYB] = |0 — zn|*" (3.29)
n

Pour une puissance transmise fixée et des valeurs de N, et L données, le déterminant
maximal est ainsi atteint. Tirkkonen affirme que les 0STBCM vérifiant ces conditions vé-
rifient alors le critére du déterminant. Or celui-ci est utilisé pour optimiser le gain de
codage des codes temps-espace. En ce qui concerne les 0OSTBCM, nous savons bien qu’elles
n’apportent aucun gain de codage. En effet, & un instant [ donné, les symboles sont trans-
mis de fagon indépendante sur chacune des antennes puis décodés en réception aussi de
fagon indépendante. Par conséquent, les couples de symboles transmis peuvent trés bien
étre constitués de symboles annulant le déterminant du code au contraire des STTCM ol
les mots de codes, transmis sur les /V; antennes, différent entre deux durées symboles,
d’au moins 1 symbole, grace au codage en treillis. En conclusion, nous ne pouvons pas
appliquer le critére du déterminant ni celui de la trace sur les OSTBCM pour améliorer
leur gain de codage. En revanche, lorsque les OSTBCM sont associées a des techniques de
précodage basées sur des rotations de la constellation, ces critéres peuvent étre utilisés
pour optimiser ’angle de rotation et améliorer du coup la diversité [Dal02].

“det[30) lan T = 27 detflan|’T) = 327 an|*Y

En se basant sur les propriétés de linéarité et de structure unitaire, Tirkkonen et al.
[THO2] ont proposé en 2002 des 0STBCM pour des constellations complexes, sous le nom de
« square-matriz embeddable space-time block codes », tels qu’ils maximisent le débit N, /L
et minimisent le retard (L > N;) tout en assurant une diversité maximale NyN,. Quel
que soit le nombre N, de symboles & transmettre, il existe une dimension minimale N
correspondante pour la matrice de code (tableau 3.3). Les auteurs se sont donc intéressés
principalement aux matrices carrées ou pouvant étre construites a partir de matrices
carrées en supprimant certaines colonnes. Ils ont d’ailleurs montré que pour N; = 3 ou 4,
un rendement de 3/4 était le maximum atteignable pour ces codes.

Contrairement aux codes « rate-having », pour lesquels le rendement est fixé & 0.5 et
la longueur de la trame minimale (ou retard de décodage) augmente exponentiellement
avec Ny, les codes OSTBCM proposées par Tirkkonen ont une longueur de code minimale
et un rendement maximal qui n’est pas fixe mais qui diminue exponentiellement avec ;.
Le rendement est ainsi égal a: ([logy N;] + 1)/2M°82 Ml Les codes de Tirkkonen sont
donc optimaux vis-a-vis du retard (« delay optimal »). Les formes les plus simples de
ces codes sont composées des constructions unitaires (orthogonales complexes), i.e. des
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Antennes (N;) | Retard (L) | Symboles (N,) | Rendement (R,)
1 1 1 1
2 2 2 1
3a4 4 3 3/4
5a8 8 4 1/2
9416 16 ) 5/16
2N172 +1a 2Nm71 2N171 Nz Nm/2N171

TAB. 3.3 — Rendement mazimal atteignable pour des OSTBCM linéaires a4 diversité spatiale
mazimale construits a partir de matrices carrées.

matrices carrées composées de 0 ou de symboles complexes +z,, & z;,. Voici un exemple
de codes « square-matriz embeddable space-time block codes », de rendement 3/4 proposé
par Tirkkonen pour N; = 4 antennes:

T
T —x5 —I3 0
To ¥ 0 Tk
SMESTBC __ 1 3
g4 - 0 * % (330)
.T3 :Lll .7;'2

0 —XI3 i) X1

A partir des constructions carrées ci-dessus, des constructions orthogonales complexes
rectangulaires peuvent &tre construites en éliminant certaines lignes. Ainsi, un code de
rendement 3/4 pour N; = 3 antennes se déduit directement de cette matrice en prenant les
trois premiéres colonnes. De méme, & partir de cette matrice G3¥*°™®°, Su et al. proposent
deux codes pour Ny = 5 ou N; = 6 respectivement de rendement 7/11 et 3/5 [SX03b].
Notons que pour ces codes, certains symboles sont transmis plusieurs fois sur la méme
antenne. Ainsi, la valeur de Dy; n’est pas la méme selon l'indice d’antenne ¢ (tableau 3.2). A
partir de la matrice G§ obtenue, ils en déduisent une matrice pour Ny = 4 de rendement
4/7 et d’une longueur de trame L = 7 (en prenant N, = 4). Néanmoins, la méthode
utilisée ne permet pas d’obtenir de fagon simple d’autres constructions de rendement
supérieur & 1/2. Par ailleurs, ils proposent [SX03b], & partir d’'une méme matrice 8 x 8, de
construire des GCOD de rendement 1/2 et de longueur de trame L = 8 pour respectivement
N; =5, 6, 7, ou 8 en prenant les N; premiéres colonnes. En comparant, pour des valeurs
de N; identiques, avec les codes cOD de Tarokh de méme rendement construits & partir
de la méthode « rate-halving code », ces nouveaux codes proposés permettent de réduire
le retard de décodage au prix d’une puissance émise non-uniforme puisqu’incluant des
valeurs nulles.

G - « Multilevel complex modulation »

Les constructions issues des « amicable orthogonal design » sont réalisées afin que
chaque symbole & ’entrée du codeur ne soit émis qu’une seule fois & partir de chacune des
antennes. Ainsi, les matrices G¢, dites de formation de voies, qui sont multipliées par I'un
des symboles & transmettre, sont construites de telle maniére qu’un seul coefficient £1
apparaisse sur chacune des lignes et chacune des colonnes. Toutefois, ce type de construc-
tions contient un grand nombre de zéros correspondant & des durées symboles ol aucune
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information utile n’est transmise. Ainsi, pour N; = 8, ce nombre atteint méme 50% du
nombre total de durées symboles disponibles, a savoir N; x L. Pour remédier & ce probléme,
dans [TSWT04], les auteurs proposent 2 nouvelles constructions STBCM pour Ny = 8 et
L = 8 pour lesquelles certains symboles sont répliqués, limitant ainsi le nombre de durées
symboles non-utilisées. Pour exploiter cette diversité spatiale créée entre les antennes®,
ces codes sont associés a des modulations multiples (« multilevel complex modulation » :
MCM-STBC) afin d’attribuer un plus grand nombre de bits d’information aux symboles
les plus répliqués. Ainsi, la diversité créée peut permettre d’améliorer non pas les perfor-
mances en terme de TEB mais le rendement du code. Par rapport aux précédents codes
de rendement 0.5 construits pour N; = 8, les auteurs proposent des codes de rendement

5/8, 3/4 ou 9/16 selon la perte en terme de RSB acceptée.

TAB. 3.4 — Principales caractéristiques des OSTBCM construites pour des constellations
complexes quelconques

Technique de Nombre Nombre de Longueur de | Rendement de Auteurs
construction | d’antennes Ny | symboles d’entrée N, | la trame L codage R,
| cop (G5) | 2 | 2 \ 2 | 1 | [Ala98] |
Geob (G5) 3 4 8 1/2 [TJAC99D]
GCLPOD (H$) 3 3 4 3/4 [TJAC99D]
acob (G9) 4 4 8 1/2 [TTAC99b]
GCLPOD (H3) 4 3 4 3/4 [TJAC99D]
SMESTBC 4 3 4 3/4 [THO2]
REC-GCOD 4 3 4 3/4 [SX03a]
acob (G§) 4 4 7 4/7 [SX03b]
| aoop (G§) | 5 | 7 \ 11 | 7/11 | [SX03b] |
| _acop (Gg) | 6 | 5 \ 3 | 3/5 | [SX03b] |
SME-STBC 8 4 1/2 [THO2]
SME-STBC 8 8 16 1/2 [SX03a]
REC-GCOD 8 4 8 1/2 [SX03a]
MCM-STBCM 8 5 8 5/8 [TSWT04]
MCM-STBCM 8 6 8 3/4 [TSWT04]
MCM-STBCM 8 9 16 9/16 [TSWT04]

Les valeurs en gras correspondent aux valeurs optimales atteintes par les codes.

5. A nouveau, la diversité temporelle ne peut étre exploitée puisque le canal est supposé constant sur
la longueur de la trame afin de pouvoir étre décodé.
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H - Synthése

Le tableau 3.4 regroupe les principales caractéristiques des OSTBCM construites pour
des constellations complexes et mentionnées dans cet état de ’art ainsi que les références
correspondantes pour des systémes allant de 2 & 8 antennes et des rendements de codage
variant de 1 a 1/2.

Malgré ces résultats obtenus, il reste encore beaucoup de problémes a résoudre [SX03a].
Ainsi, parmi les questions qui n’ont toujours pas de réponse, on peut citer les 3 suivantes:

1. Quel est le rendement R, maximal d’un GCOD avec ou sans traitement linéaire pour
un nombre donné (N; > 2) d’antennes d’émission et comment construire le code
correspondant ?

2. Existe-t-il des GCLPOD qui ont un rendement plus élevé que le rendement maximal
atteignable par les GCOD pour le méme nombre d’antennes Ny 7

3. Comment construire des GCOD avec ou sans traitement linéaire pour le méme
nombre d’antennes N7

3.3.1.3 Pour des constellations spécifiques

Nous avons vu précédemment que, selon le théoréme de Hurtwitz-Radon, les OSTBCM
complexes optimales vis-a-vis du retard de décodage ne peuvent pas atteindre une diversité
maximale et un rendement unitaire simultanément, excepté pour N; = 2. Cependant, ce
résultat ne prend pas en compte les codes non-linéaires ou des ensembles de constellations
spécifiques. En effet, la plupart des auteurs cherchent & construire des codes qui soient
utilisables pour toutes les constellations possibles. Pourtant, en pratique, les systémes
emploient des constellations prédéfinies et en nombre limité. Ainsi, on peut trés bien cher-
cher & construire des codes qui conjuguent plusieurs propriétés intéressantes, telles qu'une
diversité maximale, un rendement de codage unitaire et l'orthogonalité des séquences
transmises, tout en utilisant des constellations particuliéres. Par exemple, dans [HG00],
Hammons construit une modulation OSTBCM de rendement 1 pour N; = 3 qui atteint la
diversité maximale mais uniquement pour des constellations BPSK et QPSK.

STBC obtenus a partir de ’extension du domaine des rationnels

En travaillant sur les extensions de domaines cyclotomiques du domaine des ration-
nels Q (« field extensions embedded in matriz rings »), Sethuraman [SR02a| construit des
STBCM de taille Ny x Ny qui sont & la fois de rang plein, de rendement plein et & retard
de décodage minimal pour N; > 2. Ces codes sont proposés pour un jeu de constella-
tions M-PSK pour des valeurs arbitraires de M et pour un grand nombre d’antennes N;
mais restreint sous la condition qu’il existe un nombre premier qui ne divise pas Ny ni M.
Ces codes optimaux selon le rendement ne le sont pas forcément vis-a-vis du gain de co-
dage et ne peuvent pas étre développés selon la théorie des constructions orthogonales.
Les constellations choisies correspondent & des constellations ot les M symboles sont éga-
lement répartis sur le cercle unité. Ces symboles correspondent donc aux M racines de

I'unité. Les polynomes zVt — w¥, doivent étre irréductibles sur Q(wys) ot wk, = e2™L/M
M M
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Ainsi, pour des constellations particuliéres QPSK, 3-PSK, et 6-PSK, Sethuraman propose
I’ensemble des réalisations possibles de codes pour Ny = 2 ou N; = 3 [SR02a].

Dans [SR02b|, ces constructions sont étendues pour des valeurs arbitraires de N; en
utilisant des extensions de Q non-cyclotomiques ou transcendentales. Les codes propo-
sés sont linéairement décodables puisque le nombre de comparaisons nécessaires pour le
décodage est de l'ordre de O(M) ot M est la taille de la constellation en comparaison
des MMt comparaisons nécessaires par une technique ML. Le canal est supposé étre a
évanouissements plats quasi-statiques et parfaitements estimés en réception.

3.3.2 Construction a rendement unitaire
3.3.2.1 Constructions orthogonales non-linéaires

Les constructions orthogonales réelles ou complexes considérent uniquement les codes
linéaires construits pour étre utilisés quelle que soit la constellation employée. Etudions
maintenant le cas de codes non-linéaires. Définissons alors deux classes de codes orthogo-
naux complexes non-linéaires telles que la non-linéarité éventuelle est présente entre les
symboles constituant la matrice d’émission (constructions de classe I) ou entre 1’énergie des
symboles (constructions de classe IT). Soit la matrice de transmission G¢ de taille L x N,
composée de N; symboles z,, ou z; telle que gfige =D ~; ou Dy, est une matrice
diagonale. On distingue les deux cas suivants [Dal02]:

— constructions de classe I: la matrice G¢ est constituée de fonctions linéaires ou non-
linéaires des N, symboles z,, . Les éléments de la diagonale de Dy, sont des
combinaisons linéaires des énergies de symboles |z, |2.

— constructions de classe II: la matrice G¢ est constituée de combinaisons linéaires
des N, symboles z,, ;. Les éléments de la diagonale de Dy, sont des fonctions
linéaires ou non-linéaires des énergies de symboles |z, |2.

Ces définitions ne garantissent pas une diversité maximale ni un traitement linéaire
en réception mais permettent d’obtenir plus de flexibilité dans la construction des codes.
Notons que les codes orthogonaux linéaires sont un cas particulier des codes orthogonaux
non-linéaires.

A - Constructions de classe I: constructions linéaires ou non des symboles
émis

Dalton a cherché ici & construire des codes orthogonaux carrés, i.e. optimaux selon le
retard de décodage, basés non pas sur les hypothéses d’un traitement linéaire en réception
et d’une diversité maximale mais sur celle d’un code de rendement unitaire (N, = L).

Aprés avoir spécifié, dans chacun des cas Ny = 2 et Ny = 4, la forme la plus générale
pour un code temps-espace ol la matrice G° est constituée de symboles complexes ay,
(1 <t< N, 1<r < N,), Dalton recherche les conditions sur les symboles a4 pour
que (G¢)H G¢ soit diagonale. Elle obtient ainsi la formule générale de code orthogonaux
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pour Ny = 2 et Ny = 4 dont les éléments sont constitués de fonctions non-linéaires des
symboles. En donnant des expressions particuliéres pour ces symboles a;., Dalton retrouve
pour Ny = 2 le code d’Alamouti et pour Ny = 4 le code proposé & l'origine par Jalloul
(STTD-0TD code) [JRKC99|. Celui-ci est constitué du schéma d’Alamouti qui est appliqué
et répété sur chaque couple de symboles. Le schéma d’Alamouti est noté A lorsqu’il est
appliqué sur le couple (1, z2), ou B lorsqu’il est appliqué sur le couple (z3, z4). A et B
sont ensuite transformées en utilisant une matrice de Walsh-Hadamard telle que:

A B ] (3.31)

gc:[A -B

Si on calcule (G¢)7 G, on vérifie que G¢ est orthogonale. On a donc un code pour N; = 4
qui est orthogonal, « delay optimal », de rendement unitaire mais de diversité spatiale
non-maximale puisqu’elle est égale & Fy, = 2. En effet, pour supprimer I'IES, chaque
coefficient h du canal doit étre constant sur la longueur de la trame L = 4: il n’y a donc
pas de diversité temporelle possible qui aurait pu sinon compenser la diversité spatiale
non-maximale.

En proposant d’autres expressions pour les symboles as., Dalton donne une autre
expression pour G° pour N; = 4 qui est non-linéaire selon les symboles émis:
A B
c _

g _[B A—lB] (3.32)
oul = M%Lm = cos(Lx1 — Lx3) +cos(Lxy — Zx4) qui est le facteur de non-linéarité
avec Zz, la phase du symbole z,,. Cette matrice est orthogonale. Néanmoins le récepteur
optimal & utiliser est généralement non-linéaire et ne peut pas découpler les symboles
puisque la matrice est non-linéaire.

Dans le cas particulier ou la linéarité est restaurée en prenant [ = 0, 7.e. les symboles
1 et o sont strictement réels et les symboles z3 et x4 sont strictement imaginaires, nous
obtenons une construction pour Ny = 4 qui est orthogonale compleze et carrée (« de-
lay optimal » ), de rendement plein, & diversité mazimale, seulement dans le cas ot une
constellation BPSK & rotation est utilisée. Notons que la rotation de la constellation a
permis d’accroitre la diversité.

B - Constructions de classe II: constructions linéaires ou non des énergies
de symboles

Pour améliorer la diversité, les éléments de la matrice (3.31) sont remplacés par une
combinaison linéaire de symboles afin que chaque symbole puisse étre émis & partir de
chacune des antennes. Cette méthode conduit & des constructions qui sont non-linéaires en
terme d’énergies des symboles. Par conséquent, méme si le code est orthogonal au sens que
(G°)H G€ est diagonale, il n’en est pas moins quasi-orthogonal en terme de complexité du
récepteur puisque les symboles doivent étre décodés par paire. Pour atteindre une diversité
maximale, la combinaison des signaux émis doit alors étre judicieusement choisie. A partir
de cette méthode, & nouveau des constructions pour Ny = 4, orthogonales complezes et
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carrées (« delay optimal » ), de rendement plein, & diversité mazimale sont construites
dans le cas oil une constellation M-PAM est utilisée.

3.3.2.2 Constructions non-orthogonales linéaires

L’objectif ici est toujours, dans un premier temps, de construire des STBC de rendement
plein « delay optimal » en reduisant cependant dans un premier temps ’orthogonalité des
codes et donc la diversité. On parle alors de codes quasi-orthogonaux qui sont & diversité
non-maximale puisque les lignes de la matrice ne sont pas toutes orthogonales entre elles.
Le rang minimal de la matrice est égal a deux. Naturellement, il n’y a aucun intérét
a utiliser des codes quasi-orthogonaux pour des constellations réelles puique pour ces
types de constellation, il existe des codes orthogonaux de rendement 1 qui sont aussi &
diversité maximale. Afin d’éviter la réduction du rendement du code lorsque N; augmente,
plusieurs auteurs proposent de concaténer en temps et en espace le code d’Alamouti qui est
de rendement de 1 en I'appliquant sur deux couples de symboles différents. Ils obtiennent
ainsi une construction carrée (N;y = L) qui conserve le rendement du code d’Alamouti,
construction présentée dans I’équation (3.31).

L’orthogonalité étant réduite, les techniques de traitement des signaux en réception
deviennent plus complexes puisque les symboles ne peuvent plus étre détectés individuel-
lement, mais doivent étre traités par paire de symboles. Ces paires appartiennent au méme
sous-espace formé par les lignes de G° qui ne sont pas orthogonales entre elles. Ainsi, la
métrique de décodage ML & minimiser ne peut pas étre décomposée en N, = 4 métriques
indépendantes mais uniquement en deux métriques & minimiser indépendamment four-
nissant chacune l'un des deux couples de symboles émis. La complexité du décodage ML
est donc réduite sans sacrifier les performances mais cette complexité de décodage est
quand méme plus importante que la complexité atteinte avec un code orthogonal [Jaf01].
La complexité de codage est, quant a elle, la méme pour les codes orthogonaux ou non.
Jafarkhani propose ainsi 4 exemples de constructions carrées (« delay optimal ») de ren-
dement unitaire pour Ny = 4:

(A B][AR][A B IA B oy

Des résultats de simulations menées sur un canal de Rayleigh décorrélé et parfaitement
estimé en réception montrent qu’a méme efficacité spectrale un code de rendement unitaire
et & diversité non-maximale présente de meilleures performances en terme de TEB, pour
de faibles RSB, quun code & diversité maximale et de rendement non-unitaire. Le choiz
d’un code a rendement unitaire et a diversité non-mazimale est donc plus important pour
de faibles RSB et de forts TEB alors que le choix d’un code & diversité maximale est
primordial pour de forts RSB et de faibles TEB [Jaf0l]. En effet, puisque la pente de
la courbe TEB=f(RSB) dépend de la diversité, un code & diversité maximale tire tout le
profit de la diversité pour de fortes valeurs de RSB.
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Il existe d’autres fagons de générer des codes & rendement maximal, non-orthogonaux
qui fournissent toutefois une diversité maximale. Les codes « Generalized algebraic space-
time codes » GAST [DCBO00] utilisent pour cela des constellations tournées combinées a
une transformée de Hadamard. Les codes « wunitary constellation rotating precoders »
[XWGO00a] [XWGO00b],quant & eux, transmettent, sur une antenne, a un instant donné,
une combinaison linéaire de symboles & phase tournée en laissant les autres antennes
inactives.

La non-orthogonalité de ces constructions peut étre corrigée si une connaissance par-
faite du canal est disponible & I’émission et en réception. L'IES engendrée par la non-
orthogonalité est alors éliminée et un code & diversité maximale, de rendement plein,
rendu orthogonal pour N; = 4 est ainsi construit [RMGO02].

Pour augmenter la diversité, nous venons de voir que les NOSTBC sont généralement
associés a des rotations de la constellation. Dans [?], Tirkkonen propose des critéres pour
construire des NOSTBC tels que la distance euclidienne entre un symbole et son plus
proche voisin ne change pas aprés la rotation utilisée pour augmenter la diversité. Il
montre notamment, en calculant la trace de la matrice des distances, que la partie non-
orthogonale de la matrice des distances doit étre de trace nulle (code « traceless »).
Ainsi, pour N; = 3, Ozbek dans [ORB03| propose un code NOSTBC de rendement 1 qui
est construit & partir du code NOSTBC de rendement 1 de Papadias [Pap01] et qui est
« traceless ».

3.4 Décodage des OSTBCM

3.4.1 Reégles de décodage

Pour un 0STBCM quelconque, le décodage ML peut étre effectué en réalisant au préa-
lable, dans le récepteur, une combinaison linéaire des signaux recus. Lors de la combi-
naison, le canal est supposé constant sur la longueur L de la trame émise. La métrique
générale de détection est donnée par:

Z (Z | —Zhl (£z())) ) (3.34)

otl 7l correspond au signal recu par I'antenne r & I'instant [, et hL, représente le coefficient
du canal reliant, & l'instant [, I’antenne d’émission ¢ & ’antenne de réception r. Par
exemple, dans le cas du code d’Alamouti, le vecteur des signaux regus aux instants [ = 1
et | = 2 s’écrit d’apres ’équation (3.1) de la matrice d’émission G3 :

[r} 7“3] = [hy1 hrz](g%”)T + [ni nf] avec 1 <r < N, (3.35)
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FiG. 3.1 — Technique de combinaison spatio-temporelle des signauz recus pour le décodage
des OSTBCM avec plusieurs antennes en réception

Dans ce cas, le détecteur ML cherche & minimiser, sur ’ensemble des valeurs possibles
de z; et x9, la métrique de décision suivante [Ala98]:

Ny
o e = (hriws + Byowo) P + |17 = (hra(—=a3) + hyow}) (3.36)

J

r=1 1=1 1=2

Les symboles £ et 2 minimisant cette métrique seront les symboles détectés. Aprés avoir
développé cette métrique (|a — b2 = (a — b)(a — b)*), si 'on supprime les termes indépen-
dants des symboles 1 et z2, on s’apercoit que la métrique ci-dessus se décompose en deux
métriques dépendant chacune uniquement de 1'un des deux symboles émis. Ainsi, la mi-
nimisation de (3.36) revient & minimiser séparément, sans aucune perte de performance,
chacune des deux métriques ci-dessous :

Ny Ny Ny
pour détecter z1 : [y (hjry + hro(r)))] =z + (=14 DY bz [* (3.37)
r=1 e r=1 t=1
Yr,1
Ny Ny N
pour détecter x5 : [} (hfary = b1 (r)")] =m2* + (=14 D> " |hp[*)|z2*  (3.38)
r=1 ~ r=1t=1
Yr,2

N

Si les symboles utilisés sont issus d’une constellation & énergie constante, e.g. MDP,
les métriques de décision ci-dessus peuvent se simplifier en négligeant les termes fonction
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de |z,|? n € {1,2}. Le calcul de ces métriques fait apparaitre la technique de combinaison
a appliquer sur les signaux regus pour construire les deux signaux y; et yo a envoyer au
détecteur afin d’estimer respectivement Z, et Zsg.

En remplacant r} et 72 par leurs expressions respectives, les signaux y; et yo sont
donnés par:

Nyr Ny

=33 |kl m1+z hEnl + hoo(n?)%) (3.39)

r=1t=1
rNt

y2 = > |hnil’z2 -I-Z sy — by (n7)") (3.40)

r=1t=1

Comparée a Pexpression (2.5) avec un méme ordre de diversité spatiale Fy, = N;N,, la
seule différence réside dans la rotation de phase qui ne perturbe pas le RSB. En consé-
quence, ’ordre de diversité résultant de la technique de diversité MISO est égal a celui
obtenu avec la technique SIMO. On apergoit donc ici tout l'intérét des techniques MISO &
diversité de transmission, notamment dans le cas de la voie descendante, ol les antennes
multiples, au lieu d’étre utilisées au niveau du terminal MS, sont utilisées au niveau de la
station de base BS pour un méme gain de diversité spatiale, le colt et la complexité en
moins au niveau du terminal MS.

Dans [TJAC99a|, Tarokh donne les formules générales de combinaison des signaux
requs qui permettent de construire les variables de décision. Il les applique dans [TJAC99D]
pour chaque symbole émis & quatre OSTBCM a savoir G, G, H§ et HY.

Pour des constellations complexes, le signal combiné ¥, obtenu pour détecter le sym-
bole z,, est donné par:

N,
Y= > sgn' G, ou-it 1<n <N, (3.41)
I€lin r=1

ot col’ est I'indice de la colonne oil se trouve le symbole z, positionné dans la ligne
d’indice , sgn’ est le signe de z,, dans la ligne d’indice [, lin correspond & I’ensemble des
indices lignes ou apparait le symbole z,,, e.g. pour G§ et les symboles z; et z3: lin={1,2}.
De plus, ff" et g, .oit» qui correspond au filtre adapté (« matched filter »), sont donnés par
les expressions ci-dessous :

fi — { Til . S% J:Z appart%ent Z:i la lf‘:*me l%gne de GY,
(r7)*  six;, appartient a la '™ ligne de GY,
“ * i i 5 iéme 1; c
G = { he o (n) S? :v: appart?ent e\x la liéme l?gne de G éVt
r colin) S!Tn appartient a la [ ligne de GY,

Dans le cas de constellations de signaux réels, ’expression générale (3.41) peut encore
étre utilisée et se réduit au cas de symboles réels x, transmis. Si les matrices de trans-
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mission sont carrées, l'indice « col » correspond alors & I’ensemble des nombres allant de
1a N

3.4.2 Nouvelle écriture de la méthode de décodage

La méthode de décodage que nous venons de voir ne nous permet pas de construire
immeédiatement la matrice d’égalisation et le vecteur des signaux regus. Ceux-ci sont
obtenus seulement aprés une recherche fastidieuse, dans la matrice G¥%;,, des signes (-,*) et
des différentes positions prises par les répliques du symbole z,, que ’on cherche & détecter.

La nouvelle écriture de la méthode de décodage que nous proposons permet de sim-
plifier I’écriture et de donner plus rapidement le résultat sans changer le principe de la
méthode. Cette nouvelle écriture consiste & utiliser, en réception, la forme de la matrice
de transmission pour construire, d'une part, le vecteur des signaux regus sur L durées
symboles, et d’autre part la matrice des coefficients d’égalisation. La forme de la matrice
de transmission GY, est appelée matrice génératrice puisqu’elle peut étre utilisée pour
construire aussi bien la matrice de transmission G, que la matrice d’égalisation gﬁ;;. La
matrice d’égalisation sera ensuite appliquée sur le vecteur des signaux recus pour égaliser
et combiner les signaux recus afin de retrouver les symboles émis.

3.4.2.1 Construction du vecteur des signaux regus et de la matrice d’égali-
sation

Pour chacune des N, antennes réceptrices, la premiére étape du décodage OSTBCM

c s . ) . . 18t
consiste & appliquer au vecteur r, des échantillons recus, la premiére colonne G ]\ffl de la

1 qst
. .. s N 1rsa s s . 75,15 col
matrice de transmission Gy, utilisée & I’émission, afin d’obtenir le vecteur Gy, avec

N;=2, 3 ou 4. Dans un second temps, la transposée de cette méme matrice génératrice G,
est appliquée aux coefficients d’égalisation g, utilisés pour égaliser chaque canal h,; reliant
antenne r a I'antenne t (t € {1,2,3,4}, r € {1,2}). On obtient ainsi la matrice G’ de
taille N, x L.

Par exemple, en utilisant G§ (équation (3.1)) pour laquelle Ny = 2, nous avons:

I qst 7'1
grr 1ol _ [ _(;‘2)* ] (3.42)
T
gy = [g“ 2 ] 3.43
2 9r2 9r1 ( )

Le choix de G pour retrouver G§ s’explique de la maniére suivante. Afin de retrouver par
exemple le symbole z; transmis au travers de 2 canaux, le signal r} recu & l'instant [ = 1
doit étre égalisé par g,1 puisque z; a été transmis & l'instant [ = 1 de ’antenne ¢t = 1,
tandis que —(r2)*, requ a linstant [ = 2, doit étre égalisé par —gy, car z;* a été transmis
a 'instant [ = 2 de ’antenne ¢ = 2.
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Toutefois, la matrice d’égalisation g?;; est de la méme forme que la matrice généra-

trice G, uniquement lorsque N; = Ny, i.e. lorsque les N, symboles ou leurs répliques
sont transmis au méme instant, comme dans le cas de G5 et G.

91 —Gr2 —9r3 —9ra 9p1 —Gr2 —Gr3 —Gr4

ggm:[gn —9{{2] gre— | B2 9 i —Gs 9 G0 9 9%
9r2 9r1 9r3  —Gra gr1 9r2 9r3 —9ra 91 9or

gr4 9r3  —YGr2 gr1 9:4 9:3 _9:2 g:l

En revanche, lorsque N; > N; comme dans le cas de G35, les N, symboles ou leurs
répliques ne peuvent pas étre transmis au méme instant, on applique alors la matrice
génératrice en placant un 0 a la ni®™€ ligne et 1™ colonne de g%: lorsque le symbole z,
n’a pas été transmis & l'instant /.

g1 —9r2 —9r3 0 g1 —959 —9r3 0
gt — | 92 9n 0 —93 92 95 0 —g73
3 gr3 0 gr1 gr2 9:3 0 9:1 9:2
0 93  —9Gr2 gr1 0 9:3 _9:2 g:l

3.4.2.2 Egalisation et combinaison des signaux recus

Afin d’égaliser et combiner les L signaux regus, la matrice g%: est multipliée par

l1st

rr15%col . . - s .

gx, . Les signaux égalisés et combinés au niveau de chacune des antennes sont en-
suite additionnés en sortie des N, antennes. La technique de combinaison avec N, an-
tennes est identique a celle utilisée avec une seule antenne en réception. Le signal obtenu

T . R
y= [yl...yNw] est égal &:
Ny Iqst
r Tls 1
y=>) 66y, (3.44)
r=1
Par exemple, pour Ny = 2, nous avons:

N, N, i )

R griTi1%row 9r1—9Gr9 Ty
y= [ ] = E g5'G = [ A ] [ *] 3.45
Y2 r=1 272 Z 9r2 9r1 _(7'2) ( )

r=1
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En utilisant la technique d’égalisation MRC avec g+ = hy;, on retrouve la technique
de combinaison déduite des métriques de décision :

FIED I E R ] 5 K I B

r=1
Ny Ng

ZZ|h7t|2 0 N,
— r=1t=1 NN, [ &l ] _|_Z

Z
0 ZZ |h’7't|2 ’

r=1t=1

Cette écriture révele, d’une part, l’ordre de diversité spatiale (Fy, = N, x Ny avec ici Ny =
2) fourni par le OSTBCM & chaque symbole z,, et, d’autre part, ’absence d’interférences
entre les symboles x,, grace & l'orthogonalité du code.

Afin d’estimer les N, symboles émis, les N, signaux obtenus y, sont ensuite transmis
au bloc de détection. L’orthogonalité du codage OSTBCM permet la détection distincte des
différents symboles x,,. Ainsi, en supprimant les termes indépendants des symboles z,,, la
détection du maximum de vraisemblance du symbole z, revient & minimiser la métrique
de décision suivante sur I’ensemble {z,} des symboles ayant pu étre transmis:

Nt N,
En = argmrfeil}Jyn - iUn|2 + (_1 + t_zl ; gtrhtr)|xn|2 (347)

Dans le cas de constellations ou les symboles sont & énergie constante, e.g. PSK, la
métrique ci-dessus devient indépendante des termes facteurs de 'amplitude des signaux,
: 2
i.e. de |zg|°.

3.5 Nouveaux codes OSTBCM proposés pour N; =2, 3 ou 4

3.5.1 Objectifs

Nous avons cherché ici & construire de nouvelles modulations STBCM contenant des
symboles de modulations complexes issus d’une constellation quelconque, qui sont soit or-
thogonales et de rendement non-unitaire, soit non-orthogonales et de rendement unitaire
pour un nombre limité d’antennes d’émission tout en autorisant un décodage ML relative-
ment simple. En effet, comme nous I’avons rappelé précédemment, le code d’Alamouti est
la seule modulation STBCM qui soit & la fois orthogonale et de rendement unitaire quelle
que soit la constellation complexe utilisée.

Sachant que tout symbole complexe peut étre vu comme deux symboles réels en qua-
drature, pour construire des séquences de symboles complexes qui soient orthogonales
entre elles, on peut chercher & les obtenir & partir de séquences de symboles réels qui sont
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orthogonales entre elles. Pour cela, on regroupe les séquences deux a deux et on attribue
I'une des séquences pour la partie réelle des symboles complexes et ’autre pour leur par-
tie imaginaire. Ainsi, pour construire de nouvelles modulations OSTBCM pour symboles
complexes, la méthode de construction que nous proposons consiste & combiner des modu-
lations OSTBCM réelles existantes. Comme nous 1’avons vu au paragraphe 3.3.1.1, il existe
deux types de OSTBCM réelles de rendement R, = 1 qui sont & « retard optimal » (« delay-
optimal »), i.e. optimaux vis-a-vis de la durée de décodage pour le nombre N; d’antennes
donné. Tout d’abord, celles issues des constructions ROD définies par Hurtwitz-Radon qui
correspondent & des matrices carrées (le nombre N; d’antennes est égal a la longueur L de
la trame émise) qui sont orthogonales suivant les colonnes (la dimension spatiale suivant
notre convention) et suivant les lignes (la dimension temporelle), mais qui n’existent que
pour Ny = 2, 4, 8. En revanche, d’autres modulations OSTBCM réelles de rendement R, = 1
existent pour Ny # L qui sont issues des constructions GROD proposées par Tarokh. Ces
matrices sont ainsi rectangulaires et orthogonales seulement suivant la dimension spatiale,
i.e. entre les colonnes. En effet, la matrice étant rectangulaire, I’ensemble des symboles
possibles peut n’avoir pas pu étre émis a chaque instant. En conséquence, I’orthogonalité
en temps peut alors ne pas étre respectée.

La méthode consiste & combiner deux & deux les lignes ou les colonnes des matrices
réelles en attribuant les lignes ou les colonnes d’indice impair & la partie réelle (Re)
des symboles complexes et celles d’indice pair a la partie imaginaire (Im) de ces mémes
symboles. Lorsque les colonnes des matrices réelles seront combinées, on parlera de com-
binaison spatiale. En revanche lorsqu’il s’agira des lignes, on parlera de combinaison
temporelle. Cette méthode qui repose sur la combinaison par deux des colonnes ou des
lignes des matrices réelles se limite donc aux matrices réelles contenant un nombre pair de
colonnes ou de lignes. De plus, elle exige naturellement que ces lignes ou ces colonnes de
symboles réels soient orthogonales entre elles. Nous avons ici limité notre étude aux ma-
trices réelles G, Gg et Gg pour construire de nouvelles modulations complexes OSTBCM
pour respectivement N; = 2, 3 ou 4 antennes d’émission. Toutefois, la méthode peut
facilement étre étendue & toute matrice orthogonale réelle comportant un nombre pair
de colonnes ou de lignes orthogonales. De plus, nous présentons uniquement les codes
obtenus par combinaison de colonnes ou de lignes conjointes. Or, cette méthode peut étre
appliquée & toute combinaison de 2 colonnes (ou de 2 lignes) orthogonales prises parmi
les Ny colonnes (ou L lignes) dans la matrice réelle de départ. Plus généralement, pour
chaque combinaison temporelle ou spatiale, nous avons donc 6 codes possibles pour la
matrice G, 15 codes possibles pour Gg, et pour Gg, 28 possibilités. Ainsi, pour chaque
matrice réelle de taille L x L, nous avons L!/(2!(L — 2)!) codes possibles.

L’idée de construire des modulations OSTBCM complexes a partir de modulations
OSTBCM réelles de rendement 1 existants a déja été utilisée par Tarokh pour la construc-
tion de ses premiéres modulations OSTBCM complexes. Toutefois, sa facon de procéder
est différente de celle que nous avons adoptée. Ainsi, les codes qu’il propose pour 3 et 4
antennes, a savoir G§ et G ont été construits respectivement & partir des modulations
OSTBCM réelles G5 et G} en concaténant & la matrice réelle (ou les symboles réels ont
été remplacés par des symboles complexes) la méme matrice complexe-conjuguée. La ma-
trice complexe obtenue est toujours orthogonale en espace, cependant le rendement a été
divisé par 2 puisque la longueur de la trame a été multipliée par 2. Dans [TJAC99b], il
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indique quand méme que les matrices réelles G5 d’une part, G5 et G d’autre part peuvent
étre identifiées respectivement avec le nombre complexe z1 + T9% et le nombre quaternion
x1 + T2 + z3j + z4k. Dans [GS00b], 'auteur indique que tout symbole complexe peut
étre émis en transmettant séparément ses parties réelle et imaginaire en utilisant des
techniques pour symboles réels mais que cela conduirait & une réduction par 2 du débit
puisque N, symboles complexes devraient étre transmis sur 2N, durées symboles. Or nous
proposons ici d’appliquer cette méthode pour créer des codes « delay optimal ».

3.5.2 Hypothéses prises pour la simulation des codes temps-espace

Les hypotheses principales prises pour les codes temps-espace en blocs et qui seront
aussi valables pour les codes temps-espace en treillis sont :

1. évanouissements de Rayleigh quasi-statiques par blocs de L symboles: le canal ne
change pas a la fois durant ’estimation et la trame de transmission de longueur L,

2. évanouissements de Rayleigh plats et indépendants: absence d’'IES et d’étalement
des retards,

3. estimation parfaite du canal en réception,

4. parfaite décorrélation des canaux pour atteindre la diversité spatiale maximale,

5. normalisation de la puissance uniquement & 1’émission, pas en réception, de fagon
analogue aux résultats présentés dans la littérature,

6. pour des canaux & évanouissements quasi-statiques, la longueur du code L > N;.
En effet, si L < N;, ra = L, alors Ny — L antennes d’émission sont inefficaces
puisqu’elles n’exploitent pas la diversité spatiale maximale possible et égale & ;.

Pour ces deux familles de codes, leur construction dépend du nombre N; d’antennes
d’émission et non pas du nombre d’antennes de réception.

3.5.3 Codes 0STBCM de la littérature pour Ny = 2, 3 ou 4

Puisque nous proposons de nouvelles modulations OSTBCM pour N; = 2, 3 ou 4 an-
tennes d’émission, nous allons rappeler, dans un premier temps, les performances en terme
de TEB obtenues par les principales modulations OSTBCM existantes dans la littérature
pour les mémes valeurs de N;. Ainsi, pour Ny = 2, les performances du code d’Ala-
mouti G$, de rendement R, = 1, sont représentées sur la figure 3.2. De méme, pour
Ny = 3 ou 4, sont données sur cette méme figure les performances obtenues par les codes
de Tarokh qui sont soit de rendement R, = 0.5 pour G5 et G, soit de rendement R, = 0.75
pour H§ et Hj.

Selon le rendement du code, la constellation qui lui est associée est judicieusement
choisie afin de comparer les codes pour une méme efficacité spectrale 5. Ainsi, pour n =
1bit/s/Hz , la figure 3.2 présente les performances obtenues avec les codes G5 (R, =1 -
BPSK), G5 et G§ (R. = 0.5 - QPSK).
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Les performances de ces mémes codes sont représentées figure 3.3 pour une méme
efficacité spectrale de n = 2 bit/s/Hz en utilisant une constellation QPSK et 16-QAM. De
méme, sont données sur la figure 3.4 les performances des systémes offrant une efficacité
de n = 3 bit/s/Hz, avec toujours le code G§ (R, = 1) associé a une 8-PSK et les codes H§
et H$ (R, = 3/4) associés a une constellation 16-QAM.

De facon analogue aux résultats présentés dans la littérature, les performances sont
représentées en fonction du RSB mesuré par antenne de réception, la puissance totale émise
restant identique quel que soit le nombre Ny d’antennes & 1’émission. Plus précisément, le
rapport F, /Ny est calculé non pas par rapport a la puissance totale recue mais par rapport
& la puissance recue par antenne de réception qui est égale & P dans le cas de canaux
normalisés en puissance. Ainsi, pour une comparaison équitable des différents systémes
étudiés, & puissance recue identique, on décalera les résultats de +101log;q(N;) dB pour
ne pas faire intervenir le gain de puissance apporté par les N, antennes réceptrices. Pour
ne pas faire intervenir le gain de codage ni la constellation employée, les courbes seront
décalées de —101og;,(R;Np) dB pour exprimer les résultats en fonction du rapport Ejp/Njp.

Le code G5 étant de rendement plein et a diversité spatiale maximale, les performances
obtenues avec ce code utilisé avec N, = 1 ou N,, = 2 antennes en réception sont identiques
4 celles obtenues avec la technique SIMO-MRC respectivement avec N, = 2 ou N, = 4 pour
un méme facteur de diversité spatiale et une méme prise en compte du gain de puissance
apporté par les antennes d’émission et de réception. En réalité, ces deux techniques pré-
sentent le méme facteur de diversité spatial (méme pente des courbes) mais un avantage
du gain de puissance en réception pour la technique SIMO-MRC. Ces résultats sont généra-
lisables quelle que soit la valeur prise par N, : le code d’Alamouti utilisé avec N, antennes
en réception fournit les mémes performances que la technique SIMO-MRC avec 2N, an-
tennes de réception a condition de ne pas prendre en compte le gain de puissance égal
a 10log;((2N,) apporté par la technique SIMO-MRC qui est le double de celui apporté par
le code d’Alamouti avec N, antennes en réception.

Les résultats de ces simulations montrent les gains significatifs en terme de TEB qui
peuvent étre atteints en augmentant le nombre d’antennes d’émission au prix d’une 1é-
gére complexité de décodage. Nous allons maintenant comparer ces performances & celles
obtenues par les nouveaux codes que nous proposons.

3.5.4 Nouvelles modulations 0STBCM pour N; = 2

Le premier code que nous proposons correspond de la matrice complexe G5°, pour
N; = 2 antennes de transmission, qui est construite & partir de la matrice réelle G} en
regroupant ses colonnes par deux (regroupement spatial) : I'une des colonnes est attribuée
a la partie réelle (Re) du symbole complexe, l’autre a sa partie imaginaire (Im) comme
nous le décrivons en annexe B. Cette matrice a pour forme:
rC T1 JT1 _‘T; —]LE; ’
2= | 2y mp o gzt (3.48)
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On transmet 4 symboles réels pendant L = 4 durées symboles : on a donc un rendement
réel R, = 1 et un rendement complexe R, = 0.5. Pour vérifier I’orthogonalité des colonnes
de cette matrice et lordre de diversité atteint, nous calculons (G5¢)% Ghe:

2 2

(1) gre = QZ |2, |21, = 2 Z(w%r +22,)L, avec T, =z, +I1T,; (3.49)

n=1 n=1

Cette matrice est diagonale et le méme terme y apparait: on a bien I'orthogonalité entre
les colonnes de G.°, i.e. entre les séquences émises a partir de chacune des antennes.
De plus, ce code génére une diversité temporelle de 2, et une diversité spatiale de 2
si les évanouissements sont bien décorrélés en temps et en espace: chaque symbole est
en effet transmis sur les 2 canaux pendant deux durées symboles et ne requiert pas la
constance du canal sur L = 4 durées symboles pour étre décodé. On reconnait d’ailleurs
dans cette matrice le codage d’Alamouti. Ce code de rendement R, = 0.5 pour Ny = 2
revient & employer le codage d’Alamouti successivement sur le méme couple de symboles
en multipliant la deuxiéme fois ’ensemble de la matrice par 7, i.e. en appliquant une
rotation de /2 sur tous les symboles (figure 3.5). Selon que les symboles z = a + b
utilisés sont & partie imaginaire nulle (b = 0) ou a parties réelle et imaginaire égales
(a = b), certains symboles de la matrice deviennent égaux.

La figure 3.6 présente les performances des nouvelles constructions OSTBCM proposées
dans le cas de systémes offrant une efficacité spectrale de 1 bit/s/Hz. Le code G5 permet
d’obtenir, avec Ny = 2 antennes d’émission, les mémes performances que celles obtenues
avec le code G de rendement R = 0.5 qui exige 4 antennes & I’émission et une constance du
canal sur 8 durées symboles. En effet, le code G5° bénéficie de la réduction du rendement
du code d’Alamouti, qui se traduit par une augmentation de sa diversité temporelle. Ces
résultats sont équivalents & ceux obtenus avec une BPSK et exprimés en E, /Ny (ou de
maniére équivalent en Fj,/Nj) comme nous pouvons le constater en les comparant avec
ceux présentés sur la figure 3.2.

-z —9

~

Fi1G. 3.5 — Notations équivalentes de symboles complexes
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10 T T T
—— 2x1 G5 BPSK
o 3x1 95 QPSK
0 4x1 931 QPSK 1
~®- 2x1 G3°QPSK,, 4x1 Gt G5°"QPSK
10 —a— 3x1 G3° et G53° QPSK H

10°° L I L L

m

0 5 10 15 20 25 30
E /N
X 0

Fi1G. 3.6 — Performances des nouvelles constructions OSTBCM proposées; comparaison
avec les OSTBCM existantes pour des systémes d’efficacité spectrale 1 bit/s/Hz — Canal
de Rayleigh sans mémoire
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3.5.5 Nouvelles modulations 0STBCM pour N; = 3
3.5.5.1 Combinaison selon la dimension spatiale

Meéme si le code obtenu précédemment revient a appliquer le code d’Alamouti succes-
sivement sur le méme couple de symboles, ces résultats intéressants nous confortent dans
la recherche de nouveaux codes pour un nombre d’antennes d’émission plus élevé. Ainsi, &
partir de la matrice réelle Gg (3.8), si 'on regroupe ses colonnes par deux (regroupement
spatial), nous obtenons la matrice complexe G5° pour N; = 3 antennes de transmission :

* * T
T1  JT1L —Ty  JTy —T3 JT3 —T; —IT,
Gr=|m —ms = gm —wa ogm m md (3.50)
T3 —Jr3 Ty —ITy T1 JT, —Ty —ITH

On transmet cette fois-ci 4 symboles complexes pendant L = 8 durées symboles: on a
donc & nouveau un code de rendement réel R, = 1 et de rendement complexe R, = 0.5.
Nous vérifions encore que l'orthogonalité spatiale entre les séquences émises (entre les
colonnes de G5°) est respectée puisque le méme terme apparait sur la diagonale:

4 4
(G591 1G5 =2 lonl" T3 =2) (a7, +a7,)I5 avec zn = @, + )2y, (3.51)

On a donc bien I'orthogonalité entre les antennes. Il n’y a pas d’interférences puisque les
répliques d'un méme symbole ne sont pas émises au méme moment. De plus, ce code peut
exploiter une diversité temporelle d’ordre 2 (facteur multiplicatif dans équation (3.51)) et
une diversité spatiale d’ordre 3 (chaque symbole apparait trois fois sur la diagonale) si les
évanouissements sont bien décorrélés en temps et en espace: chaque symbole est en effet
transmis sur les 3 canaux pendant deux durées symboles successives. Malheureurement,
la suppression des interférences requiert la constance du canal sur toute la longueur de la
trame émise, soit L = 8: la diversité temporelle ne peut pas étre exploitée.

Nous constatons sur la figure 3.6 que ce nouveau code obtient les mémes performances
que celles obtenues avec le code G§ de rendement R, = 0.5. Notons que ce code a été
obtenu par une combinaison de colonnes conjointes de Gg mais que d’autres codes peuvent
étre construits de fagon similaire en combinant deux colonnes quelconques prises parmi les
6 disponibles. On peut ainsi obtenir au total 15 nouveaux codes de rendement R, = 0.5
pour N; = 3 présentant les mémes performances que le code G et exigeant un retard de
décodage égal a L = 8.

Puisque la diversité temporelle ne peut étre exploitée, on peut chercher alors a réduire
la longueur de la trame émise afin d’augmenter le rendement. Pour cela, on pourrait
supprimer certaines lignes de la matrice G§ pour éviter d’émettre plusieurs fois le méme
symbole, & partir de la méme antenne, & des instants successifs. Néanmoins, cette étude
serait vouée & 1’échec puisque toute construction carrée orthogonale avec R, = 1 pour des
constellations complexes est impossible pour Ny > 2 [TJAC99a]. Pour sélectionner des
lignes telles que ’orthogonalité soit respectée entre les colonnes, i.e. entre les antennes, il
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faut que les répliques du méme symbole émises aux instants successifs a partir d’antennes
différentes soient complexes conjuguées 1'une de 1’autre, ce qui est le cas pour 2 couples
de 2 lignes prises parmi les 4 derniéres lignes de G5, mais ce qui n’est pas possible pour
les 4 premiéres lignes.

3.5.5.2 Combinaison selon la dimension temporelle

Pour réduire ce retard de décodage, I'autre solution consiste a combiner la matrice
réelle non pas selon la dimension spatiale mais selon la dimension temporelle. Cette der-
niére combinaison est possible puisque les matrices réelles issues de la théorie ROD sont
orthogonales selon les colonnes et les lignes. La matrice de codage correspondante est
alors:

rel 51+ 9(—s2) s2+ 351 s3+9(—s4) | _ r7  JT] T
gy = = (3.52)
—s3+ 9(—s4) sS4+ (—7283) s1+(s2) —Zy —JI, I

On transmet 4 symboles réels pendant L = 2 durées symboles: on a donc un rendement
réel R, = 2 et un rendement complexe R, = 1.

En revanche, orthogonalité entre les colonnes de la matrice n’est pas respectée comme
nous pouvons le constater ci-dessous:

VH o |z1[? + |22 0 g(|zaf? + |22l?)
(G5°) G5 = 0 |z1]% + |ao|? 0 (3.53)
(|21 % + |ao?) 0 |z1]2 + |22

Le code ggC’ n’est donc plus orthogonal en espace mais en temps puisque les lignes de
sa matrice sont orthogonales: (G5¢) (G5 ) =2 27]:[;:4 2213. Les interférences sont pré-
sentes entre les séquences transmises par les antennes 1 et 2 d’'une part et entre les sé-
quences transmises par les antennes 3 et 4 d’autre part. Elles proviennent des répliques du
méme symbole qui sont transmises en méme temps. En conclusion, la stricte combinaison
temporelle des symboles d’'une matrice OSTBCM réelle, qui correspond & la combinaison
des lignes de cette matrice en autorisant un rendement R. = 1, ne permet pas d’obtenir

des modulations OSTBCM complexes orthogonales en espace.

3.5.5.3 Combinaison selon la dimension temporelle et concaténation de codes

Pour contrecarrer la perte d’orthogonalité résultante, I’idée ici est de concaténer ce
code avec le méme code en remplacant les symboles complexes par leur complexes-
conjugués, de facon analogue & la méthode proposée par Tarokh dans la théorie GCOD.
Le rendement n’est donc plus unitaire mais égal & R, = 0.5. Alors que le code précé-
dent cherchait & transmettre 4 symboles différents durant L = 8 durées symboles, nous
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cherchons ici & transmettre deux symboles différents durant L = 4 durées symboles.

* *
Ty JT1  To
—To —JTy Ty
Ty —JTp Ty
* *
—Zo JZy Ty

gre' = (3.54)

Si T'on calcule (ch")H(GQCH), nous pouvons vérifier que nous venons de construire
une modulation OSTBCM qui est donc orthogonale en espace, de rendement R, = 0.5 et
qui requiert un retard de décodage égal a L = 4, i.e. deux fois plus faible que G%° et que le
code G§ de Tarokh. Ces trois codes présentent donc les mémes performances (figure 3.6).
Son retard de décodage est donc égal au retard de décodage du code Hf de Tarokh, mais
le code que nous proposons présente ’avantage d’émettre la méme puissance au cours du
temps sur chacune des antennes.

3.5.6 Nouvelles modulations 0STBCM pour N; =4
3.5.6.1 Combinaison selon la dimension spatiale

Les résultats obtenus pour N; = 3 nous ont conduit & réitérer la méthode pour N; = 4.
La matrice complexe G}° est construite a partir de la la matrice réelle Gg en regroupant
ses colonnes par deux (regroupement spatial) : I'une des colonnes pour la partie Re, 'autre
pour la partie Im (Annexe B):

. . . * . T
I r1T —XT2 1ro9 —I3 13 —Ty —1Ty
gzc _ T2 —1Ioy I 11 —T4 1T4 T3 T3 (3 55)
T3 —iTy3 T4 —IiT,; Tl 1T —T5 —IiTH
T4 iTy —T3 —iT4 To 1T9 x] ir]

On transmet 4 symboles réels pendant L = 8 durées symboles: on a donc un rendement
réel R, = 1 et un rendement complexe R, = 0.5.

4 4
(G1)7G1° =2 |wal®T, =2 (22, + 22 ), avec z =z, + iz, (3.56)

n=1 n=1

Le méme terme apparait sur la diagonale: on a bien ’orthogonalité entre les antennes, i.e.
entre les lignes de G)°. En effet, il n’y a pas d’interférences puisque les mémes symboles ne
sont pas émis au méme moment. Malgré la présence du facteur 2 dans ’équation (3.56), la
diversité temporelle ne peut étre exploitée par ce code puisque pour étre décodé, il exige
la contance du canal sur 4 durées symboles.
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3.5.6.2 Combinaison selon la dimension temporelle

Pour réduire ce retard de décodage, ’autre solution consiste & combiner la matrice
réelle non pas selon la dimension spatiale mais selon la dimension temporelle. Cette der-
niére combinaison est possible puisque les matrices réelles issues de la théorie ROD sont
orthogonales selon les colonnes et les lignes. La matrice de codage correspondante est
alors:

ge—| % +3(=s2) s2+ 351 53 + 7(—s4) s+ 7(s3) ] _ [ T JT] T ]w§]
4 —s3+7(—s1) sa+(—ys3) s1+g(s2)  (—s2) +(s1) —T9— )Ty Ty JTq

On transmet 4 symboles réels pendant L = 2 durées symboles: on a donc un rendement
réel R, = 2 et un rendement complexe R, = 1.

En revanche, ’orthogonalité entre les colonnes de la matrice n’est pas respectée comme
nous pouvons le constater ci-dessous:

|z1? + |z2|*  s(|z1|* + |2z2f?) 0 0
ré\H Hre _](|$1|2 + |.’L‘2|2) |$1‘2 + |J,‘2|2 0 0
= 3.57
(G5°) g 0 0 o1 + |zl 9w + )| 5D
0 0 —)(|z1? + |z2]?) |z1|* + |zo)?

Le code QZCI n’est donc plus orthogonal en espace mais en temps puisque les lignes de sa
matrice sont orthogonales: (G}¢)(G}¢)# = 222@1:4 z214. A nouveau les interférences
sont présentes entre les séquences transmises par les antennes 1 et 2 d’une part et entre les
séquences transmises par les antennes 3 et 4 d’autre part. Elles proviennent des répliques
du méme symbole qui sont transmises en méme temps.

3.5.6.3 Combinaison selon la dimension temporelle et concaténation de codes

Pour contrecarrer la perte d’orthogonalité, nous pouvons a nouveau concaténer ce code
avec le méme code en remplacant les symboles complexes par leur complexes-conjugués,
de facon analogue a la méthode proposée par Tarokh dans la théorie GCOD. Le rendement
n’est donc plus unitaire mais égal & R, = 0.5.

T g T3 )T
g'f‘c” — Ty TJTo Ty JTq (358)
4 Ty —JT1 To —JT9

* * *
—Zg JLy Ty —JT
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Une autre méthode consiste & appliquer le code d’Alamouti sur les blocs de symboles
de taille 2 x 2. A nouveau nous obtenons un code orthogonal de rendement 0.5.

* * * *
I Jxq Zo Jxo
" —T — 1T A T
gzc — 2 Jxo 1 JTq (359)
—Zo JZo Ty —JTq
* * * *
—I Jry —Zo J%o

On peut par ailleurs vérifier que si dans les matrices réelles, on remplace les symboles
réels par des symboles complexes et le couple de symboles {s3,s4} par le couple {s1,s2},
on ne peut pas obtenir de codes de rendement R, = 0.5 orthogonal.

3.5.7 Reésumé des performances obtenues

Pour les systémes a trois antennes (N; = 3), le nouveau code G5° a diversité spa-
tiale maximale offre les mémes performances que le code G§ de Tarokh avec les mémes
contraintes sur la cohérence temporelle du canal (L = 8) et le méme rendement R, = 0.5.
Par ailleurs, de facon analogue au code Gf%, il peut étre décodé par un décodage linéaire
atteignant les performances d’un décodeur ML. De méme, dans le cas d’un systéme & 4
antennes (N; = 4), les performances du code G}¢ sont strictement équivalentes & celles
obtenues avec le code G§ de Tarokh. En revanche, les codes ggC” et QZC” qui obtiennent
aussi les mémes performances que ces codes, respectivement pour Ny = 3 et N; = 4 an-
tennes, requiérent un retard de décodage deux fois moindre et permettent d’émettre des
symboles de méme puissance au cours du temps sur chacune des antennes. Notons que la
technique que nous proposons ne permet pas a priori de retrouver les codes de Tarokh.

Pour les systémes & deux antennes, le code G5° proposé revient a appliquer le code
d’Alamouti G§ consécutivement sur le méme couple de symboles. Le rendement de codage
est donc égal & 0.5. On constate que ses performances sont équivalentes, avec seulement
deux antennes, & celles obtenues avec le code G§ de Tarokh de méme rendement. En effet,
le code G5°¢ exploite une diversité spatiale de deux et une diversité temporelle de deux
offertes par le canal. La diminuation de son rendement permet d’accroitre le gain total de
diversité du systéme.

3.6 Applications des STBC dans les systémes

3.6.1 Techniques de précodage

Nous avons vu précédemment que la recherche de STBCM de rendement supérieur
a 1/2 pour Ny > 2 conduisait & la construction de matrices dont les éléments n’avaient
pas la méme amplitude voire pouvaient étre nul. Dans de tels cas, ceci conduit & émettre
des puissances différentes entre les antennes et au cours du temps méme si la modulation
utilisée est & enveloppe constante. Pour éviter d’accroitre les contraintes sur les linéarités
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des amplificateurs de puissance, Tirkkonen [THO0| propose de changer la distribution
de puissance des codes en employant des transformations unitaires sur les STBCM non-
optimisées en puissance:

G =UGgV (3.60)

ol U et V sont respectivement des matrices unitaires de taille L x L et N; x N; telles
que L > Ny.

Prenons I’exemple de la matrice suivante:

T
T —T; —T3 0
* *
x T 0 T
gZMESTBC — 2 1 L 2 (3.61)
T3 0 =z —z3

0 —I3 Z9 I

Dans |THO00], Tirkkonen montre que ’application de la transformation (3.60) sur
G3VSTBCen choissisant des matrices unitaires particuliéres, permet notamment d’évi-
ter d’émettre des 0 et de réduire ainsi le rapport de puissance entre la puissance moyenne
et la puissance minimale. La prémultiplication du code par une matrice d’Hadamard per-
met d’obtenir le plus faible rapport entre la puissance moyenne et la puissance minimale
transmise.

3.6.2 Concaténation avec du codage externe

Comme nous ’avons vu précédemment, les modulations STBCM généralement & di-
versité spatiale maximale n’apportent cependant pas de gain de codage. Pour compenser
cette faiblesse, on peut chercher a combiner les codes temps-espace, qui sont alors utilisés
comme codage interne, avec des codes externes, i.e. du codage de canal. La redondance
étant mieux exploitée par du codage de canal que par des codes temps-espace, les modu-
lations STBCM doivent étre de rendement un. De plus, en utilisant des OSTBCM, aprés dé-
codage, chaque symbole transmis n’est plus affecté par des coefficients d’évanouissements
sous forme complexe mais est pondéré par une somme de modules carrés des coeflicients
d’évanouissements. Ainsi, les blocs codeur/décodeur temps-espace ont transformé le canal
& évanouissements de Rayleigh en un canal équivalent du X%v a N = N¢ x N, degrés de
liberté. Ce canal équivalent affecte chaque symbole de facon constante, sans rotation de
phase, mais ne peut pas étre assimilé 3 un canal gaussien comme les auteurs le considérent
souvent dans la littérature.

La premiére possibilité consiste pour Ny = 2, & combiner le code d’Alamouti avec des
MCT SISO sur évanouissements lents [ATP98]. Dans [YS99], ’auteur propose ainsi de com-
biner le code d’Alamouti avec des MCT avec ou sans transitions paralléles. Il montre que
les MCT qui présentent les meilleures performances sont celles sans transitions paralléles,
i.e. celles qui ont une distance euclidienne plus petite et sont donc plus efficaces sur des
canaux a évanouissements. En conclusion, le codage/décodage d’Alamouti ne permet pas
de transformer le canal de Rayleigh en un canal gaussien. Par ailleurs, il apparait que la
modulation OSTBCM concaténée avec des MCT, avec ou sans entrelacement, présente de
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meilleures performances que la modulation STTCM pour une méme efficacité spectrale,
une méme complexité de treillis et une méme constellation. Dans [YFV00], le code d’Ala-
mouti est combiné avec des MTCM SISO (« multidimensional TCM ») sur évanouissements
lents ou rapides.

Les métriques de décision données précédemment pour les OSTBCM utilisées comme
codage interne peuvent étre utilisées comme métriques de branches des codes en treillis
employés comme codage externe. Cela donne de meilleures performances au prix d’une
plus grande complexité [TJAC99b| [ATPIS|.

3.6.3 sTBC dans un contexte multi-utilisateur

Dans un contexte multi-utilisateur en présence d’interférences, Naguib et Seshadri ont
montré dans [NSTA98| qu’il est possible de supprimer I'interférence en provenance d’un
autre utilisateur en exploitant la stucture spéciale d’un STBC et en utilisant deux antennes
en réception et une technique & annulation d’interférence type MMSE sans connaissance
a priori sur 'interférence. Lorsque la puissance du signal interférent est la méme que le
signal désiré, cette technique permet d’obtenir les mémes performances qu'une modulation
STBC avec une antenne en réception.

3.6.4 sTBC dans un milieu sélectif en fréquence
3.6.4.1 STBC et OFDM

En ce qui concerne les codes temps-espace reposant sur 1’orthogonalité des symboles
émis, e.g. OSTBCM, un étalement important des retards présent sur des canaux sélectifs
en fréquence conduit & détruire 'orthogonalité de ces codes limitant leur utilisation & des
canaux a évanouissements plats, i.e. a faible étalements des retards comme c’est le cas des
applications indoor, et pour des systémes a faibles débits. En revanche, la combinaison
de ’OFDM avec ces codes permet d’étendre leur utilisation & des applications outdoor,
i.e. présentant de forts étalements des retards. Notons par ailleurs qu’il est peut étre
plus intéressant de chercher & exploiter la dimension spatiale dans le cas d’applications
& faibles étalements des retards pour compenser le faible ordre de diversité fréquentielle
observable. Ainsi, la combinaison STBC-OFDM permet d’obtenir les mémes performances
que des codes STBC [LW00d].

Dans [LWO00a], en appliquant le codage STBC non plus en temps-espace mais en
fréquence-espace comme ’avait déja suggéré Alamouti dans [Ala98], la combinaison SFBC-
OFDM permet d’obtenir les mémes performances que la combinaison STBC-OFDM pour des
environnements & évanouissements lents, mais démontre de meilleures performances sur
des canaux & évanouissements rapides. Par ailleurs, en obtenant simultanément diversité
spatiale (Fy, = 2) et diversité fréquentielle (Fy, = 2), cette technique utilisée avec le code
d’Alamouti et Ny = 2 permet d’obtenir la méme diversité qu’avec un code STBC utilisé
avec Ny = 4 exploitant seulement la diversité spatiale. Par ailleurs, pour réduire le retard
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de décodage inhérent & toute STBCM de longueur L, on peut envoyer simultanément, sur
différentes porteuses, les répliques habituellement transmises au cours du temps. Natu-
rellement, pour que le décodage puisse étre effectué, ces porteuses doivent subir le méme
évanouissement.

En autorisant une CsI partielle & ’émission, la combinaison STBC-OFDM et formation
de voies est proposée dans [LI00] pour un contexte indoor ou la faible dispersion angulaire
des trajets observée favorise la formation de voies. Celle-ci, en concentrant I’énergie émise
par rapport a des diagrammes de rayonnement omnidirectionnels, permet de réduire la
puissance émise et du méme coup les interférences. Les paires de symboles STBC sont
appliquées aux sous-porteuses de méme indice entre chaque voie.

Les codes temps-espace que nous avons particuliérement étudiés supposent une connais-
sance du canal en réception acquise par séquences d’entrainement et souvent suppo-
sée parfaite. Néanmoins, 'acquisition de l'information portant sur les canaux dans un
contexte MIMO requiert 'usage de N; séquences d’entrainement indépendamment de la
valeur de N, et conduit donc & une diminution de ’efficacité spectrale, qui plus est sur
des canaux & évanouissements rapides, pour lesquels la fréquence de rafraichissement des
séquences d’estimation doit étre plus élevée. Il peut étre alors intéressant de chercher a
utiliser ces codes temps-espace avec un algorithme d’estimation aveugle. Dans le cas ou
le canal est inconnu en réception, en supposant les symboles émis de module constant,
une technique de précodage est combinée au systéme STBC-OFDM afin d’estimer de fagon
aveugle le canal en réception, par un algorithme « constant-modulus » qui exploite la
structure des codes STBC.

3.6.4.2 Inversion temporelle des séquences émises

Les codes en blocs orthogonaux développés pour un canal plat sont généralisables a
un canal sélectif en fréquence. Pour cela, les matrices des codes sont transformées pour
permettre, en réception, la détection séparée des symboles malgré la présence d’IES.

Par exemple, pour appliquer le schéma d’Alamouti sur des canaux sélectifs en fré-
quence, Zhou [ZWZCO01]| puis Larsson |[LSLLO2| proposent d’utiliser une application li-
néaire T € CN+*Ne qui est une matrice anti-diagonale qui transforme un bloc de N,
symboles transmis par une antenne afin de supprimer les termes non-linéaires apparais-
sant dans le calcul de la métrique ML:

| xp —Txj
X[z ] 5o

Chaque séquence Tx; correspond ainsi au vecteur x; renversé dans le temps d’oll le nom
de TR-STBCM (« Time Reversal STBCM »). Dans [ZWZCO01], il est montré d’une part
qu’en 1’absence de codage, la technique STBC monoporteuse avec intervalle de garde vide
(« zero padded ») et qui exploite la diversité de trajet présente de meilleures performances
que la technique ST-OFDM et que d’autre part, les différences de performances entre une
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technique zF linéaire et une technique d’égalisation de décodage par sphére proche de
I'optimal s’atténuent lorsque la diversité spatiale s’accroit.

3.6.5 Limites des codes STBCM

Dans le cas oil les canaux sont corrélés entre eux, les méthodes de codage et de
décodage ne changent pas. Méme si ces canaux sont corrélés, les termes d’interférences sont
bien supprimés grace & 'orthogonalité des codes, a condition d’une parfaite estimation
du canal en réception. En revanche, en présence de canaux corrélés, la diversité spatiale
maximale est réduite, entrainant une dégradation des performances.

Les constructions STBC requierentt habituellement une connaissance parfaite du canal
en réception. Dans [TAP98|, il fat montré que la détection non-cohérente des STBCM est
possible & condition d’appliquer une technique de précodage différentielle & ’émetteur.
Néanmoins, de fagon analogue aux systémes SISO étudiés dans un pareil cas, les STBCM
non-cohérentes présentent une perte de 3 dB en comparaison aux STBCM cohérentes.
Par ailleurs, ’estimation des canaux décorrélés dans un contexte MISO est beaucoup plus
contraignante que dans un contexte SIMO. En effet, alors que le nombre de canaux a
estimer est identique dans les deux configurations, Ny symboles pilotes sont toutefois
nécessaires en MISO alors qu’un seul suffit habituellement en SIMO pour estimer tous les
canaux. De ce fait, un systéme MIMO ne requiert pas plus de symboles pilotes qu’un
systéme MISO. Ainsi, en plus des problémes d’estimation habituellement rencontrés en
SISO tels que les problémes d’interpolation, les effets de quantification ou de variation
trop rapide du canal, vient s’ajouter le probléme de 1’estimation simultanée de plusieurs
canaux. Les solutions existantes consistent alors & estimer indépendamment chaque canal
en émettant alternativement sur chacune des antennes ou a utiliser des symboles pilotes
orthogonaux, tels les OSTBCM, pour éviter d’éteindre les antennes.

3.7 Conclusion

Dans le contexte de la voie descendante ot I’on suppose le canal inconnu & 1’émission
mais estimable en réception, la premiére famille de codes temps-espace que nous avons
choisi d’étudier correspond au codage temps-espace en bloc (STBC). Dans la littérature, le
mot STBC rassemble en réalité plusieurs techniques aux propriétés parfois trés différentes,
leur seul point commun étant qu’elles n’apportent pas de gain de codage. En ce sens, nous
préférons plutot les qualifier de constructions & diversité spatiale.

Face & la trés grande diversité des codes temps-espace en blocs, nous avons dans un
premier temps inventorié ’ensemble des propriétés souhaitées pour un code temps-espace,
afin d’en dégager les propriétés les plus importantes qui nous ont servi, par la suite, &
classer les STBC. Ainsi, nous distinguons les STBC qui sont construits pour exploiter la
diversité spatiale maximale disponible au détriment généralement du rendement, de ceux
qui privilégient, au contraire, le rendement. La contrainte « diversité spatiale d’émission
maximale » associée & celle d’absence d’interférences entre symboles émis permettant un
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décodage ML simplifié nous conduisent & la recherche de constructions orthogonales. Cette
recherche peut étre menée pour des constellations réelles ou complexes quelconques, ou des
constellations spécifiques. A cela viennent se greffer d’autres contraintes : la recherche d’un
code au rendement R, maximal et & la longueur L de trame minimale pour les valeurs de
N; et R, choisies (code « delay optimal »), un code pour lequel les symboles de la matrice
sont d’égale puissance lorsque des constellations a énergie constante sont utilisées, un code
qui peut encore étre partiellement détecté méme si des antennes d’émission viennent &
ne plus émettre (possédant la propriété de « soft failure »). Pour construire des codes
comportant certaines de ces propriétés, plusieurs approches ont été menées conduisant
la plupart du temps aux mémes constructions. La figure 3.7 présente une classification
des techniques temps-espace en blocs abordées dans ce chapitre. Citons par exemple la
théorie des constructions orthogonales (« orthogonal design theory »), celle cherchant &
construire des codes qui maximisent le RSB en réception (« amicable design theory ») ou
encore approche algébrique des STBC (« square-matriz embeddable STBC ») ...

Nous avons vu que le probléme de la construction de OSTBCM de rendement 1 et &
diversité maximale a été complétement résolu par Tarokh et al. [TJAC99a] au travers
de la théorie des constructions orthogonales (« orthogonal design theory »). Ainsi, pour
des constellations réelles quelconques, ils ont montré que ces OSTBC existent quel que
soit N;, mais ont été proposés pour N; = 2, 4 ou 8. En revanche, pour des constellations
complexes quelconques, ces OSTBCM existent seulement pour Ny = 2 ce qui correspond au
code d’Alamouti. Le code d’Alamouti est donc & la fois & diversité spatiale maximale et de
rendement unitaire pour une constellation complexe quelconque. De plus, il est optimal
du point de vue retard de décodage et permet d’assurer un décodage ML linéaire des
symboles.

En ce qui concerne les OSTBCM, nous avons vu que leur décodage peut atteindre les
performances d’un détecteur ML tout en autorisant une complexité moindre. En effet,
grace & lorthogonalité des signaux émis, ceux-ci peuvent étre détectés indépendamment
les uns des autres. Les formules générales de décodage des OSTBCM étant relativement
contraignantes & utiliser, nous proposons une nouvelle écriture de la méthode de décodage.
Celle-ci consiste & utiliser la forme de la matrice de transmission pour en déduire aussi bien
le vecteur des signaux regus que la matrice des coefficients d’égalisation. La multiplication
de cette matrice par le vecteur donne I’expression du signal & envoyer au détecteur.

En nous focalisant sur la construction de nouvelles modulations STBCM, nous avons
cherché & construire des STBCM, orthogonales ou non, pour N; > 2 et applicables a une
constellation complexe quelconque. L’idée consiste a attribuer, aux composantes réelles
et imaginaires des symboles complexes, les symboles réels pris dans deux lignes ou deux
colonnes d’'une matrice réelle qui est orthogonale selon ces lignes ou ces colonnes. En
nous limitant aux matrices réelles existantes pour Ny = 4, 6 ou 8, nous avons construit
des modulations OSTBCM pour respectivement Ny = 2, 3 ou 4, toutes de rendememt
R. = 0.5. Le code construit pour N; = 2 correspond au code d’Alamouti qui serait
employé successivement sur le méme couple de symboles tout en fournissant une diversité
de 4 (diversité spatiale de 2 et diversité temporelle de 2). Les codes proposés pour Ny = 3
ou 4 ont soit une longueur de trame égale & 8 durées symboles (codes G5¢ et G}¢) ou a 4
durées symboles (codes ggC” et Gi¢"). Comparés respectivement aux codes G$ et G de
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Tarokh de longueur de trame L = 8, ils ont rigoureusement les mémes performances en
permettant toutefois, pour ce qui concerne les codes ggC” et QZCH, un retard L de décodage
et un temps de cohérence du canal deux fois moindre. Comparés maintenant aux codes

§ et H§ de rendement 3/4 qui ont une méme longueur de trame L = 4, ces nouveaux
codes évitent la variation de la puissance émise entre les antennes au cours du temps. Ces
résultats sont résumés dans le tableau 4.2. En résumeé, les codes ggd et ggd sont les seuls
& étre « delay-optimal » avec une puissance équirépartie si la constellation utilisée est a
symboles d’amplitude constante.

TAB. 3.5 — Parameétres caractéristiques des nouvelles OSTBCM et des OSTBCM de Tarokh
et d’Alamouti

N L R | « delay optimal » | Puissance équirépartie
0
G35 0
2 |4 gfc 1/2 0
[ u]
8 | oo | 1/2 0
3 3
4 HE | 3/4 0
i | 12 0 n]
[ u]
8 1/2
4 HE | 3/4 0
g | 1)2 O O

Finalement, nous pouvons dire que les modulations codées en blocs, notamment lors-
qu’elles sont orthogonales, constituent une technique de codage intéressante pour des
canaux a plusieurs antennes émettrices puisqu’elles permettent d’exploiter au maximum
la diversité spatiale offerte par le systéme lorsque la CsI est disponible uniquement en
réception. L’étude de la combinaison de ces techniques de codage temps-espace en blocs
avec des systémes MC-CDMA fera ’objet du chapitre 6 de ce document de thése.
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4.1 Introduction

preés avoir vu au chapitre précédent la mise en oeuvre du codage en blocs sur des mo-
A dulations codées temps-espace, nous nous intéressons maintenant & 1’utilisation d’un
code convolutif conjointement a la modulation. Cette technique appelée STTCM (« Space-
Time Trellis Coded Modulation ») qui apporte a la fois un gain de diversité et un gain de
codage est particuliérement intéressante & étudier puisqu’elle a servi & présenter & l’origine
les critéres de construction des codes temps-espace. Comme son nom l’indique, elle corres-
pond a l'extension des modulations codées en treillis SISO (« Trellis Coded Modulation »
ou TCM) a la dimension spatiale. C’est pourquoi nous rappelons dans un premier temps le
principe des modulations codées en treillis dans le cas de transmissions sur un canal SISO
afin de montrer les analogies qui existent entre ces deux techniques. Nous étendons en-
suite ce concept au cas des codes temps-espace et étudions de facon plus approfondie leur
construction, leurs performances et leurs limites. En particulier, dans le but de comparer
les différents codes de la littérature, nous avons cherché a uniformiser leur représentation
en utilisant une écriture polynoémiale. Les performances des principaux codes proposés
dans la littérature sont alors comparées a la fois dans le cas de canaux & évanouissements
lents ou rapides.
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4.2 Rappels sur les modulations codées en treillis sur canal
SISO

4.2.1 Les concepts de base des MCT

Par rapport aux systémes classiques de communication, le concept des Modulations
Codées en Treillis (MCT) repose sur une nouvelle fagon de mettre en oeuvre les fonctions
de modulation et de codage. En effet, avant leur apparition en 1982 suite aux travaux de
Ungerboeck [Ung87], les opérations de modulation et de codage étaient toujours consi-
dérées comme deux entités bien séparées. Le principe des MCT consiste au contraire a
regrouper ces deux fonctions en une seule et unique opération. Ainsi, au niveau du ré-
cepteur, le signal n’est plus démodulé puis décodé mais démodulé et décodé en une seule
étape. Afin de minimiser le risque d’erreur au niveau du récepteur, cette technique cherche
a différencier au mieux les symboles successivement émis en augmentant la « distance »
entre les séquences de symboles de la constellation choisie. La métrique adéquate est alors
la distance euclidienne dg, contrairement aux systémes classiques de codage algébrique
qui traitent des séquences binaires et utilisent donc la distance de Hamming dp.

L’interdépendance entre les symboles

La premiére idée est d’introduire une corrélation, ou interdépendance, entre les sym-
boles émis de la constellation de maniére & augmenter la distance euclidienne entre les
différentes séquences de symboles possibles. Le procédé utilisé pour cela est un codage
convolutif qui fournit des mots de code de N, symboles binaires & partir de messages d’in-
formation composés de N, symboles binaires. Chaque mot de code ainsi fabriqué permet
de sélectionner le signal & émettre parmi les 2V¢ symboles de la constellation. Le déco-
dage de ces séquences peut étre effectué grace a un décodeur & maximum de vraisemblance
comme le décodeur de Viterbi. Son principe est de rechercher parmi toutes les séquences
possibles x = [z!, z2,--+, 2] de symboles émis sur L durées symboles, la séquence la
plus proche de la séquence regue en terme de distance euclidienne. Le signal est ainsi dé-
modulé et décodé en une seule étape. Sachant que les erreurs les plus probables faites par
le décodeur optimal surviennent entre les séquences émises x et celles décodées X les plus
proches en termes de distance euclidienne, on comprend que plus les différentes séquences
possibles sont distantes les unes des autres et plus la probabilité d’erreur est faible. C’est
pourquoi, lors de la construction des MCT, on cherche & maximiser la distance libre dj,
i.e. la distance euclidienne entre les symboles.

La contrainte de 1’efficacité spectrale

L’inconvénient majeur des systémes classiques mettant en oeuvre un codage de canal
est la diminution de ’efficacité spectrale. Une amélioration des performances est en effet
obtenue au dépend d’un élargissement de la bande utilisée par ’ajout d’une information
redondante dans le train binaire. Avec les MCT, le but est de disposer d'un systéme offrant
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un gain de codage donné pour une largeur de bande identique, i.e. sans diminuer 1’effica-
cité spectrale. Pour cela, on utilise une constellation plus étendue que celle choisie pour
la modulation non-codée prise en référence. On définit alors le gain asymptotique obtenu
par la mise en oeuvre d’une modulation codée par rapport & la modulation non-codée de
référence par:

_ i, Poc
G4 = 10log (A% P, (4.1)

— A3 est la distance euclidienne minimale entre deux points de la modulation non-
codée de référence,

— P,. et P, sont respectivement les puissances moyennes de la modulation non-codée
et de la MCT.

Il faut en effet tenir compte de 'augmentation possible de la puissance moyenne de P,
a P, lors de ’extension de la constellation. Le gain asympotique de codage est fortement
pondéré par I'accroissement de la puissance moyenne ]ch nécessaire pour accroitre la taille
de la constellation.

Méthode de partitionnement de la constellation (« set partitioning method »)

En outre, le concept des MCT repose sur un partitionnement de la constellation encore
appelé « set partitioning method » par Ungerboeck [Ung87]. Ce prodédé consiste effec-
tivement & partitionner la constellation en plusieurs sous-ensembles de méme taille dont
les éléments sont de plus en plus éloignés en terme de distance euclidienne. Comme le
montre le schéma de la figure 4.1, pour transmettre Ny = Np; + Npo bits d’information,
les Np. bits sortant du codeur convolutif, résultant du codage de Np; des bits d’entrée,
sélectionnent 1’'un des sous-ensembles de la partition, puis les Ny bits non-codés sélec-
tionnent le symbole & transmettre & ’'intérieur de ce sous-ensemble. Le paragraphe 4.2.2
présente en détail le principe de mise en oeuvre de cette méthode. Il apparait clairement
d’aprés la figure 4.1 que chaque symbole z! émis dépend des Ny, + Npo bits qui le sélec-
tionnent. Autrement dit, si IV, est la profondeur de la mémoire du codeur convolutif, le
symbole émis dépend alors des (N, Np1) bits contenus dans la mémoire du codeur et des
Ny = Ny + Npo bits d’entrée.

Nous allons, au cours du paragraphe suivant, aborder la méthode & adopter pour le
partitionnement des constellations, comme 1’a proposée Ungerboeck [Ung87|, ainsi que les
régles de construction des treillis afin d’obtenir les meilleurs gains asymptotiques.

4.2.2 La méthode de construction de Ungerboeck

D’apreés les concepts développés précédemment, la construction d’une MCT doit se faire
dans le sens d’une conservation de l'efficacité spectrale par rapport & la modulation non-
codée de référence, et d’'une maximisation de la distance euclidienne entre les symboles
de la constellation afin de minimiser la probabilité d’erreur au décodage. La premiére
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Fi1aG. 4.1 — Schéma synoptique d’un codeur pour une MCT du type Ungerboeck

étape consiste alors & déterminer le rendement de codage conjointement & la taille de la
constellation codée, la seconde étant la mise en place d’un partitionnement particulier
de cette constellation et de conditions sur le passage d’un symbole & un autre (régles de
treillis).

Rendement de codage et taille de la constellation

On peut alors se poser ici la question suivante: « Quelle taille de constellation faut-
il choisir pour pouvoir bénéficier d'un gain de codage important tout en bénéficiant de
la méme efficacité spectrale que celle offerte par la modulation de référence sans pour
autant trop augmenter la complexité? ». En calculant la capacité d’un canal gaussien
pour différentes modulations [Ung87|, Ungerboéck en a conclu qu'’il était suffisant de
choisir une modulation codée ayant deux fois plus d’états que la modulation non-codée
de méme efficacité spectrale, sans qu’il soit nécessaire de faire appel & des constellations
d’ordre supérieur. C’est pourquoi les MCT sont généralement construites & partir d’un
code convolutif de rendement —Nbi comme le montre la figure 4.1. L’ajout d’un bit
de redondance fait ainsi doubler la taille de la constellation qui comporte alors 2Me+!
symboles.

En résumé:

e Pour transmettre N, bits d’information par symbole, on utilise une constellation a
2Mo+1 points,

e Le rendement du codeur & utiliser est de la forme N—Nbﬁ,

o Les Ny + 1 bits sortant du codeur & chaque instant [ sélectionnent un sous-ensemble
parmi les 2Vs1+1 sous-ensembles de la partition,
e Les Ny — Ny bits non-codés restants déterminent le point choisi parmi les 2/Ve=Ner

points du sous-ensemble sélectionné.
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Partitionnement des constellations et construction du treillis

La constellation étant fixée, ’objectif est & présent d’expliciter une méthode de par-
titionnement et de donner des régles de construction du treillis permettant de maximiser
la distance libre. La représentation des MCT par un diagramme en treillis est en effet na-
turelle pour décrire I’évolution du codeur et des symboles ! émis au cours du temps. Les
noeuds du treillis correspondent aux états du codeur et a chaque transition est associé un
signal z! & émettre. Si N, est le nombre de blocs mémoire du codeur et que chaque bloc
a une capacité de Np; bits alors le nombre de noeuds possibles & chaque instant [ est égal
a 2NvNo1 | Le nombre de branches en partance de chaque noeud s’éléve a 26, puisqu’il y
a 2o combinaisons possibles de N éléments binaires & transmettre pour chaque état du
codeur. Par ailleurs, cette représentation tient aussi compte du fonctionnement périodique
du codeur puisque quel que soit ’état initial du codeur, le motif du treillis se répéte une
fois atteinte la longueur de contrainte !, soit aprés Lei; = N, + 1 décalages.

Le treillis & 4 états de la 8-PSK & 1 bit codé est représenté & titre d’exemple figure 4.2.
Ici, on cherche a transmettre 2 bits d’information et 1 bit de redondance par symbole. Un
seul des 2 bits d’information entre dans le codeur. Son rendement est donc R, = 1/2. On
vérifie que 4 branches partent de chaque noeud, correspondant aux 22 symboles possibles
pouvant étre générés pour chaque état du codeur. A chaque transition d'un état du codeur
4 un autre, un symbole z! appartenant aux 2% = 8 symboles de la constellation est
généré. Deux chemins ont été tracés pour illustrer ’émission de séquences différentes de
3 symboles.

chemin1

0 T g g

chemin 2

FiG. 4.2 — Ezemple de treillis pour une MCT-8PSK a 1 bit codé

Dans cet exemple, on met en évidence I’existence dans le treillis de branches paral-
léles, i.e. partant d’un méme état du codeur a 'instant [ et arrivant & un méme état a
I'instant [+ 1. On doit leur présence au fait que I'un des deux bits d’information ne passe
pas par le codeur convolutif, ce qui implique qu’il n’intervient pas dans ’évolution de 1’état
du codeur. Dans le cas général, on comprend que pour une MCT donnée, si sur les Ny bits
d’information & transmettre, seuls Np; bits participent au codage convolutif, alors il existe
2M N1 branches paralléles dans le treillis pour chaque passage d’un état 4 un autre du

1. La longueur de contrainte L, correspond en fait au nombre N, de blocs mémoire du codeur plus
le bloc d’entrée.
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codeur. Ainsi, sur la figure 4.2, 22! branches paralléles existent. Ces branches paralléles
disparaissent donc lorsque tous les bits en entrée du modulateur MCT sont codés.

Cherchons maintenant & associer, & chaque transition, un symbole de la constellation
de maniére 4 maximiser la distance euclidienne minimale dﬁ?b entre deux chemins quel-
conques distincts du treillis. La distance euclidienne entre deux séquences x = [z!, 22,...,
zllet % = [#1, 22,..., #¥] divergeant & I'instant [ = 1 (20 = 20 et ' # 2!) et convergeant
alinstant [ = L+ 1 (z¥ # 2% et 28*! = £L71) est 1a somme des distances euclidiennes
entre chaque symbole ! et 2, 1 <1 < L. Il s’agit par exemple des chemins 1 et 2 de la

figure 4.2 avec 1 <[ < 3. De fagon générale, elle s’écrit :

di(x%) =) di(z' g (4.2)
=1

Pour maximiser cette distance dé (x,%X) pour toutes les paires de chemins possibles,
Ungerboeck a élaboré une méthode de partitionnement des constellations (« set partitio-
ning method ») couplée a des régles de construction du treillis [Ung87|. La figure 4.3 est
une illustration du partitionnement de la modulation 8-PSK selon la méthode d’Unger-
boeck. La technique consiste en fait & découper successivement la constellation M -aire
en 2, 4, 8... sous-ensembles de sorte que les M/2, M/4, M/8... éléments de chaque
sous-ensemble soient de plus en plus éloignés en termes de distance euclidienne.

Fi1G. 4.3 — « Set partitionning method » appliquée a la 8-PSK

Comme le présente l'exemple de la figure 4.3, le sous-ensemble & utiliser & chaque
instant [ est déterminé par les bits b, 0 < i < Np; en sortie du codeur (cf. figure 4.1). On
vérifie bien que les distances minimales, A;, entre les éléments de chaque sous-ensemble
augmentent avec le niveau de partitionnement comme le veut la méthode.
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En résumé, les régles & imposer au treillis proposées par Ungerboeck sont alors les
suivantes [Ung87]:

e Tous les signaux sont utilisés avec la méme probabilité (régle de symétrie du treillis),

e Les branches paralléles sont associées & des signaux appartenant au méme sous-
ensemble de plus petite taille ot 1a distance euclidienne minimale entre les symboles
est maximale, noté C; figure 4.3,

e Les branches partant ou arrivant & un méme état sont associées a des signaux

appartenant au méme sous-ensemble de niveau de partitionnement juste supérieur,
noté B; figure 4.3.

En appliquant ’ensemble de ces régles, on obtient les meilleures constructions pour
des MCT. On peut alors compléter le treillis de la figure 4.2 pour finalement obtenir le
treillis présenté figure 4.4. A gauche du treillis sont indiqués les symboles pouvant étre

émis de chaque noeud de départ. Le premier symbole dans chaque accolade {---} est &
associer & la premiére branche supérieure partant du noeud correspondant.

{$0,$4,$2,$6}

{$1,$55$37$7}

{z2,x6,20,24}

{$3,$7a$17$5}

FiG. 4.4 — Treillis a 4 états de la MCT-8PSK

D’aprés le partitionnement effectué figure 4.3 et les différentes distances Ag, A1, Ag,
on détermine facilement la distance libre dﬁgb de la modulation codée. En effet, on vérifie
que la distance euclidienne minimale entre deux chemins distincts quelconques correspond,
dans ce cas, a la distance séparant deux chemins liés & deux branches paralléles (les deux
branches associées aux signaux zg et z4 par exemple). Par définition, cette distance est
donc la distance libre de la modulation codée. Elle vaut :

dff, = di(z0,74) = Ao

Puisque nous avons affaire ici & une modulation de phase, '’extension de la constellation
ne nécessite aucune augmentation de la puissance moyenne. Donc, P, = P, et le gain
asymptotique par rapport & la modulation 4-PSK non-codée de référence de distance
euclidienne minimale A; est égal a:

10log(A%/A2) = 10log(2A%/A2) = 3dB
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Il est intéressant de noter que dans cet exemple, la distance libre dﬁ?b est inférieure a
la distance séparant tous les couples de chemins de longueur L > 1 (qui ne correspondent
donc pas & des branches paralléles). En effet, prenons le cas de deux chemins dans le
treillis divergeant du noeud [00] & l'instant [ = 1 et reconvergeant en ce méme noeud a
un instant [ > 2. On voit facilement que la distance séparant ces deux chemins est bornée
par:

df (x,%) > dj(z0,2) + df(z0,m6) = 242

Finalement, on comprend qu’en supprimant les transitions paralléles, on augmente la
distance libre dﬁ?b de la modulation codée.

Représentation et structure du codeur convolutif associé & une MCT

Classiquement, 'opération de codage convolutif est réalisée grace & une structure
composée de registres a décalage placés en cascade. Les Np; bits & coder sont placés
en entrée du codeur, et il y a autant de sorties que de bits b nécessaires a la sélection
d’un sous-ensemble. Habituellement deux types de représentations sont utilisées, & savoir
la représentation analytique ou polynémiale. Dans la suite de 1’étude, nous utiliserons
systématiquement cette derniére.

Les codeurs convolutifs peuvent étre construits selon différentes structures. On dis-
tingue tout d’abord les codes systématiques, notés CS, qui recopient les bits d’entrée
sur la sortie et ajoutent des bits de redondance, puis les codes non-systématiques,
notés CNS, et enfin les codes récursifs systématiques, notés CRS, qui possédent une
boucle de rétroaction. Il peut parfois étre intéressant de passer d’une structure de codeur
non-systématique a une structure systématique qui est nécessairement récursive [Thi93].
Les structures CNS offrent de meilleures performances que les structures Cs sauf pour de
faibles RSB. Ceci s’explique par le fait que dans le cas d’'un codeur systématique, les bits
d’entrée sont inchangés & la sortie du codeur. En conséquence, un codeur Cs ne peut géné-
rer un code catastrophique, car un nombre fini de données erronées a ’entrée du décodeur
de Viterbi, ne produira jamais un nombre infini d’erreurs de décodage.

La structure CNS qui présente de meilleures performances a fort RSB est la structure
de codeur qui est employée dans le cas des modulations codées temps-espace comme nous
allons le voir dans la suite.

4.2.3 Etude des performances des modulations codées en treillis
4.2.3.1 Performances dans un canal Gaussien

D’apres les calculs de performances des MCT rappelés en annexe C, a fort RSB, la
probabilité d’erreur peut alors s’écrire :

o Ng, diib )
P.(%) =~ —Hiberfc 4.3
( ) 2 (\/g On ( )
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Il est supposé ici que lorsque le RSB est suffisamment élevé, la seconde distance est consi-
dérée suffisamment grande devant dj;;, pour pouvoir ne prendre en compte que le premier
terme de la série: la fonction erfc étant fortement décroissante, les termes d’ordre supé-
rieur peuvent étre négligés. Il apparait alors clairement que la maximisation de la distance
libre dj;, entre deux séquences quelconques du code minimise la probabilité P.(%). Ceci
nous conduit donc & construire des MCT dont la distance libre est la plus grande possible.

4.2.3.2 Performances dans un canal 4 évanouissements

Notons dg(x,%) la distance de Hamming entre les séquences de symboles x et X,
i.e. le nombre de durées symboles pendant lesquelles |z! — Z!| # 0 (voir figure C.1, Annexe
C.2). On a alors:

-1

L dy (%,%)
Px—%) < | [] 1ot - &P (?) " (4.4)
Ry

On définit alors la distance produit d3(x,%) comme le produit du carré des distances
euclidiennes entre les symboles différents de deux séquences, soit (voir figure C.1):

L
di(xx) = [] Ia' - 3" (4.5)

La probabilité d’erreur par paire s’écrit finalement comme suit :

—dm (x,%)
sy 0 1o

P(x — %) < (d3(x%)) " (T

Les MCT SISO : un cas particulier des sTTCM

Si 'on compare ces résultats avec ceux obtenus avec des codes temps-espace dans le
cas MIMO, on retrouve ces mémes paramétres de « facteur de diversité » et de « distance
produit » au nombre prés de dimensions des symboles. En effet, la distance produit définie
par l'équation (2.39) dans le cas MIMO se réduit, dans le cas SISO, a:

':]n

@ xX) = [T (' —#') = df(x%)  quand Ny =1 (4.7)

I=1,
ol £at

et le facteur NN,. dI({N‘)(X,X) se réduit & dy(x,%) lorsque N; = N, = 1 sachant que le mot
de code temps-espace représenté par la matrice X de taille V; x L se réduit, dans le cas
SISO, & un mot de code représenté par un vecteur ligne de taille L.

Les résultats exposés au chapitre 2 sont donc une généralisation de ce qui a été fait en
s1s0. On constate ’amélioration en termes de distance produit et de facteur de diversité
que peut apporter une technique MIMO.
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A partir de ce résultat, nous allons rappeler les critéres de choix pour les codes en
treillis dans un canal de type Rayleigh. On remarque que la distance libre dj;, n’apparait
plus dans ’équation, ce qui implique que les critéres d’optimisation des performances vont
reposer sur d’autres paramétres, comme le laisse déja supposer la forme de I’équation (4.6).

4.2.3.3 Critéres d’optimisation des MCT
Optimisation sur canal gaussien

D’apres les calculs de la probabilité d’événement d’erreur, on en déduit le résultat
suivant :

e Sur canal gaussien, 'optimisation consiste & maximiser la distance libre dj,,
i.e. la distance euclidienne minimale du code.

On s’apercoit ici que 'un des parameétres-clés utilisé pour Poptimisation des performances
sur canal gaussien dans le cas SISO est la distance euclidienne minimale entre les séquences
codées, paramétre que I’on appelle distance libre d,. Le rapprochement que I’on peut faire
avec ’étude des modulations codées MIMO est immédiat. Nous avons vu qu’en MIMO, sur
canal & évanouissements lorsque le nombre d’antennes, ¢.e. le nombre de canaux indépen-
dants, est suffisamment grand, la distance euclidienne minimale entre les séquences codées
est aussi un critére déterminant pour ’optimisation des codes temps-espace. Finalement,
le critére de la trace présenté au paragraphe 2.4.5 est une généralisation du critére de la
distance libre utilisé dans le cas s150. La distance libre pour des séquences de symboles &

. . on 7(Ne)?
N; dimensions est notée dl(ib‘) .

Optimisation sur canal de Rayleigh

D’aprés ’étude sur le treillis qui a été faite au paragraphe 4.2.2, nous savons que les
événements d’erreurs peuvent correspondre & des séquences de longueur L = 1, c’est le cas
des transitions paralléles, ou des séquences de longueur L > 1. Ainsi, la probabilité P,(Z)
décrite en annexe C.2 par ’equation (C.10) peut étre approximée par ’expression [Hel92]:

P.(2) ~ NePc + N Py (4.8)
avec

~ Pg¢, terme dominant de la probabilité P.(%) pour les événements d’erreurs de lon-
gueur L =1 (transitions paralléles),

— Py, terme dominant de la probabilité P.(Z) pour les événements d’erreurs de lon-
gueur L > 1 (transitions non-paralléles),

— N¢, Nj, nombre moyen de couples de chemins qui conduisent & une probabilité
P, (%) égale respectivement a Pc et Pr.

Le terme dominant dans chaque cas correspond a la plus grande probabilité d’erreur
par paire définie pour des séquences d’erreur de longueur L = 1 et L > 1, i.e. pour laquelle
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la distance de Hamming et la distance produit sont minimales. Dans le cas des transitions
paralléles, la distance de Hamming vaut naturellement 1, puisqu’un seul symbole entre les
2 séquences est différent, et la distance produit minimale est égale & A = |z! — 2!|. Cette
derniére correspond a la distance euclidienne minimale dg,_,  entre les branches paralléles
du treillis. On a alors: A

" RSB-dZ

‘min

Pc (4.9)

Pour L > 1, définissons dg,,, comme la plus petite distance euclidienne sur I’ensemble
des séquences d’erreur de longueur L > 1 et dﬁmin comme la distance produit entre les

deux séquences de distance de Hamming dy_, . On a alors:

(R_SB) - dein
Pr = 427 (4.10)
dein
Finalement, la probabilité d’événement d’erreur va s’écrire :
4 (52) o
P,(%) =~ N, N 4.11

— N¢ est le nombre moyen de branches paralléles ayant la plus petite distance eucli-
dienne d%min

— Nt est le nombre moyen de couples de chemins dont la distance de Hamming dg_;_
est la plus courte et la distance produit dﬁmin la plus faible

On vérifie bien que la formule (4.11) constitue un cas particulier de '’expression (2.47) en
prenant N; = N, = 1. En effet, au contraire des autres codes qui sont construits dans le
domaine binaire, les MCT sont construites, de fagon analogue aux codes temps-espace &
partir de symboles de modulation.

La distance de Hamming minimale dp,_, est encore appelée longueur effective du
code, ou, plus couramment, facteur de diversité Fj; en raison de sa contribution a
l’exposant dans ’expression (4.10), qui détermine ainsi en échelle logarithmique, la pente
de I'asymptote a fort RSB de la courbe de taux d’erreur, soit encore la diversité offerte
par le systéme. On peut montrer [Hel92| que cette valeur posséde une borne supérieure
telle que:

N,
F, = —”J+1 4.12
o = | (4.12)

ol, N, est le nombre de registres? a décalage du codeur, Nj; le nombre de bits d’infor-
mation & coder et |-| représente la partie entiére inférieure. La distance produit, quant

2. Un registre est un ensemble de blocs mémoires comportant chacun Np; bits d’information.
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a elle, correspond au gain de codage car elle provoque un décalage en abscisse en échelle
logarithmique.

Correspondance entre le facteur de diversité d’une McCT et son treillis

Le facteur de diversité Fy correspond au nombre minimal de symboles différents générés
par deux chemins différents entre I'instant ou ils divergent et I'instant ou ils convergent. Il
est borné par le facteur de diversité maximale Fy___, qui est égal au nombre de branches
de la plus petite maille du treillis, 7.e. le nombre minimal de durées symboles pendant
lesquelles deux chemins divergent. On remarque que lorsque le nombre de bits & coder
augmente, le nombre de branches partant de chaque noeud augmente, ce qui entraine une
fermeture plus rapide de la maille et donc une diversité plus faible. Quel que soit le noeud
de départ, on a besoin de []J:—;] + 1 durées symboles pour converger vers I’état de référence

(chemin nul).

On en déduit alors immédiatement les conditions de construction d’'une MCT optimisée
pour minimiser la probabilité d’erreur sur un canal de Rayleigh :

e le treillis ne doit pas comporter de branches paralléles, donc tous les bits en entrée
doivent étre codés (dans ce cas N¢ = 0),

o la distance de Hamming minimale du code dg_, , ou facteur de diversité Fy, doit étre

prise la plus grande possible, car le terme (%)%H‘“i" décroit exponentiellement

avec dp, ;.. On cherchera donc & maximiser Fy_, . Pour une complexité donnée,
caractérisée par une valeur de N, fixée, cela revient & minimiser Ny;. Autrement
dit, la plus petite maille du treillis doit étre la plus grande possible, ce qui signifie

que sa fermeture doit étre réalisée le plus tard possible.

e Dans un second temps, la distance produit dﬁmin doit étre maximisée, car la pro-
babilité d’erreur est inversement proportionnelle a ce terme. On note que ce point
rejoint I'idée de maximisation de la distance libre.

Cependant, il faut souligner que ces conclusions ne sont valables que si la seconde
distance produit est suffissamment grande devant df. En effet, les approximations faites
ne prennent en considération dans les calculs que les termes dits « prépondérants ». Ceci
suppose donc que les termes intervenants au second ordre ont une influence limitée sur le
résultat final, ce qui n’est pas toujours le cas.

4.3 Application des modulations codées en treillis au canal
MIMO

4.3.1 Principe général

Dans [TSC98|, Tarokh propose la construction de modulations codées en treillis temps-
espace qui permettent d’exploiter notamment la diversité spatiale offerte par un systéme
MIMO N; x N,. Le systéme qu’il décrit est une simple extension & N; dimensions (N
antennes d’émission) des systémes classiques de modulations codées en treillis: chaque
antenne émet & un instant donné un symbole de modulation qui dépend a la fois des
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symboles précédents émis sur la méme antenne et des symboles émis sur les Ny — 1 autres
antennes. On a donc une corrélation entre symboles qui s’opére dans ’espace et le temps.
De plus, 'opération de décodage des STTCM ne nécessite qu'une seule antenne en récep-
tion.

On procéde alors, comme pour tout codage convolutif SIS0, a 1’élaboration d’un dia-
gramme en treillis pour représenter I’évolution dans le temps de 1’état du codeur et des
signaux émis en fonction des bits & transmettre. Les noeuds du treillis correspondent aux
différents états pris par le codeur convolutif et les branches sont associées aux différents
symboles & émettre. De maniére générale, le nombre de branches arrivant ou partant
d’un état du codeur est associé au nombre de bits d’information & transmettre. Soit N
ce nombre de bits, on aura 2™ branches au départ et a l’arrivée de chaque noeud. Le
nombre d’états et donc de noeuds du treillis dépend quant & lui de la taille de mémoire
N, du codeur et du nombre N; de bits en entrée du codeur, tout comme dans le cas
des codeurs SISO : le nombre de noeuds & chaque instant { est de 2VMo1. Or dans le cas
des STTCM, tous les bits d’'information sont codés (N, = Np;) sans introduire de bits de
redondance sur chacune des antennes: & notre connaissance, le rendement des modula-
tions STTCM, aujourd’hui publiées, est donc unitaire du fait que le nombre N, d’éléments
binaires entrant dans le codeur a chaque durée symbole est égal au nombre d’éléments
binaires transmis par chaque symbole de modulation. Enfin, le nombre de symboles par
branche est N, puisque 1 symbole est émis au niveau de chacune des N; antennes de
transmission. Ainsi, & chaque transition du treillis sont associés N; symboles émis par les
N; antennes.

Un exemple de treillis est donné figure 4.5 pour une STTCM & Ny = 2 antennes d’émis-
sion utilisant une constellation QPSK et transmettant N, = 2 bits d’information par durée
symbole. On vérifie que l'on a bien 2" = 4 branches au départ de chaque noeud, et
2 symboles associés a chaque branche (1 symbole par antenne). Les différents symboles
associés a chaque branche sont en effet indiqués sur la gauche du treillis. Pour chaque
noeud, le premier couple de symboles correspond aux symboles & émettre associés a la
premiére transition en partant du haut, le second couple est associé a la transition juste
inférieure, etc. Pour chaque couple, le premier symbole est émis par I’antenne 1, le second
par 'antenne 2. Par exemple, le passage du noeud [00] au noeud [10] entrainera I’émission
des symboles zg sur I’antenne 1, et xo sur 'antenne 2. Les symboles z; sont ceux de la
constellation QPSK présentée sur cette méme figure.

{Io$0,$0$1,$0$2,$0$3} 00
{r120,2121,21%2,71 73} 01 T zo
{m2m0,7271,2272,2023} 10 2 ”
{z3z0,2371,2372,2373} 11

F1G. 4.5 — Exemple de treillis d’une STTCM QPSK a /4 états, 2 bits/s/Hz
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En outre, Tarokh propose ’appellation r A -STTCM pour désigner une modulation codée
en treillis temps-espace dont le rang de la matrice A des distances est ra (chapitre 2).
Ainsi, une modulation congue pour une transmission sur N; antennes dont le critére du
rang est vérifié sera appelée N;-STTCM.

4.3.2 La construction du treillis, cas Ny = 2

Dans [TSC98|, Tarokh propose une méthode d’association entre les symboles & émettre
et les branches du treillis pour 'obtention d’un facteur de diversité maximal dans le cas
des canaux a évanouissements lents et pour des transmissions sur deux antennes.
Autrement dit, cette méthode permet de respecter le critére du rang pour N; = 2. Pour
comprendre la démarche, il suffit de rappeler que pour N; = 2 antennes d’émission, sur
des canaux a évanouissements lents, le rang de la matrice B doit étre plein, i.e. égal a
N; = 2, quelle que soit la paire de séquences de symboles X et X. En d’autres termes, si
au moins 2 colonnes de B sont non nulles et linéairements indépendantes, alors B est de

rang plein. La matrice B s’écrit comme suit :

-1 1 22 _ .2 ~L _ L

S s T{—xy T{—x{ ... ... I —=
BXX)=X-X=|"1 O N (4.13)

Tyg—1y Z5—2x5 ... ... Iy —xj

Prenons deux chemins dans le treillis correspondant a des séquences de symboles X et
X qui divergent au temps l1 et convergent & lo + 1 # [1. On peut affirmer que les vecteurs
(xh —x!) et (%2 —x2) sont non nuls. Imposer & B un rang de 2, revient alors & imposer &
ces vecteurs d’étre linéairement indépendants, puisqu’ils représentent deux colonnes de B.
Ceci est vérifié en particulier si 2! — 2!t =22 — 22 =0, 2% — 2l £0et 22 — 22 #0.

De ces remarques, on déduit alors les régles qu’il faut appliquer au treillis pour assurer
une diversité maximale dans le cas de 2 antennes d’émission :

e Les branches partant d’'un méme état doivent étre associées & des symboles dif-
férents pour la deuxiéme antenne,

e Les branches arrivant & un méme état doivent étre associées & des symboles
différents pour la premiére antenne.

L’exemple du treillis présenté figure 4.5 vérifie ce critére. On remarque en effet que
pour I'état de départ du codeur [00], tous les symboles associés a la deuxiéme antenne pour
chaque branche sont différents : zozo,2071,2022,7023. A l'inverse, les branches arrivant &
ce méme noeud différent pour le premier symbole: zozo,z170,2220,Z3%0-

Dans [GFK98], Grimm montre, a ’aide de contre-exemples, que ces régles de construc-
tion sont une condition nécessaire mais non-suffisante pour ’obtention d’une matrice B
de rang plein. Il compléte alors les régles:

e Les branches partant d’'un méme état doivent étre associées & des symboles dif-
férents pour la deuxiéme antenne et des symboles égaux pour la premiére
antenne,
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e Les branches arrivant & un méme état doivent étre associées & des symboles
différents pour la premiére antenne et des symboles égaux pour la deuxiéme.

A nouveau le treillis de la figure 4.5, proposé a ’origine par Tarokh, vérifie les critéres
ci-dessus méme si ces derniers n’ont pas été clairement explicités par lui. Un raisonne-
ment identique peut étre envisagé pour un nombre supérieur d’antennes d’émission, mais
I'analyse devient rapidement trés complexe. Il faut par ailleurs noter que cette méthode
de construction ne traite aucunement du probléme de l'optimisation du gain de codage.
C’est pourquoi nous verrons que les auteurs se sont trés vite tournés vers des algorithmes
de recherches systématiques de codes.

L’absence de branches paralléles dans les treillis des sTTCM

Il est & noter que les branches paralléles, présentes lorsqu’une partie seulement des bits
d’entrée sont codés, ne sont pas autorisées pour la construction des treillis temps-espace
tels qu’ils sont présentés ici. En effet, si le treillis posséde ce type de transitions, alors
cela signifie que deux chemins différent pour une seule durée symbole ce qui implique
que la matrice B peut posséder une seule colonne non nulle. La conclusion est rapide:
le rang de B n’est pas maximal et la diversité n’est pas optimisée. Il faut donc éviter la
formation de ces branches, et faire participer tous les bits d’information au codage. Ceci
est valable pour les deux types de canaux puisque le nombre de colonnes de B non nulles
est équivalent & la distance de Hamming d(;) (V¢ = 2) entre deux séquences et que cette
distance conditionne la diversité dans les deux cas.

4.3.3 Structure du codeur convolutif temps-espace

De méme que pour le codage convolutif classique, le systéme & mettre en place pour
réaliser 'opération de codage en temps et en espace est basé sur l'utilisation de registres
& décalage a ’entrée desquels les bits d’information & coder sont présentés. Le nombre
de sorties du codeur est bien str plus important que pour un codeur SISO, puisqu’il faut

maintenant fournir autant de symboles qu’il y a d’antennes d’émission.

Un codeur convolutif temps-espace général est donné figure 4.6 pour la génération, en
paralléle, de N; symboles de modulation. Les parameétres multiplicatifs gf permettent de
pondérer chaque branche. L’indice ¢ permet de repérer le numéro de I’antenne, tandis que
I'indice g correspond & la bascule concernée. Cet indice ¢ varie de 0 & Np(N, +1) — 1, avec
Ny le nombre de bits en entrée du codeur et N, le nombre de blocs mémoire de celui-ci. Si
la constellation utilisée est de taille 2M alors les coefficients gf sont définis sur un corps
algébrique fini de taille 2™ (ou ensemble Zqu). La somme effectuée sur chaque sortie est
donc définie modulo 2M.

Il est possible d’exprimer les signaux générés en sortie du codeur sous forme d’une
équation faisant intervenir ces coefficients gf. La forme générale de 1’équation donnant le
symbole z& émis sur la #™® antenne au temps I, en référence au codeur de la figure 4.6,

est la suivante:
Ny—1 N,

o= Y D b0 le=nyuri (4.14)

=0 u=0



170 Les modulations temps-espace codées en treillis : STTCM
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Fi1G. 4.6 — Codeur temps-espace convolutif général

De maniére globale, I’ensemble des symboles générés a chaque durée symbole peut étre
regroupé en une seule équation :

! q
T 91
ohp | L 9%
— l—u
Pl (19
l. =0 u=0 q
TNy IN, g=Npu+i

Le probléme ici est de pouvoir extraire cette équation a partir d’un treillis donné.
Pour cela, on utilise ’algorithme de Mazo-Calderbank [CM87]| proposé a l’origine pour les
MCT en SISO, qui permet & partir de la description compléte du diagramme en treillis de
déduire les équations algébriques du type (4.14).

A ce stade, il est intéressant de faire le paralléle entre la complexité du codeur et la

)

distance de Hamming minimale dg:fntin entre deux séquences de symboles. Comme dans
le cas des codeurs SISO, cette distance est égale au nombre minimal de symboles générés
différents pour deux chemins quelconques du treillis qui divergent & un instant [; et
reconvergent & l'instant lo. Par extension au cas SISO, elle est donc inférieure au nombre
minimum de branches de la plus petite maille du treillis, appelé facteur de diversité
maximum d’une STTCM Fy, __ (cf paragraphe 4.2.3.3). On comprend que ce facteur
ne dépend aucunement du nombre d’antennes. Il est au contraire directement lié & la
complexité du codeur et vaut, comme dans le cas SISO:

N, N,
Fy =|=L2l+1<|=2|+1 4.1
e = |32 #1232+ (4.16)

ou | -| représente la partie entiére inférieure, N, le nombre de registres du codeur, N = Npy;
(Np2 = 0) puisque tous les bits d’information sont codés pour éviter les branches paralléles.
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Il est alors immédiat que, pour respecter le critére du rang dans le cas d’'une modulation
& N; antennes d’émission, i.e. imposer dg:il > N, il faut assurer une certaine taille au
codeur. Par exemple, le codeur & 2 bits d’entrée correspondant & une 4-STTCM (diversité
de 4) devra comporter au minimum N, = 6 registres, soit N, = %: = 3 blocs mémoire si
on associe un bloc mémoire & chaque groupe de IV, bits. De maniére générale, le codeur

d’une N;-STTCM doit comporter au minimum (Ny — 1) blocs mémoire.

De méme, puisque le rang ra maximal est égal & min{/N;,Fy__ }, on peut exprimer
le rang maximum atteignable en fonction de la longueur effective du code ou facteur de
diversité maximal :

ra < min{Nt,[%J +1} (4.17)

Ainsi, obtenir un rang maximal n’est pas toujours possible & cause de la structure en
treillis. Comme l'indique le tableau 4.1, les modulations STTCM atteignant la diversité
spatiale maximale quel que soit le nombre d’états du codeur ne sont possibles que pour
Ny =2.

TAB. 4.1 — Valeurs mazimales atteintes par le rang des STTCM pour un nombre d’états
donné

‘Nombred’étatsHNt:2 Ny=3 | Ny=4 | Nn=5| Ny >6

4 2 2 2 2 2
8 2 2 2 2 2
16 2 3 3 3 3
32 2 3 3 3 3
64 2 3 4 4 4

4.3.4 Formalisme de représentation

De plus en plus souvent, les auteurs donnent directement les équations algébriques
pour les modulations codées qu’ils utilisent, mais le formalisme change d’un auteur a
I'autre ce qui peut entrainer un certain nombre de confusions et d’erreurs. Une de nos
contributions dans ce travail a consisté & chercher & uniformiser les représentations des
différents codes. C’est pourquoi nous nous proposons maintenant d’expliciter clairement le
formalisme que nous avons choisi d’adopter et qui repose sur la notation polyndmiale. Nous
allons utiliser cette notation par la suite pour décrire la structure des codeurs temps-espace
de la méme maniére qu’elle est utilisée dans le cadre des MCT S1SO. Cette uniformisation
sous forme polyndmiale des représentations des modulations STTCM, la construction de
la chaine de communication numérique nécessaire a leur simulation et 1’évaluation des
performances des STTCM existant jusqu’alors dans la littérature ont fait 'objet du stage
de fin d’étude de Matthieu Crussiére, étudiant & I'INSA de Rennes encadré par moi-méme
et Jean-Francois Hélard [Cru02]. Les résultats obtenus ont par la suite donné lieu & une
communication internationale [CAHO03].
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Donnons un exemple de modulation codée temps-espace proposée & ’origine par Ta-
rokh dans [TSC98]. Il s’agit d'une 2-STTCM-QPSK a 32 états. Tarokh donne le treillis de
cette modulation codée accompagné directement de 1’équation analytique correspon-
dante [TSC98|. 11 s’agit de ’équation suivante dont on rappelle que I’addition est définie
modulo 22 = 4:

(iﬁ;): 553-(3>+b62-(§>+b‘12-(g)+bél-<§) ws)
(1) +he(3)+4-(1) |

1 2 1

Le schéma du codeur convolutif temps-espace correspondant & cette équation est re-
présenté figure 4.7. Il comporte naturellement 2 signaux de sortie qui peuvent prendre les
valeurs {0,1,2,3} permettant de sélectionner les symboles {zg,z1,22,23}. La séquence de
bits b = {b;} est introduite dans le codeur, le bit de poids fort by, 1 en téte. Cet exemple
de codeur met en évidence que le nombre d’états du codeur est calculé a partir des bits
présents en mémoire et intervenant dans la génération des symboles en sortie. Ainsi, le
bit de poids faible bf)_?’ n’intervient pas dans I’état du codeur comme on peut le constater
sur la figure 4.7 & travers ’absence de branche reliant le bloc mémoire le contenant et
les symboles générés. Seuls 5 bits en mémoire au maximum interviennent avec les deux
bits d’entrée dans la génération des symboles en sortie. L’état du codeur est donc égal a
25 = 32 états. Le nombre d’états effectifs est donc inférieur au nombre d’états possibles
qui est égal & 2V*No_ D’aprés I'expression générale (4.14) des symboles émis, I’expression
du symbole z! émis par I’antenne 1 & l'instant [ est donnée par:

ot = b g + b g} + b Zgl + 0L %g) + bt 3] (4.19)

x2 [x1 X3 [Xx2 X2

b= {bl} bl_l bl_] . bl_Q bl—Q bl—S bl—3
0 |Y1 0 |“1 0 ["1

=
v

x2 [x1 X2 x1 x3 X2

o

F1G. 4.7 — Exemple de codeur temps-espace convolutif a 32 états
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Certains auteurs préférent une représentation matricielle a ’équation analytique.
Les conventions sur la construction de ces matrices ne sont pas fixées si bien que ’on trouve
différentes notations pour un méme codeur selon les articles. Un exemple de matrice pour
le codeur ci-dessus est le suivant :

G_[20‘23‘12‘00} — xf
- l
2003|1212 — b (4.20)
T T T T
1-3 1-2 1-1 !

Dans cette représentation matricielle, les coefficients sont rangés de l'indice (I — 3) a
I'indice () en partant de la gauche vers la droite, en alternant respectivement les bits by
et bg. Chaque ligne correspond & une antenne d’émission. On peut trouver bon nombre
de variantes & cette représentation dans la littérature et il n’existe pas de convention
établie. Dans [GW00], Gozali propose d’appliquer 1’algorithme de Calderbank-Mazo aux
STTCM pour générer leur représentation analytique & partir de leur treillis et d’utiliser ces
représentations analytiques pour générer ensuite leurs matrices génératrices.

Pour notre part, nous allons étendre le principe utilisé pour le codage convolutif clas-
sique et représenter la structure du codeur sous forme de polynémes écrits en base octale
(représentation polynémiale). On utilisera un polynoéme pour décrire ’emplacement
des branches du codeur pour chaque type de branche (branche “x2”, “x3” ...) et pour
chaque antenne. Par exemple, pour le codeur représenté figure 4.7, le polynéme corres-
pondant aux branches “x2” est le suivant pour 'antenne 1:

g”? = [00100101]pinaire = 45octale (4.21)
Finalement le codeur complet aura donc pour polynémes :

Antenne 1 ¢*X' =20 ¢*2=45 g¢*3=10
Antenne 2 ¢*! =120 ¢*2=241 ¢*3 =10 (4.22)

Ces polyndmes devront étre calculés selon la technique de modulation utilisée,? le
nombre d’états de la constellation, et le nombre d’états du codeur utilisé. Puisqu’ils sont
assignés a chacune des antennes de transmission et sont donc indépendants d’une antenne
a l'autre, les symboles transmis sont corrélés en temps sur la longueur de la trame L
par 'intermédiaire des bits présents en mémoire et a I’entrée du codeur alors qu’ils sont
corrélés en espace uniquement par les bits présents & ’entrée du codeur. Notons aussi
qu’il est possible de décoder toute modulation STTCM par un simple décodeur MCT SISO
4 condition de transmettre sur l'une des antennes le mot de code 0 et d’appliquer dans le
décodeur le polynéme générateur utilisé sur ’autre antenne. Les polyndémes des différentes
modulations STTCM étudiées sont présentés en annexe D.

3. L’addition est définie pour cet exemple modulo 4 ou modulo M, de fagon plus générale, dans le cas
d’une utilisation de constellation & M points.
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4.4 Codes proposés dans la littérature

4.4.1 Evanouissements lents

La premiére partie des simulations, visant a valider le fonctionnement de nos algo-
rithmes, a porté sur le taux d’erreur trame (TET) obtenu avec quatre des codes proposés
par Tarokh dans [TSC98| sur un canal de Rayleigh & évanouissements lents. Celui-ci cor-
respond & un canal qui est constant sur la longueur de la trame émise et varie d’'une trame
a l'autre. En effet, la littérature propose presque uniquement des résultats de simulation
de taux d’erreur trame pour des canaux & évanouissements lents. Une trame de symboles
QPSK sera considérée comme fausse si au moins 1 bit est erroné. La longueur L de la
trame est fixée égale a 130 symboles ce qui correspond & la longueur prise & ’origine par
Naguib et Tarokh [NTSC98| dans le cadre du standard cellulaire américain 15-136. Nous
rappelons que le codage spatio-temporel est introduit a 'intérieur de chaque trame sans
introduire de corrélation entre les trames ce qui explique que les courbes de résultats sont
présentés en terme de TET. Pour avoir une décorrélation entre les trames, le codeur doit
se trouver dans 1’état 0 en début et en fin de chaque trame : des séquences de 0 sont trans-
mises entre chaque trame pour ramener le codeur vers I'état 0. De facon analogue aux
résultats présentés dans la littérature, nous rappelons que les résultats de simulation sont
présentés, sauf mention contraire, en fonction du RSB par antenne de réception ou rap-
port E; /Ny, i.e. qu’ils prennent en compte notamment le gain de puissance apporté par
I'utilisation d’antennes multiples en réception sachant que la puissance émise est quant a
elle normalisée selon le nombre d’antennes & 1’émission. Ce gain de puissance apporté par
les antennes de réception est surtout visible sur les courbes de TEB & faible RSB oul I'on
voit un décalage des courbes en 2 X 2 comparativement & celles de 2 x 1 et 1 x 1.

Les codes proposés par Tarokh ont été concus pour des 2-STTCM-QPSK dont la notation
polynémiale est disponible dans le tableau D.1 en annexe. Les résultats pour ces codes sont
présentés figure 4.8 pour 1 et 2 antennes en réception. Les modulations codées proposées
par Tarokh sont essentiellement congues pour respecter le critére du rang et celui du
déterminant, i.e. optimiser respectivement le gain de diversité et le gain de codage sur
des canaux & évanouissements lents. On vérifie bien que le facteur de diversité, i.e. la
pente des courbes a fort RSB, est optimal (critére du rang rempli), qu’il double lorsque
I’on passe du systéme 2 X 1 au systéme 2 X 2, et qu’il reste identique pour les différents
codeurs d’un méme systéme. Le gain de codage, lui, augmente avec la complexité du
codeur (nombre d’états). Afin de constater le gain apporté par l'utilisation de plusieurs
antennes en émission, nous avons ajouté les résultats, sur canal & évanouissements lents,
d’une modulation codée SISO & 4 états. Il apparait de facon trés nette que la pente de
la courbe correspondante & la MCT est la méme que celle du systéme 1 X 1 non codé,
soit 1. Le gain constaté est alors évident. D’autre part, nous avons reporté les résultats
du code d’Alamouti, et I’on s’apercoit que les performances de celui-ci sont comparables
voire légérement meilleures a celles du codeur & 4 états de Tarokh. Par contre, lorsque le
nombre d’états augmente, les codes de Tarokh prennent largement 1’avantage puisque le
code d’Alamouti, au contraire des STTCM a grand nombre d’états, n’apporte pas de gain
de codage.
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T T
Codes de Tarokh
Evanouissements lents
0
Q
£ \
= W Q 4
=10 \_ R 1
:!/ v \0 % >~
4} a <
E K Q \ ~ i
g 7\’ NN
5 —O— 2x1, 4 etats g NN
[3) —O- 2x1, 8 etats \ R N
E.02H o 2x1, 16 etats a2 NG i
5} " .
> —/ 2x1, 32 etats \ & N ]
< —4— 2x2, 4 etats U\ ]
% —@- 2x2, 8 etats ~d
—m— 2x2, 16 etats VERON J
= —w— 2x2, 32 etats \
— - 2x1, Alamouti YRR %
+ 1x1, sans codage X
— — 1x1, MCT 4 etats QN %
X
10’3 ] 1 ] ] \; QN
5 10 15 20 25
RSB par antenne de reception (dB)
10° T T
Codes de Tarokh
K Evanouissements lents
10 =
g
.g 107 4
a
5
0 g
o ~ .
T
X 10° =
=}
3
—O— 2x1, 4 etats
—O— 2x1, 8 etats
" —0— 2x1, 16 etats
10 'F1 —e— 2x2, 4 etats :
—e— 2x2, 8 etats o
—a— 2x2, 16 etats
— — 1x1, MCT 4 etats
=l | I L |

10

A 4

5 10 15

RSB par antenne de reception (dB)

20 25

Fi1G. 4.8 — Performances en TET et TEB des 2-STTCM-QPSK de Tarokh sur canal a éva-
nouissements lents, systémes 2 X 1 et 2 x 2

La deuxiéme étape des simulations consiste a tester les performances des codes en
taux d’erreur binaire (TEB) méme si les codes sont optimisés vis-a-vis de critéres obtenus
4 partir de la borne supérieure de la probabilité par paire et non pas a partir de celle
de la probabilité d’erreur binaire. Nous avons choisi de mener les tests sur ’ensemble
des codes précédents pour des systémes 2 X 1 et 2 x 2. Les performances sont présentées
sur la figure 4.8. On vérifie bien que le passage du taux d’erreur trame au taux d’erreur
binaire ne peut pas étre décrit par une relation de proportionnalité au contraire d’une
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modulation MDP2 sans codage, pour laquelle on peut déduire le taux d’erreur trame a
partir des résultats en taux d’erreur binaire en multipliant par la longueur des trames.
Aucune relation directe ne peut étre dégagée entre les performances en TET et celles
obtenues en TEB puisque les erreurs ne sont pas uniformément réparties dans le flot de
données?. Les courbes de taux d’erreur binaire sur canaux & évanouissements lents pour
un systéme SISO sans codage et une modulation codée en treillis & 4 états ont été ajoutées
afin de constater & la fois le gain de diversité et de codage que nous apportent les codes
de Tarokh a fort RSB. Cependant, il est trés important de noter que pour les systémes
2 x 1, les performances en TEB ne sont pas améliorées lorsque I’'on augmente la taille du
codeur. Pourtant, les performances en taux d’erreur trame avaient montré que le gain de
codage s’accroissait avec le nombre d’états du codeur. Le comportement des codes est donc
totalement différent selon que I’on exprime les résultats en TET ou en TEB. Par ailleurs, a
faible RSB, on constate que les performances en TEB se dégradent, pour un systéme donné,
lorsque le nombre d’états du codeur augmente. En effet, puisque la corrélation introduite
par le codeur augmente, celui-ci est plus sensible aux erreurs de décodage lorsqu’elles
apparaissent et notamment & faible RSB.

15

Capacite de coupure (10%) bits/s/Hz

0 5 10 15 20
RSB par antenne de reception (dB)

F1G. 4.9 — Capacité de coupure & 10 % de différents canauz MIMO

Il est intéressant de comparer les performances obtenues avec ces modulations STTCM
a la limite prévue par le calcul de la capacité MIMO. Nous sommes dans un cas de non-
ergodicité du canal puisque le temps d’observation, soit la trame, est inférieur au temps
de cohérence du canal. Les courbes de capacité & prendre en considération sont donc les
courbes de capacité de coupure présentées figure 4.9 ol la puissance émise est identique
quel que soit le nombre d’antennes d’émission. Elles sont données pour une probabilité
de 90%. On peut y lire que, la transmission & 2 bits/s/Hz échoue a 10% & un rapport
signal & bruit de 4.5 dB pour un systéme 2 x 2, et de 10.5 dB pour un systeéme 2 x 1.
Les courbes représentées sur la figure 4.8 nous donnent un taux d’erreur trame de 10% a

4. En effet, lorsque le décodeur se « trompe », toute la séquence décodée est fausse. Les erreurs
interviennent par « paquets » & cause de la mémoire introduite par le codage convolutif.
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7.75 dB pour le systéme 2 x 2 4 16 états et 4 13.5 dB pour le systéme 2x 1 & 16 états. Nous
nous situons donc respectivement a 3.25 dB et 3 dB de la limite de la capacité prévue
par Foschini [FG98]. On note que la capacité de coupure prévue pour les canaux SISO
donne une efficacité spectrale de 2 bits/s/Hz pour un RSB de 14.5 dB & une probabilité
de 10%, soit un décalage de 4 dB par rapport au systéme 2 x 1 et de 10 dB par rapport
au systéme 2 x 2. On en conclut que efficacité spectrale est largement augmentée par
I'utilisation des modulations codées sur plusieurs antennes d’émission, ce qui va dans le
sens de 'amélioration de la transmission en voie descendante.

Un grand nombre d’auteurs se sont alors penchés sur la recherche de codes qui pos-
sédent des gains de codage supérieurs a ceux des codes de Tarokh, en respectant en pre-
mier lieu le critére du rang. L’un des premiers & proposer de nouveaux codes est Grimm
[GFK98|. Celui-ci s’intéresse au critére du « Zéro symétrie » (cf. paragraphe 2.4.3). En
basant son étude sur une représentation matricielle particuliére du codeur temps-espace,
Grimm montre que la structure « Zéro symétrie » qui concerne la matrice A se retrouve
dans la matrice génératrice du code. Autrement dit, il prouve que si la matrice génératrice
du code est de type « Zéro symétrie », alors le critére du rang est vérifié (condition suf-
fisante). A partir de ce résultat, Grimm oriente sa recherche systématique et obtient des
codes donnant de meilleurs résultats que ceux de Tarokh. En 2000, Bar6 [BBHO00] engage
a son tour une recherche systématique de codes temps-espace. A 1’aide d’un algorithme
basé sur le calcul du gain de codage, Baro présente un certain nombre de nouveaux codes
dont les performances dépassent celles obtenues par Tarokh. Les modulations 2-STTCM-
QPSK, proposées par Baré [BBH00], sont données en annexe D en notation polynémiale
et leurs performances présentées figure 4.10.

Blum [Blu00], quant a lui, étudie de plus preés le calcul du gain de codage pour des
codes qui atteignent le gain de diversité maximal, et en déduit un encadrement de celui-
ci par une borne supérieure et inférieure. Ces bornes, beaucoup plus simples et rapides
a calculer que la valeur exacte du gain de codage, permettent d’accélérer et d’affiner la
recherche systématique des codes. C’est ainsi que les codes de Blum (figure 4.11) dépasse
les performances annoncées par Bar6 en proposant des codes plus performants, sur canal
& évanouissements lents. Les polynémes des modulations 2-STTCM-QPSK sont également
données en annexe D.

En 2001, Chen [CYVO01] puis Zhou [ZWZCO01] conduisent une recherche de codes a
partir du critére de la trace sur des canaux & évanouissements lents (cf. paragraphe 2.4.5).
Ils montrent, comme le prévoit le critére, qu’a partir d’'un nombre suffisant d’antennes en
émission et en réception (NN, > 3), la trace de la matrice A devient prépondérante
devant le déterminant. Typiquement, pour des codes & 4 états par exemple, il propose des
codes pour lesquels la trace de A est supérieure a celle des codes de Tarokh et Bard, mais
dont le déterminant est plus faible. Les résultats de simulations de ces codes, représentés
figure 4.12, montrent [CA01] qu'ils sont meilleurs que ceux de Tarokh et Bard pour N; = 2
et N, > 1 ce qui prouve dans le cas présent que la trace de A est prépondérante pour
I'optimisation des codes résultants. De plus, on rappelle que le critére de la trace ne
dépend pas du type de canal. Ainsi, a priori, les codes de Chen sont optimaux aussi bien
sur les canaux & évanouissements lents que rapides comme nous allons le vérifier par la
suite.
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10 T
Codes de Baro
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Fia. 4.10 — Performances en TET et TEB des 2-STTCM-QPSK de Bard sur canal a éva-
nouissements lents, systémes 2 x 1 et 2 x 2
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EEREER:
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Fi1G. 4.11 — Performances en TET et TEB des 2-STTCM-QPSK de Blum sur canal & éva-
nouissements lents, systémes 2 x 1 et 2 X 2

Les figures 4.13 et 4.14 permettent quant a elles de comparer les résultats des différents
auteurs pour les codes & 4 états. Le RSB de ces courbes est maintenant calculé de telle
sorte que la puissance recue est normalisée par N, afin de comparer la diversité spatiale
obtenue par une modulation STTCM avec celle obtenue par la technique MRC en SIMO.
Pour un systéme 2 x 1 on se rend compte que les performances sont & peu de choses
prés identiques pour ’ensemble des codes, alors que pour un systéme 2 X 2, on note bien
la progression en performances des codes de Baro, Blum et Chen par rapport & ceux de
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Fia. 4.12 — Performances en TET et TEB des 2-STTCM-QPSK de Chen sur canal a éva-
nouissements lents, systémes 2 x 1 et 2 x 2
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TAB. 4.2 — Valeurs minimales obtenues par les critéres pour des 2-STTCM-QPSK, de rang
mazimal égal a 2, pour 4, 8 et 16 états

4 états 8 états 16 états
Auteurs || detmin | trmin dgxﬁiz d;,l::ﬁi d 1(31:“)12 detmin | trmin d}(;iiig dﬁ}iﬁi d}aﬁfiz detmin | tTmin | d gﬁf d}},:ﬁ)“ ) }91,\:,),2
[TSC98] 4 4 2 4 12 8 12 8 3 16
[BBHOO] 8 6 2 8 12 8 20 12 3 48
[Blu00] 1.37 8 2 16 32 12 3 64
[cYvo1] 4 10 2 24 8 12 8 16 3 128
[FVYO00] 0.69 10 2 24 20 14 3 64
[Zwzcol] | 16 8 2
[Bou03] 8 8 2 | 16 8§ | 14 3 | 9%

Tarokh. Si I’on regarde le tableau 4.25, on constate que le code de Blum présente en effet
un déterminant plus faible mais une trace supérieure a celui de Tarokh. De méme, le code
de Chen [CYVO01], qui est construit sur le critére de la trace et dont la trace égale & 10 est
la plus élevée de celles présentées dans le tableau 4.2, présente des performances similaires
a celles du code de Blum [Blu00] qui obtient une trace de 8. Le critére de la trace permet
donc bien de maximiser le gain de codage lorsque le nombre de canaux NN, est élevé.

On vérifie en outre que les pentes des courbes correspondent bien au facteur de diversité,
Fy, = NyN,, pour chaque systeme.

04

10°

\
=+ 1x1 MRC \
—— 1x1 MCT, 16 st. \
—0— 2x1 Tarokh '
—O0— 2x1 Baro \
—o— 2x1 Blum '
| == 2x1 Chen '
107 4 1x2 MRC b
—4— 2x2 Tarokh !
% 1x4 MRC \
—— 2x2 Baro
—&— 2x2 Blum
—*— 2x2 Chen
= = 1x1 Gauss

Taux d’erreur trame (130 symboles)

I | - - \
5 10 15 20 25

RSB avec Nr antennes de reception (dB)

Fi1G. 4.13 — Performances en TET des différentes 2-STTCM-QPSK a 4 états sur canal a
évanouissements lents, systémes 2 X 1 et 2 X 2

5. Les valeurs en italique correspondent aux valeurs non-fournies dans la littérature et qui ont été
obtenues par une recherche systématique dans [Bou03].
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Fic. 4.15 — Performances en TEB des différentes 2-STTCM-QPSK & /4 états sur canal a
évanouissements rapides, systémes 2 X 1 et 2 x 2
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4.4.2 Evanouissements rapides

Nous avons voulu tester les performances des codes étudiés jusqu’alors, en prenant
I’hypothése d’un canal sans mémoire puisque ces résultats ne sont que rarement présen-
tés dans la littérature. Parmi les codes précédents, seul le code de Chen est censé étre
également optimal pour ce type de canal. Nous avons effectué les simulations pour les
codes de Tarokh, Baro, Blum et Chen & 4 états, figure 4.15, et & 16 états, figure 4.18. Ces
résultats sont présentés uniquement en TEB puisque le TET n’a pas vraiment d’intérét sur
ce type de canaux. De plus, nous avons testé les performances des codes de Firmanto et de
Vucetic [FVY00] issus d’une recherche systématique selon les critéres de la distance et du
produit qui sont les critéres de construction des codes pour des canaux a évanouissements
rapides.

On remarque sur la figure 4.15 que les codes de Firmanto, optimisés pour les canaux
& évanouissements rapides, présentent naturellement les meilleurs résultats. D’autre part,
on remarque que les codes de Chen & 4 états donnent des performances comparables
au code a 4 états proposé par Firmanto et Vucetic. Le code de Chen est donc un code
optimal sur canal sans mémoire, ce que 1'on avait déja affirmé (c¢f. paragraphe 2.4.5). Si

l'on regarde maintenant le tableau 4.2, les paramétres dl(pztif et dgyni qui conditionnent
les performances sur canaux sans mémoire sont particuliérement médiocres pour les codes
de Tarokh et Bar6é. En revanche, le code de Firmanto présente la distance produit la
plus élevée. En ce qui concerne le code de Chen, il a les mémes valeurs de trace et
de distance produit que le code de Firmanto-Vucetic. Ces codes ont donc de bonnes
performances lorsque le nombre d’antennes de réception est élevé, mais également sur les
canaux & évanouissements rapides indépendamment du nombre d’antennes de réception.
Il est donc surprenant que Chen n’ait pas cherché a tester ses codes aussi sur des canaux
de Rayleigh a évanouissements rapides. Ceux-ci dans [CYV01] s’avérent en réalité étre les
plus performants sur ce genre de canaux puisque le critére de la trace est lié indirectement
a celui de la distance produit.

On note figure 4.17 que pour le code de Vucetic-Firmanto qui est optimisé pour les
canaux & évanouissements rapides, ’amélioration des performances est importante lorsque
I'on augmente le nombre d’états du codeur. Comparativement au cas des canaux a éva-
nouissements lents, le gain observé ici est bien plus accentué. Ceci est di aux variations
rapides du canal: en effet, on comprend qu’en augmentant 'interdépendance entre les
symboles dans le temps, les performances seront d’autant meilleures que ces symboles
subissent des atténuations décorrélées dans le temps. Notons que pour faciliter la lecture
des courbes, nous n’avons pas normalisé la puissance regue par N,.

Il est intéressant & présent de comparer les pentes des courbes de performances pour le
code de Vucetic & 16 états pour un systéme 2 X 1 et le code de Tarokh & 4 états pour une
systéme 2 x 2. Rappelons que le gain de puissance en réception n’est pas normalisé par N,
sur cette figure et que 1’on suppose une parfaite décorrélation des processus de Rayleigh
en temps et en espace. On remarque en effet que ces pentes sont identiques, ce qui revient
& dire que 'ordre de diversité est le méme. Dans le cas du code de Tarokh, on sait que la
diversité est de N;NN,, = 4. Pour le code de Vucetic, on peut alors dire que la distance de
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Hamming est égale a 4, puisque le terme de diversité vaut N, dI(iNt) =4, avec N, = 1. Ce

résultat est tout a fait normal puisque le codeur posséde N, = 6 bascules & retard et que le
nombre de bits en entrée du codeur vaut N, = 2. Ainsi dl(th) =F; = ]]:I]—: +1 = 4. Cette

max

remarque nous permet de noter que les performances ne dépendent ici que du nombre
d’états du codeur et non du nombre d’antennes a 1’émission.

10° ¢

T T T T 3
—#— MCT-UP4 canal de Rayleigh [
—— 2x1 Firmanto 8

—a— 2x2 Firmanto
* - MCT-UP4 canal gaussien

10 |

10" E

Taux d’erreur binaire

107

10" E

10°

RSB avec Nr antennes de reception (dB)

FiG. 4.18 — Performances en TEB des différentes 2-STTCM-QPSK & 16 états de Firmanto
sur canal G évanouissements rapides, systémes 2 X 1 et 2 x 2, et de la MCT UP4 d’Un-
gerboeck

A titre indicatif, il est intéressant ici de comparer, sur la figure 4.18, les performances
du code temps-espace & 16 états de Firmanto-Vucetic avec celles d’'une MCT-8PSK & 16
états de rendement 2/3, données a l'origine par Ungerboeck [Ung82] dont les polynomes
générateurs H;(D) de contrdle de parité exprimés en octal sont: Hy = 23, H1(D) = 04,
Hy(D) = 16. Cette MCT dont tous les bits d’information sont codés est un code optimal
pour un canal gaussien mais pas pour des canaux & évanouissements puisqu’il présente
une trés bonne distance euclidienne mais un faible facteur de diversité. En effet, pour la
MCT-SISO, on reléve un taux d’erreur binaire de 107* 4 9 dB pour la transmission de 2
bits utiles par seconde et par Hertz sur canal gaussien, et on note le méme TEB & 10.5 dB
pour la STTCM en systéme 2 X 2, qui permet elle aussi la transmission de 2 bits utiles sur
canal de Rayleigh. Ainsi, on s’apercoit que 1’on se rapproche des performances gaussiennes
en utilisant plusieurs antennes en émission et en réception.
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4.5 Méthode de construction de modulations STTCM

Aprés avoir présenté le principe général des modulations codées en treillis temps-
espace et les codes optimaux de la littérature, nous allons maintenant nous attarder sur
une méthode permettant de construire une base de données contenant des modulations
STTCM ainsi que les valeurs prises par les différents critéres d’optimisation, a savoir la
distance de Hamming, la distance produit, le rang, le déterminant et la trace. Ces codes
sont proposés pour des systémes a /Ny = 2 antennes dont les codeurs sont & 4 ou & 16 états
et générent des symboles QPSK. Ils sont notés sous la forme [4-PSK|-|N; = 2]-[2"V*] avec
N, =2 ou 4. Cette méthode ainsi que la recherche qui a suivi ont été proposées & l'origine
par Stéphane Bougeard dans le cadre de son post-doctorat au sein de I'IETR [Bou03].
Il a ainsi pu retrouver des codes optimaux précédemment publiés dans la littérature et
proposer de nouveaux codes aux performances similaires voire meilleures. Ce travail est
ici briévement décrit car il est directement lié aux études que nous venons de présenter.
En particulier, il utilise la notation polynémiale que nous avons proposée.

4.5.1 Complexité exponentielle d’'une recherche systématique et ex-
haustive

La méthode de construction mise en oeuvre peut étre décomposée en deux étapes
distinctes. Dans un premier temps, nous effectuons une recherche systématique et infor-
matique de toutes les modulations STTCM possibles sans tenir compte des critéres d’op-
timisation. Dans un second temps, nous calculons ’ensemble des critéres d’optimisation
sur la base de données obtenues & 1’étape précédente.

D’apres la structure polynémiale du codeur temps-espace adoptée au paragraphe 4.3.3,
I’étape de recherche systématique et exhaustive consiste & déterminer les N; vecteurs g
de coefficients multiplicateurs associés & chaque antenne d’émission. Essayons maintenant
d’évaluer la complexité d’une telle recherche. Prenons ’exemple d’un code utilisé avec une
constellation QPSK pour N; = 2 antennes d’émission et & 4 états, noté sous forme concise
[QPSK]-[N; = 2]-[22]. Les N; = 2 vecteurs des polynémes générateurs auront donc comme
forme générale:

0 1 2 3
1 91 91 91 9
IR (429
82 92 92 92 92

ot tous les coefficients g/ prennent leurs valeurs dans l'ensemble Z4 = {0, 1, 2, 3}.

Une recherche aveugle de tous les codes [QPSK]-[N; = 2]-[22] conduirait & (4*)? = 65536
combinaisons possibles. En généralisant ce nombre de combinaisons possibles aux codes
[2Mo-pSK]-[N¢]-[27¥], on obtient alors & :

[(20e) N M M combinaisons possibles (4.24)

Le nombre de combinaisons possibles dépend donc de fagon exponentielle du nombre
d’antennes d’émission, du nombre de blocs mémoires et de leur taille. Ainsi, dans le cas
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d’un code [4-PSK]-[N; = 2]-[2"7], le simple fait de passer de 4 états (N, = 2) a 16 états
(N, = 4) conduit & une augmentation du nombre de combinaisons possibles de 65536
a (65536)3/ 2 = 16777216. Cependant, parmi toutes ces combinaisons, on trouvera, par
exemple, un code ayant tous ses coeflicients & 0 et qui n’est pas & proprement parler une
modulation STTCM. Etant donné ’augmentation exponentielle du nombre de combinai-
sons, on comprend alors qu’il est important de définir des régles de construction afin de
diriger la recherche systématique de codes et ainsi éviter les combinaisons inutiles.

Dans [TSC98|, au vu de ses premiers résultats, Tarokh avance que la complexité du
treillis réalisé est directement lié au compromis qui existe entre la taille de la constellation,
I'ordre de diversité et le taux de transmission.

Notons que les codes proposés par Tarokh pour N; = 2, soit & 4 états utilisés avec une
modulation QPSK, soit celui & 8 états utilisé avec une modulation 8-PSK, atteignent la
borne supérieure du taux de transmission, i.e. respectivement 2 et 3 bit/s/Hz. Ces codes
et tous ceux qui ont été obtenus ultérieurement avec les mémes parameétres mais un gain
de codage supérieur constituent donc le meilleur compromis entre taux de transmission,
diversité, complexité du treillis et taille de la constellation [TSC98|.

Peu d’auteurs ont pourtant proposé des méthodes pour réduire la complexité de calcul.
Notons toutefois qu’il peut étre parfois plus rapide d’appliquer directement les critéres
d’optimisation des codes que de chercher & construire des méthodes qui s’avérent au final
difficilement programmables. C’est pourquoi en pratique on cherche plutét a simplifier les
algorithmes qui construisent les codes & partir des matrices génératrices ou des polyndmes
que ceux qui les construisent & partir des matrices de différences ou des matrices de
distance.

4.5.2 Reégles de construction pour réduire la complexité
4.5.2.1 Condition d’équiprobabilité

Une premiére solution pour limiter le nombre de combinaisons consiste & imposer
que les symboles MISO {z;...zn,} émis, correspondant & des couples de symboles SISO
{z:} 1 <t < N; émis chacun sur une antenne, soient équiprobables. Si l'on reprend la
notation polynémiale des symboles temps-espace adoptée au paragraphe 4.3.3, chaque
symbole SISO z; émis sur la t°™° antenne s’exprime sous la forme :

Ty = gth (HlOdM) (425)

ou b représente le vecteur des bits en entrée et en mémoire du codeur. L’opérateur (modpy)
nous rappelle ici que les résultats sont obtenus dans Zjs pour une modulation M-PSK.

Nous allons voir maintenant comment la condition d’équiprobabilité sur les sym-
boles MISO permet de restreindre 1’ensemble des vecteurs g; de coefficients du codeur
temps-espace aux vecteurs générant uniquement des symboles équiprobables. Reprenons
'exemple du code [QPSK|-|N; = 2]-[22]. Les symboles SISO émis & partir de chacune des
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antennes étant des symboles QPSK appartiennent tous a ’alphabet Z4 = {0, 1, 2, 3}. Le
codeur dispose donc de 2 bits en mémoire et de 2 bits en entrée qui sont rassemblés dans
le vecteur b = [bg, by, by, bs]. Les vecteurs b composés de 4 bits forment donc un ensemble
B contenant les 2* réalisations possibles de b. Ces 16 vecteurs binaires de B combinés au
vecteur de coefficients g; générent également 16 symboles SISO z; appartenant & Z4. Dans
le cas présent ot Ny = 2, nous obtenons un ensemble & composé de 16 symboles MISO
correspondant au couple {z1z2} et défini par:

S= {.771.’1)2 Vb € B} (4.26)

— Condition de validité sur les polynémes: un couple de combinaisons de poly-
nomes {g; ...gn,} sera considéré comme valide si tous les symboles MISO possibles
selon la constellation utilisée sont équiprobables.

Selon ’exemple adopté, le couple de combinaisons (g1, g2) sera considéré comme valide
si les 24 symboles MIMO {z1, T2} générés par les 2* réalisations de b et composant 1’en-
semble S sont équiprobables. Sachant que tout ’alphabet Z4 = {0,1,2,3} de la modulation
QPSK doit étre utilisé, cette condition peut s’écrire:

(g1, g2) est valide si S = Z2 (4.27)

Intuitivement, cette condition d’équiprobabilité sur les symboles MISO {z; z2} im-
plique 1’équiprobabilité de chaque symbole SISO x1 et zo. Décomposons I’ensemble B des
24 réalisations possibles du vecteur b en plusieurs sous-ensembles By, tels que chacun de
ces sous-ensembles contient les réalisations du vecteur binaire b qui, combinés au vecteur
de coefficients g;, permettent d’obtenir un symbole z; égal & k € Z4:

B ={Bx}reio,123 | beBr=az =k (4.28)

Ainsi la condition d’équiprobabilité des 2* symboles SISO x; permet de simplifier la
condition (4.27) et d’écrire:

g: est valide si card(By) = card(B;) Vk # 1 (4.29)

En conclusion, afin de limiter la complexité d’une recherche exhaustive, la condition
d’équiprobabilité imposée sur les symboles MISO émis par le codeur temps-espace per-
met de restreindre la recherche de polynémes générateurs a ceux qui vérifient la condi-
tion (4.29). Notons que bien que cette condition soit nécessaire, elle n’est cependant pas
suffisante.

A - Contrainte sur les coefficients polynémiaux

Cherchons maintenant & reporter la condition (4.29) de I’équiprobabilité des symboles
émis sur la construction des vecteurs g; de coefficients polyndémiaux.



Méthode de construction de modulations stTtcm 189

Définissons tout d’abord un symbole SISO z; par la relation: z; = g9 - by ® g; - by ot @
correspond & l'addition modulo 4. L’ensemble des symboles x; possibles générés par les 4
réalisations du couple {bg,b; } sont:

j—p
[e=]
>N
[y
8
*
|
e
o~
f—p)
o
S
Q
S
=
[l

== O O

Déterminons les contraintes sur g{ et g; afin que 'ensemble généré {0, g/, g, g} D g9}
soit égal & Z4 pour que les symboles z; soient équiprobables, i.e. pour que les réalisations
de z; soient distinctes 'une de 'autre et n’apparaissent qu’une seule fois. Dans [Bou03],
lauteur arrive & la conclusion que seuls les jeux de coefficients [1 2] et [3 2|, permettent,
quel que soit ’ordonnancement de ces coefficients, de générer ’ensemble Z, dans sa totalité
et sans multiplicité de 'un de ses éléments.

De la méme fagon, en cherchant les contraintes sur g? et g; telles que les réalisations
dexy =1-bg @2 by ©g?-bo® g} - b3 soient uniques, 'auteur montre que 1’ensemble
{z;}p des 2* valeurs de z; obtenues peut se décomposer en quatre sous-ensembles tous
identiques & Z4 quelles que soient les valeurs des deux coefficients g7, g} € Z,.

La condition nécessaire et suffisante pour vérifier (4.29) consiste donc a choisir des
vecteurs de coefficients g; comprenant au moins les couples de coefficients [1 2] ou [3 2],
les autres coefficients pouvant prendre n’importe quelle valeur dans Z,4. Cette méthode de
construction des polynémes générateurs g; peut étre appliquée a des vecteurs de dimension
quelconque, i.e. pour n’importe quel nombre d’états du codeur.

B - Gain en nombre d’opérations

Appliquée a I’algorithme de recherche de codes, la condition précédente permet, dans
le cas [4-PSK|-[N; = 2]-[2?], de ne construire que 160 combinaisons g; au lieu des 256
possibles au départ, soit (160)2 = 25600 couples de combinaisons (g1, g2) au lieu des
65536 possibles. De plus, en utilisant la propriété que l'ordonnancement des différents
coefficients gf au sein du vecteur g; ne modifie aucunement la condition d’équiprobabilité
a partir du moment ou deux coefficients sont égaux a [1 2| ou [3 2|, 'algorithme de
recherche de codes proposé dans [Bou03] ne construit pas directement les 160 combinaisons
valides mais uniquement 16 combinaisons de référence qui, par permutations, permettent
de regénérer les 160 combinaisons recherchées. Ainsi, ’algorithme teste 1336 couples de
combinaisons (g1, g2) au lieu des 65536 possibles. Les codes retenus sont alors développés
par permutation. Ceci représente un gain de traitement d’environ 50 par rapport & une
recherche non dirigée.
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4.5.2.2 Condition de non-catastrophicité

De méme que pour les systémes SISO, il existe pour les systémes MIMO des codes
appelés « catastrophiques » pour lesquels un nombre fini d’erreurs dans le canal de trans-
mission peut engendrer un nombre infini d’erreurs en sortie du décodeur. Pour ces codes,
il existe au moins une séquence binaire d’information u(D) de poids infini qui engendre
une séquence binaire ¢(D) de poids fini en sortie du codeur. Autrement dit, un code
est catastrophique lorsque deux séquences binaires & l’entrée du codeur, présentant une
distance de Hamming infinie (ex: 00000...et 11111...), engendrent en sortie du codeur
deux séquences séparées d’une distance de Hamming finie (ex: 000000...et 0101000...).
Ainsi, bien que les séquences en entrée aient la capacité de distinction maximale en ayant
une distance de Hamming infinie (cas idéal), les codes catastrophiques engendrent en
sortie des séquences trés faiblement discernables. De cette remarque il s’en suit que les
codes systématiques ne sont jamais catastrophiques, ce qui n’est pas le cas des codes
non-systématiques que nous utilisons dans le cas des modulations temps-espace codées en
treillis. Afin d’économiser du temps de calcul, il est donc nécessaire d’étre en mesure de
détecter les codes MIMO dont le comportement est catastrophique en étendant le principe
de détection de catastrophicité des codes SISO aux codes MIMO.

— critére de détection des codes catastrophiques MISO : de facon analogue au
cas SISO, une modulation STTCM est dit non-catastrophique si le PGDC (Plus Grand
Diviseur Commun) de chacune des lignes de la matrice génératrice du code MIMO
est de la forme D! afin qu’une séquence binaire u(D) de poids infini n’engendre
pas une séquence codée de poids fini. Au lieu de calculer le PGCD pour chacune des
lignes, il suffit de vérifier que le PGCD des déterminants ou des mineurs de la matrice
génératrice G(D) du code MISO est de la forme D! avec I < 0.

Le critére de non-catastrophicité d’'un code MISO est équivalent au critére de non-
catastrophicité d’un code s1S0 de rendement R. = N, /L avec N, > 1. Nous rappelons en
effet que dans le cas siso [LC83]:
— Pour un code de rendement R, = 1/L: un code est non-catastophique si le PGCD
de ses polynomes générateurs est de la forme D' avec > 0.
— Pour un code de rendement R, = N,/L: un code est non-catastophique si le
pPGCD des déterminants de toutes ses Ny X Np sous-matrices (mineurs pleins) des
polynomes générateurs est de la forme D' avec [ > 0.

A - Exemple de codes non-catastrophiques

Afin d’exposer le principe de détection de catastrophicité des codes MIMO proposés
dans [Bou03|, prenons ’exemple du code de Chen a 16 états qui peut s’écrire sous la forme
suivante: bl bl bl*l bl*l bl*? bl72

1 0 0 2 1 2
Antenne1: 0 2 2 3 0 2 (4.30)
Antenne 2: 2 1 2 1 2 3

ol les deux lignes de la matrice représentent les coefficients multiplicateurs associés res-
pectivement & la premiére et & la deuxiéme antenne d’émission.



Meéthode de construction de modulations stTtem 191

Nous pouvons également représenter ce code par sa matrice génératrice G(D) :

Antenne 1 Antenne 2
x1 X2 x3 x1 x2 X3
G(D) = bi: O D 0 0 (1+D+ D2) 0 (4.31)
by: 0 1+4D?> D |1+D 0 D?

Il est également possible d’intégrer les coefficients aux polyndémes afin d’obtenir une
forme plus compacte de la matrice génératrice du code MIMO :

2D

_ 2(1+ D+ D?)
G(D) = [2+3D+2D2

1+ D +3D? (432)

Nous constatons alors que dans le cas du code de Chen, le PGCD des mineurs de taille
2 x 2 de (4.31) est égal a l'unité. Ce code n’est donc pas catastrophique. Notons qu’une
condition suffisante pour construire un code non-catastrophique est de construire une
matrice G(D) comportant des 0 au niveau de chacune des colonnes pour que le PGCD soit
égal a 1.

B - Exemple de codes catastrophiques

Prenons 1’exemple d’un code qui présente les mémes critéres minimaux ainsi que le
méme spectre de distance que le code de Chen. Ce code qui devrait permettre théori-
quement d’atteindre les mémes performances que celles du code de Chen, présente en
simulation des taux d’erreurs binaires supérieurs & 10~!. Les coefficients de ce code sont
les suivants:

iobh Bt byt bbb
Antenne1: 0 2 2 1 2 1 (4.33)
Antenne2: 2 3 2 1 0 2

Nous pouvons également représenter ce code par sa matrice génératrice G(D) :

Antenne 1 Antenne 1
x1 x2 x3 | x1 X2 x3
G(D) = by : 0 D+D?> 0|0 1+D 0 (4.34)
by: D+ D? 1 0 | D D? 0

Cette matrice peut également étre représentée sous une forme plus compacte:

204+D) | _[ Gi(D)
3+ D +2D? ] - [ G;(D) ] (4.35)

[ 2D(1+ D)
G(D) = [ 2+ D+ D?

Nous constatons que le PGCD de la premiére ligne de G(D) est égal a (1 + D # DY).
Ce code est donc catastrophique.
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TAB. 4.3 — Spectre de distance du code de Chen a 16 états

o 7
o =3 || 128 | 144 | 144
og =41 192 | 192 | 192 | 192 | 256 | 432 | 432 | 432 | 432

En effet, si la séquence de symboles MIMO émis S(D) = [S1(D) Sa2(D)] est obtenue en
appliquant la relation suivante:

S(D) = [S1(D)S2(D)] = [G1(D)G2(D))[u1(D)uz(D)]" = e1(D) + e2(D) (4.36)

ou S1(D) et Sa(D) sont les polynémes correspondant aux symboles émis respectivement
sur les antennes 1 et 2.

Nous constatons qu’une séquence binaire de poids infini u1(D) = 1/(14 D) des bits by
a 'entrée du codeur va conduire a une séquence codée c¢;(D) = u1(D)G1(D) de poids
fini:

c1(D) = H%[QD(l + D)|2(1 + D)] = 2D)2] (4.37)

Par ailleurs si ug(D) = 0 alors c2(D) = [0 0], la séquence de symboles MIMO émise est alors
S(D) = [2D 2]. Ainsi, la séquence de symboles MIMO sera {S1.52} = {02 20 00 00 00...}.
Ainsi, deux erreurs commises sur les deux premiers symboles MIMO de cette séquence
émise peuvent engendrer un nombre infini d’erreurs : ambiguité entre les séquences binaires
décodées {00 00 00...} et {10 10 10...}. Ce code est donc bien catastrophique méme s’il
est construit & partir de deux codes SISO non-catastrophiques.

L’étude menée dans [Bou03| a montré que combiner deux codes SISO qui sont non-
catastrophiques est une condition nécessaire mais non-suffisante pour obtenir un code
MIMO qui ne soit pas catastrophique.

Ce principe de détection a donc été appliqué a ’ensemble des codes MIMO générés afin
de ne pas dépenser inutilement du temps de calcul pour la recherche de critéres d’optimi-
sation sur des codes qui s’avéreraient catastrophiques lors des simulations numériques.

4.5.2.3 Condition d’uniformité géométrique

Une autre condition qui évite la recherche inutile de codes non-exploitables a posteriori
est la condition d'uniformité géométrique. Cette propriété décrite dans [For91] relative-
ment aux structures algébriques permet notamment, lorsqu’elle est appliquée a un code
en treillis, de déterminer le profil global des distances de ce code, i.e. ’ensemble de toutes
les distances d'un chemin du treillis relativement aux autres chemins. Si en plus le spectre
de distance est uniforme, alors le chemin de référence peut étre quelconque. Il correspond
généralement au chemin nul.

Du point de vue algébrique, afin de détecter si un code est géométriquement uniforme,
il faut déterminer s’il existe un groupe de symétries tel qu’il permette de reconstruire
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TAB. 4.4 — Spectre de distance du code N1 de S. Bougeard & 16 états

o z
og =3 | 96 | 144 | 216
o =4 | 128 | 144 | 192 | 192 | 288 | 384 | 384 | 576 | 576

I’ensemble des mots du code a partir de n’importe quel mot de code initial, tout en laissant
le code invariant. Du point de vue expérimental, en fixant un chemin de référence, si ’on
retrouve par simulation des résultats proches de ceux obtenus en théorie par le calcul du
spectre de distance, alors on pourra conclure que les performances du code ne dépendent
pas du chemin de référence et que le code est géométriquement uniforme.

4.5.2.4 Prise en compte du spectre de distance

Dans [Bou03|, 'auteur montre que méme si plusieurs codes présentent les mémes va-
leurs optimales des critéres, ils ne conduisent pas & des performances identiques comme
cela a pu étre vérifié par simulation. Ceci est expliqué par le fait que les calculs de perfor-
mances présentés au chapitre 3 reposent sur I'hypothése que ce sont les séquences pour
lesquelles le critére d’optimisation est minimal qui régissent les performances du code en
négligeant 'impact sur les performances des critéres secondaires liés & la présence des
séquences secondaires. Ces derniers sont d’autant plus importants que le nombre d’états
du codeur est élevé puisque, dans un tel cas, le nombre de séquences divergeant de la
séquence de référence & l'instant [ et le nombre de plus petites mailles s’accroissent.

Par ailleurs, [Bou03| montre que le spectre de distance permet aussi de détecter de
nouveaux codes trés performants qui au départ ne semblaient pas 1’étre au regard des seuls
critéres minimaux d’optimisation. Ainsi, en prenant en compte les distances secondaires,
il propose des codes dont les critéres minimaux n’atteignent pas les valeurs optimales
mais qui s’avérent en simulation aussi performants voire meilleurs que les meilleurs codes
présentés dans la littérature (e.g. code 16 états du tableau 4.2). Cette approche originale
par rapport aux études jusqu’alors effectuées dans la littérature démontre que les critéres
d’optimisation habituellement utilisés ne sont pas suffisants en tant que tels. Ils consti-
tutent une base de départ pour une recherche systématique mais utilisés seuls, ils peuvent
conduire o écarter de la recherche des codes n’atteignant pas les valeurs mazimales des
critéres d’optimisation mais présentant néanmoins des performances optimales.

Afin de détecter les meilleurs codes parmi un ensemble de codes présentant les mémes
critéres minimaux d’optimisation, il est donc nécessaire d’évaluer l'impact des critéres
d’optimisation secondaires sur les performances d’'un code. Cela requiert le calcul du
spectre de distance des codes. Cette phase de calcul a permis & [Bou03| de classer les
codes & 16 états de la base de données non plus sur le seul critére des distances minimales
mais également sur le critére des différentes distances secondaires. Cette connaissance des
distances produits secondaires nous permet en outre de déterminer, grace & la borne de
I'union, une approximation des probabilités d’erreur binaire sur les canaux a évanouisse-
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TAB. 4.5 — P, et Te, obtenus sur un TAB. 4.6 — P, et Te, obtenus sur un

canal de Rayleigh & évanouissements ra- canal de Rayleigh & évanouissements ra-

pides pour le code de Chen pides pour le code N1 de S. Bougeard
N, P, RSB Tep RSB N, P, RSB Tep RSB
1 1.0e-04 | 14.1 || 1.559e-04 | 14.0 1 1.0e-04 | 14.1 || 1.543e-04 | 14.0
2 || 1.0e-04 | 6.7 || 1.696e-04 | 7.0 2 || 1.0e-04 | 6.8 || 1.616e-04 | 7.0

ments rapides qui est donnée par :

9 _NT Ez _Nr(sHi
Py = (d2) NG (4.38)

2

ou % est l'indice d’'un chemin & la distance de Hamming dg, du chemin de réference.
La probabilité d’erreur est donc décomposée d’une part selon les poids de Hamming
apportés par chacune des séquences divergeant de la séquence de référence sur un nombre
de durées symboles correspondant au poids de Hamming et d’autre part selon les distances
produits apportées par chacune de ces séquences pour toutes les combinaisons de symboles
possibles.

Ainsi, approximation de la probabilité d’erreur obtenue par le calcul du spectre de
distance et comparée avec la mesure de TEB permet de révéler, dans le cas d’une forte
disparité des valeurs, soit que le code est non-géométriquement uniforme et que la sé-
quence de référence est mal choisie, soit qu’il est catastrophique ou soit que les distances
secondaires calculées sont insuffisantes et qu’elles doivent étre calculées sur un plus grand
nombre de durées symboles.

Cette expression de la P, est utilisée pour le calcul du E;/Ny théorique pour une
valeur fixée de P.. On constate, tableaux 4.5 et 4.6, la bonne adéquation entre les ré-
sultats obtenus en simulation et ceux théoriques issus du calcul du spectre de distance
pour un faible nombre de distances secondaires. Ceci confirme que ces codes ne sont pas
catastrophiques.

En regardant la décomposition de la probabilité d’erreur selon le spectre de dis-
tance (4.38), on constate que les distances secondaires jouent un role d’autant plus impor-
tant pour la plus faible distance de Hamming lorsque de fortes disparités existent entre
les distances produits, ou pour des distances de Hamming d’un ordre plus élevé. Dans ce
dernier cas, le nombre de durées symboles pendant lesquelles les séquences divergent de
la séquence de référence étant plus important, il est d’autant plus probable que certaines
séquences ont des symboles émis identiques pendant la méme durée symbole réduisant
alors la valeur de la distance de Hamming théorique. Par exemple, on peut trés bien ima-
giner deux séquences qui divergent sur 4 durées symboles de la séquence de référence et
qui renferment le méme couple de symboles émis sur la méme durée symbole. La distance
de Hamming n’est donc pas égale & 4 mais & 3 dans ce cas. Ainsi, en se contentant de
calculer le spectre de distance sur trois durées symboles, 'influence de ces séquences sur
la probabilité d’erreur aurait été omise.



Méthode de construction de modulations stTtcm 195

4.5.3 Proposition de nouveaux codes a 4 et 16 états

L’algorithme décrit précédemment a été appliqué & la recherche de modulations STTCM
a4 états et 16 états reposant sur une modulation 4-PSK et utilisant 2 antennes a 1’émission.
Dans le cas de codes & 16 états, ’algorithme de recherche de codes permet de construire
un nombre de couples de combinaisons (g1, g2) égal & (3304)2 = 10916416 au lieu des
17777216 possibles.

Dans le cas 4 états, [Bou03] propose notamment trois nouveaux codes dénommés
C1, C2 et C3. Les codes C1 et C2 font partie d'un ensemble de codes qui présentent
exactement les mémes propriétés que les codes de Firmanto et de Chen bien qu’ayant
des polyndémes différents. L’étude des performances de ces codes lui a permis de vérifier
que les taux d’erreur binaire obtenus sur les différents canaux sont rigoureusement les
mémes que ceux obtenus respectivement avec les codes de Firmanto et de Chen. En
revanche, en ce qui concerne le code C3, il présente une combinaison de critéres qui n’a
pas encore été proposée dans la littérature. Son déterminant égal a 8 est maximal et sa
trace égale aussi & 8 prend la deuxiéme valeur possible parmi les codes étudiés. Ainsi,
sur canaux a évanouissements lents, pour N, = 1, les taux d’erreur binaire obtenus avec
le code C3 sont quasiment identiques aux meilleurs taux d’erreur publiés jusqu’alors et
obtenus avec le code de Tarokh. Pour N, = 2, le code C3 permet également d’atteindre
les meilleures performances publiées et obtenues cette fois-ci avec le code de Chen. Le
code C3 permet donc d’obtenir les meilleures performances sur canal & évanouissements
lents pour N, =1, ou 2.

Dans le cas 16 états, [Bou03] retrouve également les différents codes optimaux et sous-
optimaux de la littérature. Il montre notamment que seuls les codes a trace maximale,
égale & 16 dans le cas 16 états, peuvent présenter un critére de distance produit maximal,
égal & 144 dans le cas 16 états. Néanmoins, ces nouveaux codes prometteurs se sont
avérés étre tous catastrophiques. En revanche, comme nous ’avons dit précédemment,
[Bou03] propose de nouveaux codes pour 16 états, comme le code N1, réveélés par le calcul
du spectre de distance qui ne sont certes pas optimaux vis-a-vis des critéres minimaux
d’optimisation mais qui s’avérent aussi performants voire meilleurs que les meilleurs codes
présentés dans la littérature tels celui de Chen.

En résumé, méme si les conditions proposées permettraient en théorie d’éviter la re-
cherche de codes inexploitables, leur programmation peut s’avérer parfois difficile. Il peut
étre plus rapide, notamment pour un nombre d’états élevé, de calculer directement le
spectre de distance [Bou03].
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T T T
-/ Firmanto T2R1
—#— Chen T2R1

:
—©~ Tarokh T2R1
—#— Chen T2R1
-6~ Bougeard C3 T2R1
—4- Tarokh T2R2
—k— Chen T2R2
—@- Bougeard C3 T2R2

-O- Bougeard N1 T2R1
-¥- Firmanto T2R2
—k— Chen T2R2 H
—@- Bougeard N1 T2R2

Evanouissements rapides

Taux d’erreur binaire

Taux d'erreur binaire

18

1‘5 25
RSB (dB) RSB (dB)

Fi1G. 4.19 — Performances en TEB des 2-STTCM-QPSK a 4 états sur canal & évanouissements
lents ou a 16 états sur canaux & évanouissements rapides, systémes 2 X 1 et 2 x 2

4.6 Perspectives d’études

4.6.1 Limites des modulations sTTCM

L’une des conditions majeures requises pour que les STTCM atteignent de bonnes
performances est la parfaite décorrélation des canaux. On est alors en droit de se demander
quel est le niveau de corrélation toléré avant que les performances atteintes par les
STTCM ne se raménent & celles d’une technique S1S0. D’aprés les résultats de la littérature,
une corrélation de 50% peut étre acceptée soit au niveau de l’émetteur, soit au niveau du
récepteur. Ainsi, dans [NTSC98], les auteurs montrent que pour une modulation STTCM
a 32 états pour Ny = 2 et N, = {1, 2}, les performances dans les deux cas sont dégradées
de moins d’1 dB méme si les canaux sont corrélés jusqu’a 75%.

Dans [TNSC99] et dans [NTSC98], les auteurs prouvent que ’ordre de diversité des
modulations STTCM garanti par les critéres de construction ne décroit pas en l’absence
d’une parfaite connaissance du canal en réception, de la présence de sélectivité fréquentielle
ou d’évanouissements rapides. Par exemple pour un systéme 2 X 2 et des codes &4 4 et 16
états, Tarokh note une perte de 1 dB par rapport au cas idéal d’une parfaite connaissance
du canal, soit seulement & 4.5 dB de la limite théorique calculée par Foschini et Gans
[FG98|. Pour un code a 32 états, Naguib montre que les performances se dégradent de
moins de 0.5 dB pour un systéme 2 x 1, et de moins de 1 dB pour un systéme 2 x 2
pour des canaux TU (« Typical Urban ») pour lesquels 1'étalement des retards peut aller
jusqu’a b us et ou le canal ne peut plus étre considéré comme non-sélectif en fréquence. En
revanche, dans un milieu du type HT (« Hilly Terrain ») ot I’étalement des retards peut
atteindre 17 us (> T /4), 'IES engendrée devient trop importante entrainant une treés forte
dégradation des performances et requérant alors l'utilisation de techniques d’égalisation
multicanaux ou de techniques OFDM pour maintenir les bonnes performances des codes
temps-espace.
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Lorsque le nombre d’antennes émettrices est élevé (N; = 4 — 8), la complexité du
décodage du treillis devenant trop importante, il peut étre intéressant, du point de vue
réduction de la complexité du décodage, de construire des codes temps-espace avec une
structure a niveaux multiples (« multilevel structure ») et & étages multiples de décodage
(« multistage ») au prix d’une perte de performances. Cette technique de constructions
de codes multicouches fut présentée & l'origine par Imai et Hirakawa [IH78] dans le cas
s150. Ainsi dans [TSC98], Tarokh propose une technique multicouche & Ny = 3 antennes,
utilisant une constellation 8-PSK pour un débit de 5 bit/s/Hz et fournissant un gain
de diversité de deux. Les 5 bits d’information, groupés par paquets, sont codés par des
codes SISO puis décodés par paquet en utilisant des treillis & faible nombre d’états. Ainsi,
le nombre total de branches parcourues pendant le décodage multicouche est deux fois
moins important que le décodage temps-espace & 32 états.

Les STTCM proposées jusqu’a présent et que nous avons étudiées sont construits pour
Ny = 2. Peu d’auteurs proposent des codes pour un nombre d’antennes plus élevé
puisque comme nous ’avons dit précédemment, la complexité du décodage augmente avec
le nombre d’antennes & 1’émission. De plus, les STTCM sont de rendement plein quel que
soit le nombre d’états uniquement pour N; = 2. Citons néanmoins 'article de Chen et
al. [CVYLO01] qui propose des codes pour N; = 3 ou 4 sur évanouissements lents et celui
de Abdool-Rassool et al. [ARHR102] qui construit des codes pour N; = 5 ou 6 toujours
pour des canaux a évanouissements lents.

Une autre voie intéressante a approfondir est le calcul d’une borne plus précise
de la probabilité d’erreur puisque c’est & partir d’elle que les codes temps-espace sont
construits. Ainsi, pour des STTCM testées sur des canaux & évanouissements rapides de
Rayleigh et de Rice, Gozali [GWO01] a proposé une borne supérieure a la P, construite a
partir de la borne de Chernoff appliquée & la PEP et de la représentation des modulations
STTCM sous forme de fonction de transfert, i.e. de fagon analogue & ce qui fit utilisé
pour analyser les performances des codes convolutifs et des MCT dans le cas s1S0. Cette
borne restant peu précise, il faut attendre les travaux présentés dans [UGO00a] [TB02]
pour obtenir le calcul exact de la PEP des STTCM sur des canaux & évanouissements de
Rayleigh rapides qui n’est cependant pas applicable & la fonction de transfert des STTCM
pour évaluer la borne de 'union de ces codes. Les travaux de Shin [SL02| permettent pour
la premiére fois d’obtenir le calcul exact de la PEP des codes temps-espace sur des canaux
& évanouissements rapides applicable & la fonction de transfert des codes temps-espace
pour calculer la borne de 1'union exacte. Ce calcul a été obtenu & partir de ’expression
de Craig de la fonction-QQ Gaussienne.

Généralement dans la littérature, les auteurs cherchent a optimiser les performances
des codes temps-espace pour un type d’évanouissements, lents ou rapides, tout en permet-
tant d’accroitre le débit de transmission par rapport aux systémes actuels. Néanmoins,
on peut chercher & construire des codes qui d’une part n’augmentent pas forcément le
débit de transmission mais qui permettent de transmettre de fagon plus fiable, & de plus
faibles RSB, en exploitant la diversité additionnelle apportée par les variations tempo-
relles éventuelles du canal. Ces codes, construits et optimisés & la fois pour les canaux a
évanouissements rapides ou lents ont été appelés « smart-greedy space-time code » par Ta-
rokh. Les critéres de construction de ces codes a faible rendement, proposés dans [TSC98§],
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combinent les critéres donnés pour les canaux a évanouissements lents ou rapides. Sous
I’appellation « smart-greedy space-time code », on trouve:

— les codes STTCM combinés avec du codage de canal, e.g. Reed-Solomon codes

— les codes temps-espace construits a partir des MTCM (« Multiple Trellis Coded Mo-
dulation »): ST-MTCM

4.6.2 Concaténation avec du codage externe

Afin de corriger les erreurs résiduelles issues du décodage des modulations STTCM,
engendrées notamment par la divergence au niveau de la remontée du treillis, on peut
concaténer ceux-ci avec du codage de canal comme le montre la figure 4.20. 11 existe
plusieurs fagons de concaténer les modulations STTCM avec du codage de canal, qui peut
d’ailleurs étre lui méme issu d’une concaténation d’un code interne et d'un code externe.
Dans la littérature, les codes utilisés sont les codes BCH, les codes convolutifs, les codes
en blocs de Reed-Solomon [TSC98| [NTSC98| et les turbo-codes.

Principe: concaténation de codes possédant
des propriétés complémentaires

.| Codage | .| Codage |! Canal de i| Décodage | .| Décodage |!
| externe interne : transmission | interne externe :
Canal SISO quasi-statique
_.| _TCM™, Modulation Démodulation Décodeur |
Turbo-code.. STBCM s STBCM TCM...
\ . — —Z D, . .
_»| Codeur Modulation Démodulation Décodeur |
RS... STTCM g 77 1 STTCM RS...

gain de codage SISO gain de diversité spatiale
gain de codage spatial

FiG. 4.20 — Schéma d’une chaine de communications numériques

4.6.3 sT-TCM multidimensionnelles: ST-MTCM

Avant d’aborder la construction des modulations ST-MTCM, nous allons rappeler dans
un premier temps le principe des modulations MTCM dans le cas SISO. Nous allons voir
que de facon analogue aux STTCM, chaque transition du treillis d’'une MTCM est associée
& plusieurs symboles.

4.6.3.1 Les TcM multidimensionnelles sur canal SISO

Dans le cas s1S0, les modulations codées qui ont été présentées au paragraphe 4.2 sont
appelées « modulation codées mono- et bidimensionnelles » car elles utilisent des constel-
lations & une ou deux dimensions, comme par exemple les constellations MDA et MDP ou
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MAQ, la deuxiéme dimension étant apportée par la voie en quadrature. Nous avons vu
(cf. paragraphe 4.2.1) que I'un des trois principes des MCT était de garantir une efficacité
spectrale inchangée par rapport au systéme non codé au prix d’une perte du gain asymp-
totique occasionné par ’ajout d’un bit de redondance. Les MCT multidimensionnelles per-
mettent de réduire cette perte et d’offrir un meilleur compromis performances/complexité
que les MCT & deux dimensions.

Par ailleurs, I'utilisation de constellations multidimensionnelles permet de simplifier la
construction de MCT invariantes aux rotations de phases, i.e. insensibles & 1’ambi-
guité de phase introduite par les systémes de récupération de porteuse. Ainsi, pour toute
séquence codée correspondant & un chemin dans le treillis, la séquence obtenue apreés ro-
tation de phase doit également correspondre & un chemin possible du treillis. En outre,
I'information décodée lors de la remontée de ces deux chemins doit étre identique: c’est
la condition de transparence.

De maniére générale, un symbole & 2N dimensions est obtenu en concaténant N
symboles appartenant a une constellation & 2 dimensions, qui correspond au cas particulier

ol N = 1. Une telle constellation, notée .A(()2N), peut donc étre représentée comme N fois

le produit cartésien d’une constellation de référence .A(()2) 4 deux dimensions par elle-
méme. Le seul bit de redondance est alors réparti sur un bloc de N symboles. Le facteur
d’expansion de la constellation est alors de la forme 21/N.

De méme que pour les MCT 2-D classiques, on représente 1’évolution de 1’état du
codeur associé aux signaux émis par un diagramme en treillis. Cependant, le nombre
de branches partant de chaque noeud est plus important dans le cas 2N-D puisque la
transition d’un état du codeur & I'autre est associée a ’émission de N signaux consécutifs,
au lieu d’un seul dans le cas monodimensionnel. Ainsi, si 'on désire transmettre Ny
éléments binaires d’information par temps symbole T}, & 1’aide d’une modulation codée
4 2N dimensions, on aura 22N™ branches en partance de chaque noeud du treillis, et
chacune d’elles correspondra & I’émission d’un symbole de la constellation A(()2N) ou encore

de N symboles consécutifs de la constellation de base ASQ).

4.6.3.2 Concept de base des sST-MTCM

La propriété d’invariance aux rotations de phase, étendue aux modulations codées
temps-espace, peut s’avérer étre trés utile en pratique. En effet, jusqu’a présent les codes
temps-espace sont construits & partir de symboles complexes dont la phase joue un role
primordial. Qu’adviendrait-il si, dans un systéme réel, les antennes introduisaient des
rotations de phase des symboles, notamment & 1’émission? Pour des modulations OSTBCM
par exemple, cela signifierait la perte de 'orthogonalité et I'impossiblité de recouvrer les
symboles transmis. Il peut étre intéressant de chercher a construire des codes invariants
& des rotations de phase.

Tout comme pour les MTCM dans le cas SISO, les ST-MTCM sont basées sur le principe
de ’extension de la constellation dans le domaine temporel : au lieu de transmettre 1 sym-
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bole d’une constellation A(()Q)

A(()QN) pendant une période de N durées symboles. Tarokh avait déja montré 'intérét que
pouvait apporter ce type de modulations pour des canaux & évanouissements rapides en

proposant ses « smart and greedy space-time Codes » [TSC98|.

par durée symbole, on transmet 1 symbole de la constellation

On peut montrer par ailleurs qu’il est possible de répondre au critére du rang, méme si
le treillis posséde des transitions paralléles, a condition que la dimension N de la constella-
tion soit égale ou excéde le nombre Ny d’antennes d’émission [LB0Ob]. En effet, la présence
de branches paralléles dans le treillis signifie que deux chemins du treillis peuvent ne dif-
férer que pour une seule branche. Etant donné que dans le cas des STTCM classiques, & un
instant donné, on émet plusieurs symboles par branche mais un seul par antenne, alors
il est possible d’avoir une matrice B qui ne posséde qu’une seule colonne non nulle. Elle
est donc systématiquement de rang 1, quel que soit le nombre d’antennes d’émission. Le
critére du rang n’est de ce fait pas respecté. Au contraire, en ce qui concerne les ST-MTCM,
une branche est associée & ’émission d’une séquence de N symboles par antenne, soit N
colonnes consécutives de la matrice X ou X. Donc, si deux chemins dans le treillis ne
différent que pour une branche, alors au maximum N colonnes consécutives de B peuvent
étre linéairement indépendantes. Or, pour vérifier le critére du rang, il faut au minimum
N colonnes indépendantes si on utilise /Ny antennes de transmission : on comprend alors
immeédiatement qu’en utilisant des constellations & N dimensions avec N > N, il est
possible de vérifier le critére du rang en présence de branches paralléles si ’on prend soin
de choisir correctement les symboles & associer & ces branches de maniére & ce que les co-
lonnes de B engendrées par la différence de ces symboles soient libres. Dans la suite, nous
allons retrouver cette idée en nous intéressant a la construction de ces modulations codées
temps-espace multidimensionnelles & partir du critére des valeurs singuliéres égales.

Le critére des valeurs singuliéres égales (« EVD »), introduit par Ionescu [Ion99], donne
la possibilité d’atteindre le plus grand gain de codage possible tout en garantissant un
facteur de diversité maximal (cf. 2.4.5).

Une étude compléte de construction est menée dans [Muk00] pour une transmission

sur N; = 2 antennes avec une constellation de base A(()Q):QPSK et un treillis & 8 états.
Il est montré dans [Muk00] que les performances obtenues sur canal & évanouissements
lents sont les meilleures obtenues jusqu’alors.

D’autre part, des auteurs comme Ionescu [IMYLO01]| et Blum [LB00b| ont mené des
recherches systématiques de codes adaptés pour les ST-MTCM et ont montré que les per-
formances sur canal & évanouissements lents étaient parmi les meilleures de la littérature
et ceux obtenus sur canal & évanouissements rapides étaient quant a elles dignes d’intérét.
Ainsi, bien qu’étant congu pour minimiser la probabilité d’erreur pour des canaux a éva-
nouissements lents, le critére des valeurs singuliéres égales, qui implique le recours & des
constellations multidimensionnelles, semble offrir de bons résultats sur les deux types de
canaux et encourage alors la poursuite de 1’étude des modulations codées temps-espace
multidimensionnelles. En outre, Tarokh avait avancé dans [TSC98] un exemple de codes,
appelés « smart greedy space-time codes », construits par concaténation de modulations
codées multidimensionnelles SISO, optimisées sur les canaux sans mémoire, avec des modu-
lations codées temps-espace optimisées sur les canaux & évanouissements lents. Ces codes
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donnent de bonnes performances dans les deux types de canaux. Dans [BMAO01], cette idée
a été reprise dans le détail et il ressort que les performances obtenues sont intéressantes.

4.6.4 Application des 0OSTBCM aux STTCM

Nous avons vu que les STTCM n’avaient pas toujours un gain de diversité maximal
mais présentaient un gain de codage supérieur aux modulations STBCM qui constituent
généralement des schémas de diversité spatiale optimaux. L’idée présentée ici et proposée
a lorigine dans [JS03] est de combiner les avantages de ces deux techniques, diversité
optimale pour les OSTCBM et gain de codage pour les STTCM, pour obtenir un nouveau
type de codes: les codes SOSTTC (super orthogonal space-time trellis codes). Ce type de
code permet d’améliorer sensiblement les performances des modulations STTCM puisque
des gains de 1 & 2 dB peuvent étre observés. En général, les STTCM sont construites
pour optimiser en premier lieu la diversité spatiale puis dans un second temps le gain de
codage. Néanmoins, & partir d’une telle technique, on ne peut pas envisager de construire
des STTCM & diversité non-maximale qui présenteraient un plus fort gain de codage que
des codes & diversité maximale et dont la diversité serait améliorée par la modulation
STBCM. En effet, appliquant la modulation STBCM, on modifierait du méme coup le gain
de codage.

La construction de ces codes est basée sur une régle de partitionnement de la constel-
lation initiale en sous-constellations d’une maniére analogue & celle employée par Unger-
boeck pour les MCT-S1SO, dans le but bien évidemment de maximiser la distance entre les
sous-constellations. Le critére de partitionnement utilisé est basé sur le calcul du détermi-
nant de la matrice des différences de mots de code. Les sous-constellations ainsi définies
sont affectées & des codes STBC différents qui vont permettre de définir les nouveaux états
du treillis. La construction de ces codes est donc assez semblable & celle des MTCM.

4.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous nous sommes plus particuliérement intéressés a la construc-
tion d’un autre type de codage temps-espace combinant 1'utilisation d’un code convolutif
conjointement & la modulation a savoir les modulations codées en treillis temps-espace
(« Space-Time Trellis Coded Modulation » ou STTCM).

Nous avons d’abord vu que les STTCM constituent une généralisation des MCT a la
dimension spatiale. Les critéres de construction des MCT représentent ainsi un cas par-
ticulier, en prenant N; = N, = 1, des critéres de construction des codes temps-espace
présentés au chapitre 2. Méme si les critéres de construction des codes temps-espace sont
souvent présentés de fagon spécifique pour les STTCM, il n’en reste pas moins qu’ils sont
applicables & toute technique construite & partir de symboles complexes, celles-ci étant
certes plus fréquentes en MIMO qu’en SISO. Comparées aux STBCM, les STTCM apportent
4 la fois un gain de diversité et un gain de codage correspondant au nombre de blocs mé-
moires au sein du codeur non-systématique. Elles ne requiérent qu’une seule antenne en
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réception pour étre décodées, 'ajout d’antennes supplémentaires en réception ne faisant
qu’améliorer le gain de diversité spatiale en réception. Leur rendement est unitaire et elles
peuvent ainsi constituer le meilleur compromis théorique entre gain de diversité, débit de
transmission, taille de la constellation et complexité du treillis.

Face a la grande diversité existante dans la représentation des STTCM adoptée par
les auteurs (équation analytique, représentation matricielle, écriture polynémiale ... ) qui
rendait leur étude difficile, une de nos contributions dans ce travail a consisté & chercher &
uniformiser les réprésentations des différents codes. Le formalisme qui a été adopté repose
sur la notation polynémiale par extension.

Les codes que nous avons étudiés sont tous construits pour N; = 2 et sont donc de
diversité optimale. En revanche, puisqu’ils ont été optimisés & partir de critéres différents,
leur gain de codage n’est pas forcément optimal. Comme nous ’avions déja présagé au
chapitre 2, pour un nombre suffisamment grand de canaux indépendants, les codes op-
timisés selon le critére de la trace présentent les meilleures performances aussi bien sur
canaux & évanouissements lents que rapides méme si & 1’origine, ces codes n’étaient étudiés
dans la littérature que sur des évanouissements lents.

La méthode proposée par Tarokh pour construire des treillis vérifiant les critéres s’avére
difficilement envisageable pour un nombre élevé d’antennes d’émission et ne traite aucu-
nement du probléme de 'optimisation du gain de codage. Les auteurs se sont alors trés
vite tournés vers des recherches systématiques de codes en élaborant des algorithmes de
recherche informatisés. Nous avons présenté ici une méthode de construction de STTCM
récemment proposée par Stéphane Bougeard, au sein de 'IETR, qui a permis de retrouver
des codes optimaux de la littérature et de proposer de nouveaux codes aux performances
similaires voire meilleures. Pour limiter la complexité d’une recherche systématique et
exhaustive, I'auteur propose différents tests sur les codes: condition d’équiprobabilité,
condition de non-catastrophicité, condition d’uniformité géométrique. Notons toutefois
qu’en pratique, il peut étre parfois plus rapide d’appliquer directement les critéres d’op-
timisation des codes que de chercher & construire des méthodes qui s’avérent au final
difficilement programmables. Par ailleurs, il arrive a la conclusion intéressante que méme
si plusieurs codes présentent les mémes valeurs optimales des critéres, ils ne conduisent
pas forcément a des performances identiques comme cela a pu étre vérifié par simulation.
Le recours au calcul du spectre de distance des codes devient alors une étape primor-
diale pour détecter de nouveaux codes trés performants qui au départ ne semblaient pas
I’étre au regard des seuls critéres de performances. En effet, celui-ci permet de prendre
en compte l'impact, sur les performances, des critéres liés a la présence des séquences se-
condaires. Leur influence qui a été abusivement négligée lors du calcul, au chapitre 2, des
performances théoriques des codes et de critéres de construction découlant, est d’autant
plus important que le nombre d’états du codeur, i.e. le nombre de séquences divergeant
de la séquence de référence est éleveé.

Les résultats présentés dans ce chapitre permettent de donner les performances op-
timales de ces codes en supposant des conditions idéales de propagation pour des codes
temps-espace : décorrélation spatiale, évanouissements non-sélectifs...Méme si certains
résultats ont pu étre avancés concernant leur comportement en présence de conditions
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non-idéales, il n’en reste pas moins qu’une étude plus approfondie doit étre poursuivie no-
tamment pour un nombre d’antennes d’émission plus élevé. Une autre voie & poursuivre
concerne l'exploitation de la diversité temporelle addtionnelle par la concaténation des

STTCM avec du codage de canal ou par des codes temps-espace construits & partir de
MTCM.

Les résultats présentés dans ce chapitre concernant l'uniformisation des STTCM sous
forme polynomiale et ’évaluation de leurs performances sur canaux & évanouissements
lents ou rapides ont fait ’'objet d’une communication lors d’une conférence internationale

[CAHO03).
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5.1 Introduction

vant de présenter au chapitre 6 la combinaison de la technique MC-CDMA avec les
A codes temps-espace retenus, nous allons ici rappeler les raisons qui nous ont mo-
tivées & choisir la technique MC-CDMA. Celle-ci combine deux techniques aux propriétés
particuliérement intéressantes et complémentaires, a savoir I’étalement de spectre du type
DS-CDMA et la modulation & porteuses multiples du type OFDM. L’étalement de spectre
offre notamment la capacité d’accés multiple par répartition de codes, la confidentialité
des informations transmises, ainsi qu’une faible densité spectrale de puissance du signal
émis. Pour les modulations & porteuses multiples du type OFDM, on retiendra surtout
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leur excellente efficacité spectrale et leur grande aptitude & lutter efficacement contre les
évanouissements.

L’idée de la combinaison de ces deux techniques a germé en 1993, quasiment au méme
moment, au sein de différentes équipes de chercheurs donnant ainsi naissance & diverses
techniques se différenciant notamment par la facon dont 1’étalement des données est réa-
lisé. Ainsi naquit la technique OFDM/CDMA plus connue par la suite sous le nom de
MC-CDMA ou de technique d’accés multiple & répartition de codes (AMRC) et & porteuses
multiples.

Cette technique a déja fait I’'objet de travaux au sein du laboratoire, et les performances
ont été obtenues sur le canal de Rayleigh durant la thése de Jean-Yves Baudais [Bau0l]
et sur les canaux BRAN durant la thése de Stéphane Nobilet [Nob03]. Néanmoins, nous
jugeons bon de rappeler dans ce chapitre ’ensemble des techniques de détection habituel-
lement mises en ceuvres au sein des récepteurs MC-CDMA utilisés dans ce chapitre dans
une configuration siso. En effet, comme nous le verrons dans le chapitre 6, nous avons
cherché a étendre l'utilisation de ces techniques a la dimension spatiale.

5.2 L’étalement de spectre et les modulations & porteuses
multiples

5.2.1 L’étalement de spectre par séquence directe et 1’accés multiple
5.2.1.1 Le principe de I’étalement de spectre par séquence directe

Apparues dans les années 40 grace a la théorie de 'information développée succes-
sivement par N. Wiener et C.E. Shannon, les techniques d’étalement de spectre étaient
tout d’abord destinées aux communications numeériques sécurisées telles que les télécom-
munications militaires. Avec 1’essor des systémes de radiocommunications mobiles, les
techniques d’étalement de spectre sont devenues d’un grand intérét pour des applications
publiques et ont été retenues dans différents standards tels que 15-95, UMTS, IEEE 802.11.

Le principe de I’étalement de spectre repose sur l'utilisation d’une largeur de bande
supérieure & celle du signal utile. En effet, comme le montre la relation de C.E. Shannon
ci-dessous, pour transmettre sans erreur une quantité d’information maximale C' donnée
sur un canal perturbé uniquement par un bruit additif gaussien, la solution qui évite
d’accroitre la puissance émise P, consiste & utiliser une bande de signal W plus large:

P,
C = W.log (1 + i) (5.1)
Py
ou C est la capacité maximale du canal en bit/s, W est la bande occupée par le signal
émis en Hertz (Hz), P, est la puissance du signal émis en Watt (W) et P, est la puissance
du bruit (W).
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Parmi 'ensemble des techniques utilisables pour réaliser 1’étalement de spectre, nous
retenons ici I’étalement de spectre par séquence directe (« Direct Sequence Spread
Spectrum » : DS-SS) ou DS-CDMA qui est beaucoup utilisée. Elle repose sur la multiplication
du signal utile de largeur de bande 1/T,, ou T}, est la durée d’un symbole aprés 'opération
CBS, par un code d’étalement de largeur de bande 1/T, > 1/T}, dont les éléments appelés
par la suite des chips sont de durée T.. Le débit numérique du signal émis est alors
supérieur & celui du signal a transmettre. Le rapport Ty /7. entre ces largeurs de bande
définit ce qu’on appelle le gain d’étalement.

Cette technique se démarque par les nombreux avantages qu’elle recéle, dus notamment
a la faible DSP du signal émis. Les systémes utilisant 1’étalement de spectre possédent
par ailleurs une faible probabilité d’interception puisque noyés dans le bruit, seuls les
utilisateurs possédant une réplique synchrone du code d’étalement utilisé & 1’émission
peuvent intercepter la communication. Citons encore leur grande robustesse vis-a-vis des
brouilleurs & bande étroite puisqu’en réception, tout signal interférant & faible bande se
retrouve étalé. Mais la propriété la plus intéressante qui nous intéresse ici pour notre
contexte cellulaire, est sans nul doute la possibilité de mettre en oeuvre des techniques
d’acceés multiple par répartition de codes (AMRC ou CDMA pour « Code Division Multiple
Access »). Ainsi, plusieurs utilisateurs disposant chacun d’un code spécifique peuvent
émettre simultanément dans les mémes bandes de fréquences (¢f chapitre 2). Toutefois,
n’oublions pas que ’étalement présente le désagrément d’émettre sur une largeur de bande
bien supérieure & celle initialement requise.

A la réception d’un signal étalé, deux types de récepteurs sont distingués, selon qu’ils
privilégient le traitement de diversité ou le traitement des interférences induites par les
autres utilisateurs appelées aussi interférences d’accés multiples (IAM ou MAI pour « Mul-
tiple Access Interference »). Les récepteurs tirant parti de la diversité, e.g. les structures
dites « Rake », cherchent & combiner ou & sélectionner 1’énergie recue selon les diffé-
rents domaines de diversité possibles (espace, trajets, fréquences) mais voient leurs per-
formances se dégrader rapidement en présence d’IAM dans un contexte de transmissions
multi-utilisateurs. Des détecteurs optimaux vis-a-vis du critére du maximum de vraisem-
blance qui minimisent la probabilité d’erreur ou sous-optimaux & structre linéaire doivent
alors étre employés afin de minimiser conjointement 1’TAM et I"amplification du BBAG.

5.2.1.2 Le choix des codes d’étalement pour 1’accés multiple

Dans les systémes CDMA, afin de restituer correctement les informations numeériques
relatives & chaque utilisateur, les signaux des différents usagers doivent étre rendus les plus
décorrélés les uns des autres. Le choix des codes d’étalement constitue entre autres une
solution pour obtenir cette décorrélation. Ainsi, en présence d’une communication syn-
chrone sur un canal BBAG non-sélectif, les performances optimales peuvent étre obtenues
par I'utilisation de codes orthogonaux!, tels que les codes de type OVSF (« Orthogonal Va-
riable Spreading Factor ») ou ceux de Walsh-Hadamard (code w-H). Par ailleurs, d’autres

1. Appliqué aux codes, le terme d’orthogonalité définit une décorrélation parfaite entre deux codes
non-décalés.
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critéres doivent étre pris en compte tels que le facteur de créte ou encore 'interférence
d’acceés multiple [Nob03] qui peuvent conduire au choix de codes non-orthogonaux, comme
les codes de Gold, les codes de Kasami, les codes de Zadoff-Chu ...

Nous avons retenu pour notre systéme MC-CDMA les codes de Walsh-Hadamard qui
ont été choisis pour leur propriété d’orthogonalité et leur facilité de mise en ceuvre.

5.2.2 Les modulations a porteuses multiples
5.2.2.1 Principes de I’0FDM

Si la technique d’étalement de spectre trouve son application dans le développement
des futurs réseaux cellulaires de 31®™€ génération, les nouvelles générations de réseaux lo-
caux sans fil hauts débits, HIPERLAN /2 en Europe, 1EEE 802.11A en Amérique du Nord ou
MMAC (« Multimedia Mobile Access Communications ») au Japon pour ne citer qu’eux,
reposent, quant a elles, principalement sur l'utilisation des modulations & porteuses mul-
tiples associées & du codage correcteur d’erreurs. Le systéme européen de télédiffusion
numérique DVB-T ou le standard 1TU-T pour la transmission de données sur les lignes té-
léphoniques selon la technique ADSL (« Asymetric Digital Subscriber Loop ») constituent
deux autres exemples d’applications de modulations & porteuses multiples.

La transmission de débits toujours plus élevés sur des canaux sélectifs en fréquence
reste encore de nos jours une véritable gageure. Les modulations a porteuses multiples
constitue néanmoins un bon moyen d’atteindre les débits souhaités sur ce type de canaux.
Basées sur 1’émission simultanée des données utiles sur un ensemble de sous-porteuses
modulées & bas débit (multiplexage fréquentiel ou « Frequency Division Multiplex » :
FDM), elles permettent, en augmentant pour chacune des porteuses la durée des symboles
au-dela de 1’étalement maximal de la réponse impulsionnelle du canal, de minimiser 1’1ES.
Le canal sélectif en fréquences peut étre considéré ainsi comme non-sélectif vis-a-vis de
chacune de ces sous-porteuses.

Reste alors le probléme de ’optimisation de l'occupation spectrale. Pour réduire la
bande de fréquences occupée, les spectres des sous-porteuses doivent se recouvrir tout
en essayant de réduire ou d’annuler Uinterférence entre sous-porteuses résultante (« In-
ter Carrier Interference » : 1C1). La solution consiste alors a générer un recouvrement tel
que les sous-porteuses vérifient les conditions d’orthogonalité. Ceci peut étre obtenu en
utilisant des fonctions modulées g(t) issues d’une base de fonctions orthogonales, e.g. la
fonction porte II(t) égale & 1 sur [0, T§[ et & 0 autrement. L’écart minimal entre porteuses,
dépendant fortement du choix de la forme d’onde g(t), est typiquement égal & 1/75 dans
le cas de la fonction porte. L'utilisation de cette base de fonctions définit un multiplex fré-
quentiel de sous-porteuses orthogonales, le plus souvent désigné sous ’abréviation OFDM
(« Orthogonal Frequency Division Multiplex »).

Néanmoins, ces seuls critéres ne permettent pas de maintenir ’orthogonalité entre
sous-porteuses lors de la propagation sur un canal a trajets multiples ou de I'IES apparait
en réception. Pour éliminer cette interférence sans toutefois augmenter la durée symbole
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T, ou de maniére équivalente le nombre de sous-porteuses, une solution consiste & sacri-
fier délibérément une partie de I’énergie émise en faisant précéder chaque symbole d’un
intervalle de garde A de durée T choisie supérieur ou égale a ’étalement T« de la
réponse impulsionnelle du canal. De cette facon, la partie utile de durée T de chaque
symbole OFDM ne se trouve pas affectée en réception d’IES puisque celle-ci est absorbée
par l'intervalle de garde. Cet intervalle de garde consiste en la recopie de la fin du symbole
OFDM qu’il précede. Notons que comme l'intervalle entre les sous-porteuses est toujours
égal a 1/T;, alors que la durée d’un symbole OFDM est maintenant égale a Ts + Ta, l'or-
thogonalité entre les sous-porteuses est perdue par 'insertion de l'intervalle de garde A.
Celle-ci sera restaurée en réception apres la suppression de A. Cette insertion induit une
perte de puissance égale & 10log(Ts/(Ts +Ta)) et une perte en efficacité spectrale égale
aTs/(Ts+Ta). Pour ne pas avoir recours a 'intervalle de garde tout en limitant I’IES, des
fonctions différentes de la fonction porte, e.g. la fonction 10TA (« Isotropic Orthogonal
Transform Algorithm »), ont été étudiées. Celles-ci doivent d’une part étre bien localisées
en temps et en fréquence, et d’autre part elles doivent étre orthogonales.

Toutefois, pour bénéficier pleinement avec la technique OFDM des diversités temporelle
et fréquentielle offertes par le canal, il est nécessaire de lui adjoindre un codage correcteur
d’erreur conjointement avec des techniques d’entrelacement. L’association résultante est
alors appelée C-OFDM (« Coded-OFDM »). Dés lors, les informations transmises sur des
porteuses éloignées sur les axes fréquentiel ou temporel sont liées entre elles par un codage
introduisant une redondance et assurant au récepteur la possibilité de reconstituer les
informations perdues lors de la transmission. En outre, pour le bon fonctionnement du
codage de canal, celui-ci est associé & des procédés d’entrelacement des données selon
ces deux axes afin d’assurer une indépendance statistique entre les processus affectant les
échantillons successifs présentés a ’entrée du décodeur. Naturellement la profondeur de
ces entrelacements dépendra des propriétés statistiques du canal de propagation.

Une approche qui permet de simplifier les calculs et de modéliser plus facilement le
filtre par un filtre numérique consiste & modéliser le canal dans le domaine fréquentiel.
Sachant que les processus temporels sont des processus de Rayleigh, les processus fré-
quentiels peuvent aussi étre modélisés par des processus de Rayleigh puisque la fonction
gaussienne est un invariant par transformation de Fourier. De facon équivalente, pour mo-
déliser le bruit blanc additif gaussien dans le domaine fréquentiel, le méme raisonnement
peut étre appliqué. En supposant que 'intervalle de garde soit plus long que 1’étalement
des retards et que l'invariance temporelle du canal sur un symbole OFDM soit garanti, les
évanouissements du canal dans le domaine fréquentiel sont modélisés par :

hk = pkejak (5.2)

sachant qu’un symbole transmis sur la porteuse k, & 'instant [, subit de la part du canal
une atténuation pg et une variation de phase . Ainsi, pour 'utilisation de techniques
multiporteuses, chaque porteuse occupant une bande étroite n’est affectée que par un
facteur multiplicatif.
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5.2.2.2 Le signal oFrDM

A partir des critéres d’orthogonalité introduits, le signal modulé en fonction des don-
nées 1, de débit 1/T, appliquées en entrée de la modulation OFDM aura pour expression :

;e

s(t) = — Re{zII(t)e? st 5.3
(t) \/va kZ:O { k (t) } ( )

ou N, correspond au nombre de sous-porteuses utilisées, tandis que f;, désigne la fréquence
relative & chacune d’entre elles telle que fr = fo + k/Ts. Le débit de données 1/T; est
donc bien réparti sur N, sous-porteuses, chacune de débit 1/Ts = 1/(NpTy). Le facteur
1/ \/]Tp permet de normaliser I’énergie du signal puisque nous supposons que celle-ci n’est
pas modifiée par 'opération de modulation OFDM.

En posant f. la fréquence centrale du signal telle que f. = fo + Np/2T;, on obtient
comme nouvelle expression de s(t) :

s(t) = Re{ X (t)II(t)e’*"/"} (5.4)
ou X (t) désigne l'enveloppe complexe du signal s(t). L’expression de X (t) est donnée par :

Np—1

_ Tk p2n(k—Np/2) A
xp =Y Lo o/ D, (5.5)
5N

Ce spectre étant compris dans U'intervalle [— N, /2T, Ny /2T[, le signal X (t) peut alors
étre échantillonné a une fréquence N, /T d’apreés le théoréme de Shannon sur ’échantillon-
nage. Les échantillons délivrés ont pour expression :

Ik ]anw
X(nTs/Np) = e Np (5.6)
k=0 vV Np
Np—1
Tk  27n——
= (- kg (5.7)
k=0 Np
TF;)r_l

Cette expression met en évidence que le signal OFDM peut étre facilement généré en
utilisant une transformée de Fourier discréte inverse TFD™!, elle méme mise en oeuvre &
l’aide d’un algorithme de transformée de Fourier rapide inverse (IFFT pour « Inverse Fast
Fourier Transform »). En réception, la démodulation du signal peut, de la méme fagon,
étre réalisée par une transformée de Fourier directe.

Le signal OFDM étant constitué de la superposition de N, sous-porteuses indépendantes
modulées, sa densité spectrale est la somme des densités spectrales des N, sous-porteuses,
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soit :
sin(r(f — fu)Ts) |?
7(f — fr)

Cette densité spectrale des signaux OFDM & la forme trés caractéristique devient prati-
quement plate dans la bande B = N, /T, dés lors que le nombre N, de sous-porteuses
est élevé. Le spectre obtenu étant & bande infinie & cause de la fonction porte, celui-ci
devra étre filtré ce qui se traduira par un étalement de la fonction porte et 'apparition
d’1ES restant toutefois nettement plus faible que celle produite par les trajets multiples
du canal. Par ailleurs, en pratique, il est nécessaire de limiter le nombre de sous-porteuses
effectivement émises & une valeur inférieure au nombre de points sur lequel est effectué
la transformée de Fourier. Les sous-porteuses sur le bord du spectre sont ainsi éteintes ce
qui limite, entre autres, les interférences dues au filtrage.

Np—1
ISP =+ O |

P k=0

(5.8)

5.3 Description des techniques combinant les modulations &
porteuses multiples et ’étalement de spectre

L’émergence des techniques basées sur les modulations & porteuses multiples ont
conduit & de nombreux travaux visant & appliquer leurs principes au cas des futurs ré-
seaux cellulaires. Rappelons que la ou les techniques de modulations retenues pour la
future génération de systémes de radiocommunications devront offrir & la fois une grande
robustesse vis-a-vis des trajets multiples, du bruit et des brouilleurs, ainsi qu’une grande
efficacité spectrale. Une solution combinant les propriétés des techniques d’étalement de
spectre et de modulation & porteuses multiples devrait alors permettre la convergence
souhaitée des réseaux radiomobiles et des réseaux locaux sans fil & haut débit.

5.3.1 Les systémes MC-DS-CDMA

Cette technique (« Multi Carrier Direct Sequence Code Division Multiple Access »),
proche de I’étalement de spectre par séquence directe, a été proposée pour la premiére
fois en octobre 1993 par S. Kondo et L.B. Milstein [KM93]. Son principe consiste & étaler
les données dans le domaine temporel avec un code attribué a chaque utilisateur puis a
transmettre ces données étalées sur plusieurs sous-porteuses orthogonales (figure 5.1)2.
On obtient ainsi un systéme qui est robuste face aux trajets multiples et qui permet de
supprimer les interférences & bande étroite. Au méme moment V. Da Silva et E.S. Sousa
travaillaient sur les systémes DS-CDMA quasi-synchrones en voie montante. Dans le but
de faciliter la synchronisation des systémes DS-CDMA, ils eurent 'idée d’utiliser les mo-
dulations & porteuses mutiples pour augmenter la durée symbole du signal transmis tout
en transmettant le méme débit utile [DS93]. Depuis, les systémes MC-DS-CDMA ont été
analysés pour les liaisons descendantes mais aussi pour les liaisons montantes. En réalisant
I'association de 1’étalement de spectre aux modulations & porteuses multiples au niveau de

2. La majorité des schémas présentés dans ce chapitre est issue de la thése de Stéphane Nobilet [Nob03]
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chacune des sous-porteuses, cette combinaison ne permet pas d’exploiter la diversité fré-
quentielle du canal a4 moins que la méme donnée soit transmise sur plusieurs sous-porteuses
ou de mettre en oeuvre des techniques de codage de canal associées & de ’entrelacement.
Les travaux exposés dans [AASA00| ont montré les performances moindres de cette com-
binaison par rapport a la technique MC-CDMA dans le cas d’une liaison descendante.

5.3.2 Les systémes MT-CDMA

Le concept MT-CDMA (« Multi-tone » CDMA) fit présenté pour la premiére fois par
L. Vanderdorpe en octobre 1993 [Van93|. A l'origine des principales études menées sur
cette technique, L. Vanderdorpe proposait un systéme dédié plus particulierement & des
applications en voie montante. Comme dans le cas des systémes MC-DS-CDMA, 1’opération
d’étalement de spectre est réalisée dans le domaine temporel. Néanmoins, la multiplication
par le code d’étalement est mise en oeuvre aprés la modulation & porteuses multiples.
L’intérét principal de cette approche est, pour un gain de traitement® donné, i.e. tout en
conservant une méme occupation spectrale et un méme débit utile, d’utiliser des codes
d’étalement plus longs que ceux employés pour un systéme DS-CDMA & porteuse unique.
En bénéficiant ainsi des bonnes propriétés d’autocorrélation et surtout d’intercorrélation
de longs codes, les interférences entre utilisateurs peuvent étre mieux rejetées.

5.3.3 Les systémes MC-CDMA

Parmi les techniques combinant les modulations a porteuses multiples et 1’étalement
de spectre, le systéme MC-CDMA est de loin le plus étudié. Depuis son apparition en 1993,
le MC-CDMA a tout d’abord fait ’objet de nombreuses comparaisons avec des systémes
utilisant la technique DS-CDMA [Kai95] [HP97]. Ces comparaisons ont largement démontré
la supériorité des systémes MC-CDMA vis-a-vis des systémes DS-CDMA.

La technique MC-CDMA est basée sur la concaténation de I’étalement de spectre et de
la modulation & porteuses multiples OFDM. Le modulateur MC-CDMA étale ou plutot re-
copie? les données de chaque utilisateur dans le domaine fréquentiel. Ainsi, pour chaque
utilisateur, les répliques de la méme donnée sont transmises simultanément sur un jeu
de sous-porteuses afin d’exploiter la diversité fréquentielle disponible. L’attribution aux
utilisateurs de codes orthogonaux permet quant a elle I’accés multiple, dit « par répar-
tition de codes », & la méme bande de fréquences. Les données des utilisateurs peuvent
donc exploiter simultanément la méme diversité fréquentielle. Pour garantir aprés étale-
ment ’orthogonalité entre les sous-porteuses du spectre OFDM, ’espacement entre deux
sous-porteuses adjacentes est proportionnel & l'inverse de la durée 7, d’un chip du code

3. Le gain de traitement est défini par le rapport des bandes occupées entre le signal initial et le signal
émis.

4. Dans le cas notamment des systémes MC-CDMA, 'opération d’étalement n’est pas & proprement
parler une opération d’étalement de spectre. En effet, le spectre du signal correspond au spectre d’un
signal OFDM. L’opération dit d’étalement permet surtout d’exploiter de la diversité fréquentielle tout en
permettant I’accés multiple.
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Les sous-porteuses Etalement fréquentiel Les sous-porteuses Etalement temporel

sont orthogonales sont orthogonales

f f
(Np +1)/T (N + 1) Le/NyT
Systéme MC-CDMA Systéme MC-DS-CDMA
Les sous-porteuses Etalement fréquentiel Les sous-porteuses Etalement temporel
sont orthogonales ne sont pas orthogonales

A
T f
Y
f f
(NuLe +1)/T; (2Lc — 1+ Np) /N, T
Systéme SS-MC-MA Systéme MT-CDMA

superposition des données n et n + 1 d’'un méme utilsateur

7
D donnée n de P'utilisateur j }"A donnée n + 1 de l'utilisateur j + 1
§ ]
donnée n de I'utilisateur j + 1
\ :

FiG. 5.1 — Représentation du signal émis pour les quatre types de modulations a porteuses
multiples et G accés multiple

d’étalement. Basée sur une modulation OFDM, la modulation MC-CDMA (réciproquement
sa démodulation) peut facilement étre réalisée a partir d’une IFFT (et d’une FFT).

Lorsqu’elle est utilisée en voie montante, la technique MC-CDMA implique nécessai-
rement une plus grande complexité au niveau du récepteur pour estimer les canaux. En
effet, dans un systéme MC-CDMA, chacune des porteuses est utilisée par l’ensemble des
utilisateurs actifs. De ce fait, le signal véhiculé par une sous-porteuse et recu au niveau de
la station de base, subit différentes distorsions provoquées par chacun des canaux reliant
les N, utilisateurs actifs a la station de base. Que ce soit pour récupérer les données
des N, utilisateurs ou celles d’un seul utilisateur, le récepteur de la station de base doit
nécessairement estimer ces N, canaux.

5.3.4 Les systémes SS-MC-MA

Une autre possibilité de combinaison de I’étalement de spectre et des modulations &
porteuses multiples est la technique Ss-MC-MA (« Spread Spectrum Multi-Carrier Multiple
Access »). Cette technique, dérivée des systémes MC-CDMA, fiit présentée a ’origine par
S. Kaiser et K. Fazel dans [KF97]. Elle associe cette fois-ci I’accés multiple par répartition
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de codes (CDMA) a l’acceés multiple par répartion de fréquence (FDMA). Chaque utilisateur
profite de ’accés multiple offert par les codes d’étalement pour transmettre ses propres
données sur un sous-ensemble spécifique de sous-porteuses. Ainsi, contrairement au MC-
CDMA, le multiplexage des signaux des différents utilisateurs ne se fait plus dans le domaine
des codes mais dans celui des fréquences.

Dérivé du MC-CDMA, le systéme SS-MC-MA présente certes quelques similitudes avec ce
dernier, comme la possibilité d’insérer un intervalle de garde pour éviter l'apparition d’1ES.
Toutefois, ces deux techniques présentent aussi des différences majeures comme le fait
que dans un systéme SS-MC-MA, les interférences entre utilisateurs sont en théorie inexis-
tantes puisque seules les données d'un méme utilisateur partagent le méme sous-ensemble
de sous-porteuses. L’interférence présente est donc une interférence entre données d’un
méme utilisateur et doit étre traitée de la méme maniére que le terme d’interférences
entre les données des utilisateurs d’un systéme MC-CDMA. Une autre différence entre ces
deux techniques est la complexité a estimer les canaux de la voie montante au niveau
du récepteur. Pour la technique SS-MC-MA, que ce soit en voie montante ou en voie des-
cendante, chacune des sous-porteuses n’est pas utilisée par les N, utilisateurs comme
dans le cas MC-CDMA mais par un seul utilisateur. Le signal recu et véhiculé par une
sous-porteuse n’a donc subi que les distorsions provoquées par le canal d'un seul utili-
sateur. De ce fait, l'estimation de canal de la voie montante est bien moins complexe
pour les systémes SS-MC-MA que pour les systémes MC-CDMA. Ce dernier point est le
principal intérét du ss-MC-MA et lui permet d’obtenir de bonnes performances en voie
montante [Kai98] [KK99] [KKF99].

5.4 Etude des systémes MC-CDMA

5.4.1 Expression du signal MC-CDMA émis
5.4.1.1 Le signal mono-utilisateur

Le signal MC-CDMA est issu de la concaténation des opérations d’étalement de spectre

N

par séquence directe et de modulation & porteuses multiples. Pour chaque utilisateur ¢,
ses symboles de modulation z; sont multipliés un & un par le code d’étalement c¢; =
[€i,05 - - -Ci, L.—1)% qui a été auparavant assigné a cet utilisateur i. Les L. répliques Ci kTi
(0 < k < L. —1) du méme symbole z; sont ensuite appliquées une a une & chacune
des L. sous-porteuses du spectre OFDM. L’étalement a donc été réalisé dans le domaine
fréquentiel. Par la suite, pour simplifier les écritures, nous considérons que le nombre N,
de sous-porteuses est égal a la longueur L. des codes d’étalement (N, = L.) mais ceci
n’est absolument pas obligatoire. Dans ce cas, la durée Ts d’un symbole MC-CDMA sur

chaque sous-porteuse est alors égale & Ts, =T, = T..

Afin de garantir I’orthogonalité entre les sous-porteuses aprés la fonction d’étalement,
I’espacement Af entre deux sous-porteuses adjacentes est proportionnel & l'inverse de
la durée T, d’un chip de code d’étalement. Lorsque N, = L., 'espacement entre sous-
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porteuses est égal a:

Af = (5.9)

1
Te

Toujours dans le cas ot L, = Np, l'expression du signal MC-CDMA s;(t) émis par
l'utilisateur 4 sur U'intervalle de temps [0,Ts[, en sortie du modulateur, s’écrit :

Np—1
1 < k
S,:(t) = \/—]T E Re{Ci’kiL'iH(t)GJZWfkt} avec fk; = f() + fZT (510)
P k=0 s

avec I1(.) la fonction porte, nulle & 'extérieur de l'intervalle [0,7[. Nous reconnaissons ’ex-
pression d’un signal OFDM ol la donnée z; transmise sur la sous-porteuse k est remplacée
par la donnée z; — la méme donnée est cette fois-ci transmise sur les IV, sous-porteuses
par l'utilisateur 7+ — et pondérée par le chip ¢; ;, du code propre a cet utilisateur et attribué
A cette sous-porteuse k.

La bande de fréquences W occupée par les lobes principaux des sous-porteuses est
égale a:
(Np+1)  (Np+1)
W = = 5.11

L’équivalent en bande de base s;(t) du signal s}(¢) & la sortie du modulateur MC-CDMA
aura pour expression :

Np—1
5ilt) = —— 3 {ecspniTI(1)el2 6= No T2 (5.12)

\% NP k=0

L’enveloppe complexe X; du signal MC-CDMA s;(t) échantillonné au rythme 7T /N, est
égale a:
Np—1

X;(nTs/N,) = 2Tk N (5.13)

Cik
(—1)ta; Y
P

J

TFD—l{\C/’%}

De cette derniére équation, il apparait donc que, comme pour tout signal construit & partir
d’un signal OFDM, le signal MC-CDMA peut étre généré par le biais d’une Transformée
de Fourier Discréte Inverse (TFDI) effectuée sur les L. chips du code d’étalement. En
pratique cette transformation est réalisée avec des algorithmes rapides, la IFFT (« Inverse
Fast Fourier Transform »). Cette observation met en avant 'influence déterminante des
codes d’étalement sur les variations de ’enveloppe complexe du signal MC-CDMA. Ainsi,
pour limiter ces variations & ’entrée de I’amplificateur RF, les codes d’étalement devront
étre judicieusement choisis [Nob03]. Le modulateur MC-CDMA du ;™€ utilisateur est
représenté sur la figure 5.2. Le spectre des sous-porteuses de ce signal est représenté sur
la figure 5.3.
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F1G. 5.2 — Modulateur MC-CDMA du j*™¢ utilisateur avec L,

:Np
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FiGg. 5.3 — Spectre des sous-porteuses du FiG. 5.4 — Répartition des données des Ny
signal MC-CDMA pour le j%™¢ utilisateur utilisateurs pour le systéme MC-CDMA

5.4.1.2 Le signal multi-utilisateur synchrone

Dans le cas d’'une communication synchrone utilisée en voie descendante, ¢.e. de la
station de base vers les terminaux, 'expression du signal multi-utilisateur se déduit assez
simplement des expressions du signal mono-utilisateur puisqu’il correspond & la somme
des signaux mono-utilisateurs portés par les sous-porteuses. Ainsi, pour un symbole multi-
utilisateur, ’équivalent en bande de base du signal émis pendant I'intervalle de temps [0,7[
s’écrit :

s(t) = Z si(t) (5.14)

Dans la suite du document, nous utiliserons de préférence une notation matricielle des
signaux MC-CDMA avant ’ajout de l'intervalle de garde en considérant que les fonctions
de base sont les fonctions exponentielles des sous-porteuses. Ainsi, en supposant Ny, = L,
l'opération d’étalement & I’émission correspond au produit de la matrice C des codes
d’étalement par le vecteur de données x:

1
s=——=Cx Vke|0,...,Ny_q] (5.15)
vV Np
Ainsi chaque symbole est transmis en paralléle sur L. sous-porteuses modulées QPSK

dans notre étude. Le spectre du signal MC-CDMA et la répartition des données des N,
utilisateurs sont respectivement représentés sur les figures 5.3 et 5.4.

Comme pour le signal OFDM, l'insertion d’un intervalle de garde de durée supérieure
a ’étalement Tmax de la réponse impulsionnelle du canal garantit I’absence d’interférences
entre symboles en réception.

Comme nous ’avons déja mentionné précédemment, 1’intérét majeur de cette tech-
nique est qu’elle permet un accés multiple a répartition de codes (CDMA) tout en ayant
un signal émis présentant toutes les caractéristiques et les avantages d’un signal OFDM.
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En outre, la diversité fréquentielle du canal est pleinement exploitée, chaque symbole
complexe z; étant transmis sur I’ensemble des sous-porteuses disponibles.

5.4.1.3 Choix des paramétres N, et L,

La description du modulateur MC-CDMA adoptée ici repose sur l'’hypothése d’une
longueur d’étalement L. égale au nombre de sous-porteuses N,. En attribuant un code
d’étalement par utilisateur, le nombre maximal d’utilisateur NNV, pouvant cohabiter est
alors égal au nombre maximal Ngeq de séquences existantes au sein d’une méme famille.
Ainsi, en supposant que les codes d’étalement utilisés sont les codes orthogonaux de
Walsh-Hadamard, on obtient :

N, = L, = Nyoq = N, (5.16)

max

Cependant, afin de mieux adapter le signal MC-CDMA aux caractéristiques du canal de
propagation, il peut étre nécessaire d’apporter des modifications & la structure représentée
sur la figure 5.2 [Kai98|]. Les paramétres variables sont principalement la longueur L.
des codes et le nombre N, de sous-porteuses. Notamment, en pratique, certaines sous-
porteuses du modulateur OFDM nécessitent d’étre annulées afin de limiter les interférences
possibles introduites par le filtrage d’émission.

La premic¢re modification possible consiste & augmenter N, tout en conservant L. et
Ny,...- Dans ce cas, la durée T du symbole MC-CDMA transmis augmente ce qui permet de
réduire la perte d’efficacité spectrale due & ’insertion d’un intervalle de garde. Toutefois,
la valeur de IV, résulte du compromis entre la capacité du systeme a absorber un étalement
donné de la réponse impulsionnelle du canal et la nécessité de ’'invariance du canal sur une
durée symbole MC-CDMA. Chaque utilisateur exploite N, sous-porteuses pour transmettre
non plus une donnée mais N, /L. données par symbole MC-CDMA. Afin que chaque donnée
bénéficie de I'indépendance en fréquence liée a la bande totale, il peut, dans ce cas, étre
préférable de multiplexer en fréquence les différents « jeux » de sous-porteuses portant
des données étalées différentes.

La seconde modification possible consiste & réduire la complexité des récepteurs en
diminuant la longueur des codes d’étalement tout en conservant le nombre N, ..
d’utilisateurs et le nombre IV, de sous-porteuses adapté aux caractéristiques du canal. Les
utilisateurs sont répartis en Np/L, groupes et chaque groupe, composé de L. utilisateurs,
constitue un systéme MC-CDMA de base. Un code d’étalement n’est donc plus attribué a un
seul utilisateur mais & N, /L. utilisateurs. La aussi il est nécessaire d’utiliser un dispositif
de multiplexage fréquentiel pour que chaque utilisateur exploite pleinement la diversité
fréquentielle offerte par le canal. En conséquence, avec cette modification, ’accés multiple
entre chaque groupe d’utilisateurs est & répartition de fréquence. Celui entre utilisateurs

d’un méme groupe est & répartition par codes.

maximal
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5.4.2 Expression du signal MC-CDMA regu

La figure 5.5 représente le récepteur MC-CDMA du ™€ utilisateur. Sur ce schéma, ot

le traitement de ’accés multiple est dissocié du traitement de la diversité et de I’égalisation
du canal, la séparation des utilisateurs se fait dans le domaine fréquentiel puisque le code
d’étalement et d’accés multiple est appliqué dans ce domaine.

¢—2infot

® @ Egalisation
r(t)
I
I

, Traitement
de la
diversité

Lj

—2im, _1t
= Cj,Np—1

'§
4>® FFT @

F1G. 5.5 — Récepteur MC-CDMA du ™€ utilisateur

Lorsque N, utilisateurs sont actifs, le signal MC-CDMA multi-utilisateur recu en voie
descendante a lentrée du récepteur, noté r'(t), est donné par 1’expression suivante:

(5.17)
ou 7 est le retard de trajet d’indice [ et L est le nombre de trajets.
En posant f. = fo + Np/2T,, nous obtenons:
r'(t) = Re {H(t - Tl)r(t)eﬂﬂfct} (5.18)

ou r(t) représente l’enveloppe complexe du signal regu r'(t) et est donné par Iexpression
suivante :

r(t) = \/——Z i i (O Oz, T1(t — m)ePr=No/DG=m)/1: )y e
o R (5.19)

Cette expression du signal recu en bande de base peut étre retrouvée a partir de ’ex-
pression du signal MC-CDMA multi-utilisateur s(t) , équation (5.14), et de I’expression de
la réponse impulsionnelle du canal de propagation h(t,7), équation (1.36), au travers de
I'équation :

7(t) = (h * 8)(t) + n(t) (5.20)
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Afin de modéliser les effets du canal dans le domaine fréquentiel, nous rappelons les
hypothéses couramment utilisées pour dimensionner correctement une modulation OFDM.
Ainsi, le canal est supposé non-sélectif en fréquence sur chaque sous-porteuse et invariant
pendant la durée d’un symbole MC-CDMA de durée T + Ta. L’absence d’ISI et d’ICI est
assurée par 'insertion d’un intervalle de garde adapté au canal de telle maniére que sa
durée soit supérieure & l’étalement des retards de la réponse impulsionnelle du canal.
Sachant que la diversité fréquentielle maximale est atteinte, au niveau de chaque symbole
MC-CDMA, lorsque les sous-porteuses du signal multiporteuse sont affectées de processus
aléatoires indépendants, la matrice d’entrelacement temporel et fréquentiel est supposée
idéale. Avec ces hypothéses, le canal peut étre modélisé dans le domaine fréquentiel par
des coefficients complexes hy = ppe®® indépendants, propres a chaque sous-porteuse et
constants sur la durée d'un symbole MC-CDMA ol pi et 0 représentent respectivement
les distorsions d’amplitude et de phase subies par la sous-porteuse k.

Aprés les opérations de filtrage, de transposition en bande de base, d’échantillonnage
et de suppression de l'intervalle de garde, ’enveloppe complexe du signal regu en sortie
de la FFT (démodulateur OFDM) et aprés désentrelacement peut s’exprimer sous forme
vectorielle, avec comme base orthonormeée les fonctions exponentielles correspondant aux
fréquences des sous-porteuses. C’est cette notation qui sera utilisée dans la suite du do-
cument. Pour alléger les écritures, nous supposons que 1 < k < N, et 1 <4 < N,. Par
ailleurs, le facteur de normalisation 1/ \/va n’est pas pris en compte dans les calculs. Ainsi,
tout signal MC-CDMA multi-utilisateur & porteuses multiples s’écrit sous forme vectorielle :

r=HCx+n (5.21)
ou
- r est le vecteur constitué des NN, valeurs regues sur les IV, sous-porteuses:
r=[r---ry,|" €CN (5.22)

— H représente la matrice des coefficients complexes hy du canal. En suppposant une
synchronisation parfaite du systéme & porteuses multiples et un décalage Doppler
négligeable, l'interférence entre les sous-porteuses est inexistante. Par conséquent,
la matrice H peut étre considérée comme diagonale:

H=| . _ | e CloxNp (5.23)
0 0 --- hy

P

En réception, la matrice H et tous les coefficients qui la composent seront considérés
comme parfaitement connus.
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— la matrice C est constituée des N, codes d’étalement ¢; propres & chaque utilisa-
teur 7 :

C1,1 P CNy,1
C= [Cl“‘CNu] = € ClexNu (5.24)
clyL07 =t CN’M;LC
Les codes d’étalement choisis sont les codes de Walsh-Hadamard ou les codes de

Golay & séquences complémentaires dont les éléments prennent pour valeur: ¢; ) =
+ \/IL_ Ces codes d’étalement sont réels: C* = C. Par souci de simplification des

calculs, nous fixons sauf mention contraire : ci & = 1. Ces codes ont leur autocorréla-
tion égale a 1 (¢ = j) et leur intercorrélation nulle, i.e. ces codes sont orthogonaux
deux a deux (i # j). Autrement dit, la somme des produits chip & chip est nulle:

L L
T 1 sii=
¢i¢i= Zci’kcj’k ~ 1 0 sinon
k=1

Lorsque N, = L., cette condition étendue & la dimension matricielle s’exprime par
la relation suivante: CC?T = CTC = Iy,. Nous supposons que la méme matrice
d’étalement est utilisée pour tous les symboles a transmettre. Ces codes d’étale-
ment sont considérés déterministes. En simulation, nous ne les avons pas choisis
aléatoirement. Pour simuler la transmission de N, utilisateurs, nous avons toujours
choisi les mémes N, premiers codes de la matrice d’Hadamard.

— x est le vecteur des symboles transmis par les N, utilisateurs actifs :
x = [z1---zn,]" € CN (5.25)

Lorsque les codes de Walsh-Hadamard ou ceux de Golay & séquences complémen-
taires sont utilisés, le nombre maximal d’utilisateurs actifs est égal & la longueur L.
des codes d’étalement. Lorsque NV, = L, le systéme est dit & pleine charge. Si l'utili-
sateur 7 n’est pas actif, alors z; = 0. Nous supposons que les symboles sont indépen-
dants au cours du temps pour un méme utilisateur (E[z"z"!] = E[z"|E[z"11]) et
entre utilisateurs (E[z;z;] = E[z;|E[z;]), qu'ils sont équiprobables et de constella-
tion centrée (E[z] = 0), et qu'ils ont la méme énergie au cours du temps (E[|z"|?]
E[|z"*1|?] = E;), ou entre deux utilisateurs (E[|z;|*] = E[|z;|*]). La matrice de
corrélation des N, symboles émis est donc diagonale: 'y = E[xx] = E,A avec A
une matrice diagonale de coefficients aj; (aj; = 0 si 'utilisateur j est inactif ou 1
sinon).

— le vecteur n rassemble les N, composantes nj du bruit affectant chaque sous-
porteuse d’indice & :
n— ['m s TLNP]T € CNP (5.26)

Ce bruit est modélisé par un processus blanc additif gaussien centré. Sa matrice de
covariance est donc diagonale: I'y, = O'%INP. Autrement dit, les bruits additifs sur
chaque sous-porteuse ont méme variance et sont indépendants.
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Si au lieu de s’intéresser au spectre des N, sous-porteuses recues, nous portons notre
attention sur une sous-porteuse particuliére, ’expression (5.21) devient :

Ny
Ty = hk(z ci,kaci) +n 1<k< Np (5.27)
=1

Cette équation nous permet de constater que chaque sous-porteuse porte la somme des
symboles de chaque utilisateur pondérés par le chip du code assigné & cette sous-porteuse
par chaque utilisateur.

5.5 Les techniques de détection dans les systémes MC-CDMA

Les récepteurs MC-CDMA sont habituellement classés selon différents critéres qui peuvent
étre la structure du récepteur (série, parallele, a retour de décision ...), la technique
d’égalisation employée, la connaissance a priori ou non d’informations sur les utilisateurs
émettant sur le canal de transmission, ...

Le premier critére que nous prenons en compte concerne la connaissance a priori d’in-
formations sur chacun des utilisateurs. Cette information peut correspondre & la connais-
sance partielle ou totale de la matrice des codes d’étalement. Ainsi, un détecteur est
qualifié de mono-utilisateur lorsque seul le code d’étalement de I'utilisateur dont I’on
cherche & retrouver les données est connu du récepteur. Les interférences d’accés multiple
provenant des autres utilisateurs sont alors considérées comme des brouilleurs et non-
porteuses d’information utile. En revanche, les détecteurs sont dits multi-utilisateurs
lorsqu’ils s’appuient sur la connaissance d’information sur les différents utilisateurs. Dans
certains cas, ils peuvent chercher a retrouver la séquence émise par un certain nombre
d’entre eux pour améliorer la détection des données d’un utilisateur particulier. Les inter-
férences d’accés multiple ne sont plus ici considérées comme des signaux aléatoires mais
comme des signaux déterministes.

Dans ce document, nous assimilerons abusivement les opérations d’égalisation et de
détection & la méme opération. En réalité, I’égalisation vise seulement & compenser les
distorsions introduites par le canal. Elle ne permet pas a elle seule de retrouver les données
transmises par un symbole MC-CDMA. Toutefois, comme nous allons le voir par la suite,
son utilisation reste primordiale dans le cadre d’un systéme MC-CDMA. Ainsi, I'opération
de détection incluera aussi bien les étapes d’égalisation, de désétalement que celle de
démodulation. Puisque les techniques de détection mono-utilisateurs ne se distinguent
que par leur étage d’égalisation, nous parlerons de techniques de détection.

Nous allons tout d’abord présenter les techniques de détection mono-utilisateurs qui
sont d’une part les plus simples et dont les remarques faites sur leur technique d’égalisation
restent valables pour les techniques multi-utilisateurs.
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5.5.1 Les techniques de détection mono-utilisateurs
5.5.1.1 Expression générale du signal détecté aprés égalisation

Comme nous l'avons précisé au paragraphe précédent, les détecteurs mono-utilisateurs
considérent que seul le signal d’un utilisateur particulier est le signal utile. Les signaux des
autres utilisateurs sont assimilés finalement & des brouilleurs venant perturber le signal
utile. La figure 5.5 représente le récepteur MC-CDMA du j1¢™€ utilisateur. Sur ce schéma, ot
le traitement de ’accés multiple est dissocié du traitement de la diversité et de 1’égalisation
du canal, la séparation des utilisateurs se fait dans le domaine fréquentiel puisque le code
d’étalement et d’accés multiple est appliqué dans ce domaine. La figure 5.6, quant a
elle, représente ’ensemble de la chaine de radiocommunications utilisant la technique

MC-CDMA.

Puisque le signal MC-CDMA est & porteuses multiples, les égaliseurs que nous avons
étudiés sont ceux habituellement utilisés pour ces modulations L’égalisation est alors
réalisée sous-porteuse par sous-porteuse a 1’aide d’un simple coeflicient multiplicatif gy.
En utilisant la notation matricielle, ’ensemble des N, coeflicients d’égalisation g, corres-
pondant respectivement aux N, coefficients du canal hy peut s’exprimer a son tour par
une matrice diagonale grace aux hypothéses faites sur le canal :

g1 0 ... 0
0 g2

G=| . 7 € CNe XNy (5.28)
O 0 --- 9N,

Aprés lopération d’égalisation, 1'expression du signal y € CMr est donnée sous forme
vectorielle par 1’expression :

y = Gr (5.29)

= GHCx + Gn (5.30)

ou sous forme scalaire par 1’expression :

Ny,

Yk = gehi (Y cini) + geni (5.31)
i=1

Aprés désétalement et la détection seuil, le symbole de donnée de l'utilisateur #;
détecté correspond au signe du produit scalaire réalisé entre le vecteur des signaux recus

5. En ce qui concerne les modulations & porteuses multiples utilisées sans la dimension CDMA, les
techniques de détection se résument & une simple technique d’égalisation. Ainsi, les termes détection et
égalisation peuvent étre confondus.
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égalisés, y, et le code d’étalement propre a l'utilisateur j, CJT, soit :

:f?j =< C?,y >= ch,kyk (5.32)

‘ Z;C; i
i=1 4 S
% ! #] ! Modulation
—~>(§) ——> OFDM

(IFFT)
SNF
_,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,E!alﬁme,n!
Récepteur MC-CDMA Canal
(Station mobile de I'utilisateur | ) Temporel
2 P < Démodulation
) Q . - .
- (X é ¢ | Egalisation : OFDM
— - (FFT)
TNP
y _ eee .
Désétalement b | hy,
Estimatiol

Fi1G. 5.6 — Représentation d’une chaine de radiocommunications utilisant la technique
MC-CDMA

En substituant 1’équation (5.31) dans (5.32), I’expression générale du symbole détecté
pour l'utilisateur j est donnée par:

N'u Np
w] = Z G, kgkhkmj + Z Z Cj,kCi, kGkheTi + Z Ci,kgk Tk (5'33)
=1 k=1
1#] —,—/
I/l ~ WV - N

M

Dans I’expression ci-dessus, nous pouvons distinguer trois termes: le signal utile qui cor-
respond au symbole de l'utilisateur considéré (i), les interférences d’accés multiple (1AM
notées M) correspondant aux signaux a destination (en voie descendante®) des autres uti-
lisateurs, et enfin le bruit blanc additif gaussien pondéré par les coefficients d’égalisation
et les chips du code d’étalement de 'utilisateur considéré (N).

En supposant que les données des utilisateurs proviennent de sources indépendantes
et que les coefficients du canal h; pondérés par les coefficients d’égalisation g5 sont indé-
pendants selon l'indice k, le terme d’1AM M est considéré, aprés application du théoréme
de la limite centrale, comme une variable gaussienne sous la condition de valeurs de N,
et L, suffisamment élevées [Bau0l].

6. En voie remontante, puisque chaque utilisateur transmet sur son propre canal, les symboles z; du
terme M sont multipliés par des coefficients hy dépendant de chaque utilisateur.
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Ainsi, grace aux N, répliques z; (terme U) dont dispose le récepteur, la détection
de chaque symbole #; peut étre améliorée sous la condition que le terme interférent
(terme M) et le terme de bruit ne soient pas trop importants. Pour améliorer alors la
robustesse de la détection, il s’agit de choisir les coefficients d’égalisation g adéquats qui
permettent de réduire voire d’éliminer le terme interférent M sans pour autant amplifier
le terme de bruit . Pour éliminer 'TAM M, il s’agit de rendre le terme g;hy indépendant
de k pour retrouver ’orthogonalité des signaux émis, i.e. EkNﬁ 1 G kCikT; = 0. Nous ap-
pellerons le terme gghy, noté heg k, le coefficient de canal égalisé pour détecter le symbole
Zj-

5.5.1.2 L’égalisation en MC-CDMA : une étape obligatoire

Nous allons chercher & voir ici quels sont les effets sur la probabilité d’erreur binaire,
d’une part de ne pas égaliser et d’autre part d’accroitre la longueur L. des codes d’étale-
ment.

Plagons nous dans le cas ou un seul utilisateur est actif (M = 0) et ou ’étape d’égalisa-
tion n’est pas réalisée (G = I, ). D’aprés 'expression (5.33), le signal aprés désétalement
est donné par:

Np Np
;= Z Cikhkl‘j + Z cigng = U+ N (5.34)
k=1 k=1

Dans le cas d’une modulation QPSK, en supposant une équiprobabilité des éléments
binaires a 1’émission, un seuil de décision égal & 0 et un comportement identique entre la
voie en phase et la voie en quadrature, la probabilité d’erreur binaire s’écrit [Bau01]:

P. = PJ{U <O0Re(z) = +VE;} (5.35)

= 1erc _BU
o2 f <\/2var{U}> (5:36)

avec U la variable de décison égale a Re(Z) pour une valeur de z donnée.
La moyenne E{U} de la variable de décision conditionnellement & hj s’écrit alors

(Np=L)7:

Np L.
1
E{U} =Re Y c4hi p VE: = VEs— » Re{ly} ——0 (5.37)
k=1 , Lc k=1 Le—roo
et la variance de la variable de décision s’écrit :

L
1 & E{n2}
= — E N, .
V&I‘{U} LC 2 9 Lcj) 0 (5 38)

7. Pour une longueur des codes L. suffisamment grande, la moyenne arithmétique tend vers I’espérance
mathématique. Pour le besoin du calcul, nous reposons ¢, = 1/Le.
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La limite de la probabilité d’erreur par élément binaire s’exprime :

1 0 1

Il apparait alors que méme en ’absence d’1AM, il est indispensable dans 1’étape de dé-
tection d’un signal MC-CDMA, d’appliquer une technique d’égalisation totale ou partielle
avant de désétaler le signal regu si ’on veut éviter une probabilité d’erreur catastrophique.

Cherchons maintenant & calculer la variation du RSB d’un signal MC-CDMA aprés
désétalement en fonction de la longueur L. des codes d’étalement.

La puissance P, de la composante U porteuse d’information s’écrit alors:

h 2
Py = B JUU*] = Tk L,J d o2 (5.40)

La puissance Py de la composante de bruit du signal est quant & elle donnée par:
1 &
2 2
k=1

puisque tous les échantillons nj ont la méme variance o2.

Le RSB aprés désétalement est alors donné par ’expression suivante :

L
Du_ Yt el o (5.42)
Py L? o2 '

Estimons 'espérance du RSB selon la distribution des hy. En supposant toujours que
les |hg|, variables aléatoires indépendantes, suivent une distribution de Rayleigh, alors la
vairable aléatoire Zﬁ;l |hi|? est une variable aléatoire du x? a 2L, degrés de liberté telle
que:

Lc

E{Z|hk|2} = 2L.0? (5.43)
k=1
L.

E{Z|hk|4} = 4L,(L.+1)o* (5.44)
k=1

ot 02 est la variance d'une variable aléatoire gaussienne.

Nous pouvons alors écrire que:

Pu e [l \hk\Q oy _ 1, 503
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Par conséquent, lorsque le canal est modélisé par des évanouissements indépendants qui
suivent une distribution de Rayleigh, le RSB moyen apres désétalement et sans égalisation
est inversement proportionnel a la longueur L. du code d’étalement utilisé.

5.5.1.3 Le récepteur optimal en contexte mono-utilisateur: le filtre adapté
ou MRC

Dans un contexte mono-utilisateur, le récepteur optimal vis-a-vis de la probabilité
d’erreur sous certaines conditions correspond au détecteur & maximum de vraisem-
blance (ML). Il consiste & comparer le signal regu, dans notre cas le signal MC-CDMA &
L. sous-porteuses, par rapport a ’ensemble des signaux possibles émis par l'utilisateur j
et transmis par le méme canal & évanouissements en 1’absence de BBAG, en considérant
les signaux des N, — 1 autres utilisateurs comme du bruit. Sa complexité croit donc no-
tamment exponentiellement avec la longueur L. des codes utilisés. Ce type de détecteur
atteint ses performances optimales lorsqu’il a la connaissance des codes d’étalement de
tous les utilisateurs, 7.e. dans un contexte multi-utilisateur. Dans un tel cas, il est alors ca-
pable de comparer le signal MC-CDMA recu a ’ensemble des signaux MC-CDMA possibles
émis par les N, utilisateurs. Sachant qu’ici nous supposons que les symboles transmis
sont équiprobables, I’estimateur basé sur le critére ML et celui basé sur le critére du MAP
(« Mazimum A Posteriori ») sont équivalents [Kai98] [Pro95].

Pour réduire la complexité du détecteur tout en maintenant les mémes performances
dans un contexte mono-utilisateur®, I’autre solution consiste & appliquer le filtre adapté
suivi d’un simple démodulateur linéaire. En ’absence d’interférences d’accés multiple, i.e.
lorsqu’un seul utilisateur est actif (N, = 1), le filtre adapté est le récepteur optimal selon
le RSB et fournit ainsi les meilleurs résultats en terme de taux d’erreur binaire. Notons
que dans le cas du filtre adapté, la détection est appliquée aprés égalisation MRC alors
que dans le cas du détecteur ML, celle-ci est appliquée directement sur les signaux regus
sans qu’ils aient été modifiés par une étape d’égalisation.

La technique & gain maximal que nous noterons MRC (« Mazimum Ratio Combining »)
est considérée optimale vis-a-vis du bruit additif lorsque la méme information est transmise
simultanément sur plusieurs branches de diversité. Ce traitement optimal de la diversité
consiste & multiplier chaque sous-porteuse par la valeur conjuguée du coefficient du canal
propre a cette sous-porteuse:

9k = hi; (5.46)

Ainsi seule la distorsion de phase introduite par le canal est corrigée. Comme nous pou-
vons le vérifier dans le tableau 5.1, cette technique exploite bien la diversité fréquentielle
présente puisque IV, répliques du symbole x;, pondérées par des coefficients |hi|?, sont
présentes dans la partie utile U.

8. Dans le cas MC-CDMA, la détection peut étre appliquée sur les signaux regus ou aprés égalisation
puisque les codes sont orthogonaux. Le bruit est un BBAG, et les opération étalement/désétalement sont
linéaires. Ces différentes opérations ne modifient pas la statistique des erreurs. C’est pourquoi, lorsque
N, =1, le filtre adapté et le détecteur ML offrent les mémes performances.
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TAB. 5.1 — Techniques mono-utilisateurs SISO étudiées

Critéres i u Reg i Propriétés
X Si N, = 1: optimale selon le RSB (M = 0 )
N 2 2 9 i N, = 1: optimale selon le =
MRC 0 ;Ci’kmk' i [P Si N, > 1: amplification de I'TAM
N, . . . .
ks i Distorsion d’amplitude non-corrigée :
EGC mp =€ | Y ulhale |h M£0
k=1
1 _ hp . Orthogonalité restituée: M =0
ORC he = The[® i ! Si hy — 0: amplifie le bruit
« Np 2 2 ; Si v, — 0: bruit non-amplifié
h 2ooci|heltz; hi|?
MMSE m Z w |h_k||z_k+|I Si v, — oo : orthogonalité restituée
i iy [hwl® + 1/ o (M = 0)

Lorsqu’un seul utilisateur est actif, la probabilité d’erreur par élément binaire obtenue,
égale a celle du filtre adapté, est donnée par l’expression [Bau01]:

E /N Fd Fdfl 1 Fd+m E /N m
P, = 1—,/% cr (-) 1 0 5.47
( Fd+Eb/N0) mz::O Fa—1+m \ 9 + Fy+ Ey/Ny (5.47)

ol la modulation utilisée est une MDP-2 ou une MDP-4 en supposant que le canal est
normalisé en puissance (E[/hg|?] = 1). La figure 5.7 donne les courbes de probabilité
d’erreur par élément binaire en fonction du nombre de sous-porteuses décorrélées, i.e.
en fonction du facteur de diversité F,;. Nous constatons alors que lorsque le facteur de
diversité F; augmente, la probabilité d’erreur tend vers une probabilité d’erreur obtenue
sur canal gaussien. Pour Fy = 64, la différence entre ces courbes est négligeable. Notons le
trés fort gain (supérieur & 10 dB pour un TEB=10"%) obtenu avec seulement un facteur de
diversité Fy = 4. Le gain diminue progressivement lorsque Fy augmente. Cette diversité
peut étre obtenue en fréquence, en temps ou en espace. Ces performances théoriques sont
égales aux TEB obtenus en simulation. Pour N, = 1, la probabilité d’erreur par élément
binaire de la détection MRC est donnée par:

1 1
Po=c (5.48)

2 2,/1+ No/E,

La probabilité d’erreur de la technique MRC a porteuse unique correspond & celle atteinte
par une modulation OFDM lorsqu’il n’y a pas de codage de canal ni traitement de diversité.

Dans un contexte multi-utilisateur, ’orthogonalité entre les signaux multi-utilisateurs
détruite lors de la propagation du symbole MC-CDMA 3 travers le canal n’est pas restaurée
par la technique MRC puisque celle-ci ne permet par de corriger la distorsion d’amplitude
affectant le produit chip-a-chip du terme interférent. L’1AM est donc non-seulement conser-
vée lors du processus de détection (M # 0) mais elle est de plus amplifiée par 1’étage de
réception (tableau 5.1). Les sous-porteuses, pour leur part, restent orthogonales grace a
la structure OFDM. La limite du filtre adapté est alors une limite inférieure théorique des
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TEB

10°

10°

10"

Fi1G. 5.7 — Limites du filtre adapté pour un nombre variable de sous-porteuses décorrélées.
En référence, les performances d’une modulation QPSK non-codée sur canal gaussien sont
indiquées en gras (diversité oo)

performances en terme de TEB quel que soit le détecteur utilisé et servira donc par la
suite de référence.

5.5.1.4 La combinaison a gain égal (EGC)

De méme que la technique MRC, la technique & combinaison & gain égal EGC (« Equal
Gain Combining ») corrige la distorsion de phase introduite par le canal en évitant cette
fois-ci d’amplifier 'IAM (hegx = |hi| tableau 5.1). Le coefficient d’égalisation a appliquer
sur chaque sous-porteuse est égal a:

b,
T

(5.49)

Cette technique exploite donc comme la technique MRC la diversité fréquentielle présente
puisque N, répliques du symbole z;, pondérées par des coefficients |hy|, sont présentes
dans la partie utile U (tableau 5.1).

5.5.1.5 La combinaison a restauration d’orthogonalité (ORC)

Afin d’annuler complétement les distorsions de phase et d’amplitude apportées par
le canal, la technique ORC (« Orthogonal Ratio Combining ») appelée aussi ZF (« Zero
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Forcing ») peut étre employée:
1 hy,
g = — = 5.50
T Thl? (5.50)

Dans ce cas, le coefficient heg i du canal égalisé pour détecter le symbole z; est égal a 1.

Le produit chip a chip Zivﬁ 1 G kCik (Vi # j) devient indépendant des distorsions du canal
affectant chaque sous-porteuse. Si les codes d’étalement utilisés au niveau de ’émetteur
sont orthogonaux, ce produit est nul et le terme d’1AM est annulé (M = 0 tableau 5.1). Par
conséquent, dans la mesure ol les codes d’étalement sont orthogonaux, les performances
obtenues avec cette technique sont indépendantes du nombre N, d’utilisateurs actifs.

Par ailleurs, en rendant le canal plat en fréquence par la correction parfaite des dis-
torsions de phase et d’amplitude engendrées par le canal, on peut dire que la technique
ORC n’exploite pas la diversité fréquentielle proposée par la technique MC-CDMA puisque
U = z;: le récepteur ne dispose pas de plusieurs répliques du méme symbole avant de
prendre sa décision mais celle qu’il posséde n’est pas affectée par les évanouissements. De
plus, pour N, = 1, il est montré dans [BauOl]| que la technique ORC est équivalente a la
technique MRC en terme de probabilité d’erreur binaire.

En revanche, en présence d’évanouissements profonds correspondant & de faibles va-
leurs de hg, les termes de bruit ny facteurs de ces coefficients sont fortement amplifiés.
Ainsi, si le terme global N du bruit résultant aprés égalisation est fortement amplifié, les
performances se dégradent sensiblement.

« Threshold orthogonality Restoring Combining » : TORC

Pour résoudre ce probléme d’amplification du bruit, une technique proche de la tech-
nique ORC peut étre employée. Dénommée TORC ou aussi « Controlled Equalisation »
(CE), cette technique consiste & appliquer la technique ORC lorsque la valeur de |hg| est
suffisamment forte, i.e. au-dessus d’un certain seuil « pour que le bruit ne soit finalement
pas trop amplifié aprés égalisation. Dans le cas contraire, le coefficient d’égalisation gy, est
fixé & une autre valeur € qui peut étre fixe ou dépendante de hy :

1 .
o s |hi| > « 1
Tk { e silhg <a (5:51)

5.5.1.6 La combinaison a erreur quadratique moyenne minimale (MMSE) par
sous-porteuse

Un compromis entre la minimisation du terme IAM et la maximisation du RSB est
obtenu avec la technique MMSE (« Minimum Mean Square Error ») qui résulte de 'appli-
cation du filtrage de Wiener. Ainsi, comme son nom l’indique, le coefficient d’égalisation
MMSE est calculé, pour chaque sous-porteuse, afin de minimiser la valeur de ’erreur qua-
dratique moyenne entre le signal émis sy (s = ZzN:u1 ¢ ki) et le signal yr (yx = gxTk)
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obtenu aprés égalisation, soit :

Ellex|’] = Ellsk — grril’] (5.52)

Si I’on applique le principe de 'orthogonalité entre I'erreur ey et le signal 7} requ sur
une sous-porteuse, le coefficient d’égalisation gy sera choisi de telle sorte que [Gou01]:

Elexr;] =0 (5.53)

En considérant que le bruit est d’une part indépendant de s, g et de hi (e.g.
E[sgni] = E[sg|E[ng]) et qu'il est d’autre part blanc et centré (E[ng] = 0), on obtient a
partir de I’équation (5.53) I’expression du coefficient g pour lequel l'erreur quadratique
moyenne entre le signal émis sy et le signal égalisé giry est minimale:

hi

- BlJng[?]
hel? + B

9k (5.54)

oll nous avons supposé a juste titre que les coefficients g et hy, obtenus aprés estimation
parfaite du canal, sont déterministes.

Cherchons maintenant & exprimer ce coefficient g; en fonction du rapport signal a
bruit moyen par sous-porteuse mesuré a ’entrée du récepteur avant 1’addition du BBAG.
Celui-ci est défini par:

E[|hgsg|?
Vi = 7[‘ 2| ] (5.55)
E|ng|?]

En supposant cette fois-ci que le signal s; est indépendant de hy et que le canal est

normalisé en puissance (E[|hg|?] = 1), Pexpression (5.55) de 7 devient égale & :

E|sk|*]
Yo = =57 5.56
"7 En?] Bfhy)?)=1 (536)

Pour un canal normalisé en puissance, les coefficients d’égalisation optimaux selon le
critére de la minimisation de ’erreur quadratique moyenne par sous-porteuse deviennent
égaux a:

*
h’k

[l + 5

9k (5.57)

E[lhe[?]=1

Pour de faibles valeurs de hg, v étant faible, le coefficient d’égalisation MMSE résul-
tant évite une amplification excessive du bruit sans supprimer toutefois I'IAM. La diversité
fréquentielle est quant a elle exploitée dans la partie utile ¢/. En revanche, pour les fortes
valeurs de hy, le coefficient d’égalisation MMSE g;, devient inversement proportionnel & hy
de fagon analogue au coefficient d’égalisation ORC. Il permet du coup de restituer ’or-
thogonalité entre les signaux des différents utilisateurs et de supprimer I'itaM (M — 0
tableau 5.1).
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L’inconvénient majeur de la technique MMSE réside dans le fait que le RSB moyen par
sous-porteuse -y, doit étre estimé autant de fois que le nombre de sous-porteuses utilisées.
Toutefois, en supposant que sur les L. sous-porteuses, la méme puissance est émise et
que les mémes variances de bruit et les mémes variances du canal sont présentes d’une
porteuse a l'autre, une seule estimation de <, est nécessaire pour les L. sous-porteuses
utilisées. Celle-ci reste applicable sur plusieurs durées symboles MC-CDMA tant que les
hypothéses prises sur les puissances restent valides.

La technique MMSE sous-optimale

Pour éviter une complexité supplémentaire au niveau du récepteur due a cette estima-
tion, une technique MMSE sous-optimale est possible en remplacant I’estimation du RSB
par sous-porteuse par une contante A. Celle-ci est choisie de telle sorte que le TEB soit mi-
nimisé pour le rapport signal & bruit -, correspondant au point limite de fonctionnement
du systéme. Dans ce cas et toujours sous ’hypothése d’un canal normalisé en puissance,
la constante A est prise égale & 1/;. L’équation (5.57) devient alors égale a:

hi

9% = 73 T x (5.58)
[Akl? + Al gy 211

5.5.2 Techniques de détection multi-utilisateurs

Grace a la connaissance des codes d’étalement attribués aux différents utilisateurs, le
détecteur multi-utilisateur va chercher & estimer '1AM afin de mieux détecter le signal de
l'utilisateur considéré.

5.5.2.1 La technique du maximum de vraisemblance (MLSE)

La technique MLSE (« Mazimum likelihood sequence estimation ») repose sur I’applica-
tion du détecteur & maximum de vraisemblance (« Mazimum Likelihood Detector » : MLD).
Celui-ci cherche & déterminer, pour chaque symbole MC-CDMA, le vecteur X = [#1 - - 2, |7
de données des N, utilisateurs le plus vraisemblable parmi ’ensemble des 2VoNu vecteurs
émis possibles oit N, est le nombre de bits par symbole [Kai98].

Chercher & minimiser la probabilité d’erreur d’une séquence revient & maximiser la
probabilité d’erreur conditionnelle qu’un vecteur x* (1 < n < 2MNu) ait été transmis
sachant que le vecteur r a été recu. En appliquant la loi de Bayes sur les probabilités
conditionnelles et en supposant une indépendance statistique entre les signaux ry [Kai98],
maximiser cette probabilité conditionnelle revient & trouver le vecteur de données x qui
minimise le carré de la distance euclidienne entre le signal regu et toutes les séquences
émises possibles, soit :

% = argmin|jr — HCx"||? avec 1 < n < 2Nl (5.59)
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La mise en oeuvre d’un tel détecteur requiert le calcul de 2VoN« distances euclidiennes
par durée symbole. Méme si celui-ci correspond au détecteur optimal en terme de proba-
bilité d’erreur, pour éviter une trop grande complexité des récepteurs, une telle technique
ne peut étre mise en oeuvre que pour un nombre relativement peu élevé d’utilisateurs.
D’autres structures multi-utilisateurs moins complexes mais sous-optimales ont alors été
développées comme nous allons le voir maintenant.

5.5.2.2 Les techniques a annulation d’interférences (1C)

Parmi celles-ci, les techniques de détection dites & annulation d’interférences (« inter-
ference cancellation ») visent & estimer, dans un premier temps, les interférences d’accés
multiples provoquées par la présence des données des N, — 1 autres utilisateurs pour
ensuite les soustraire au signal recu et améliorer ainsi la détection du signal de 1’utilisateur
considéré [Bau01].

Ce procédé mis en oeuvre de maniére itérative est construit pour éliminer simul-
tanément ou successivement les interférences. Lorsque la détection du terme d’IAM est
simultanée pour I’ensemble des N, — 1 utilisateurs, la structure d’annulation des in-
terférences est dite « paralléle » ou PIC (« Parallel Interference Cancellation »). Si
cette annulation est réalisée de facon successive, la structure est alors dite « série »
ou SIC (« Serial Interference Cancellation »). Pour les structures SIC, les contributions
des utilisateurs sont annulées dans ’ordre décroissant des puissances regues. Ces deux
structures sont représentées sur la figure 5.8. Notons que dans les deux cas, chaque étage
d’égalisation peut reposer sur I'une des techniques linéaires d’égalisation mono-utilisateur
étudiées précédemment.

r

— /| Délai Egalisation |/ .| Désétalement Sélectiondu| "7
’ . / maximum
N, N, N, - N, N, —nl
. +
y Etalement Emulation R

) i#] 7 7 Canal g
i€ LN, =1 N,—1 N, N,

An .

L Désétalemeux% Egalisation Eg‘gr']?l'on + Etalement |, |

N, N, N, N,
Récepteur PIC Récepteur SIC

FIG. 5.8 — n*™€ étage d’un récepteur PIC ou SIC

5.5.2.3 La combinaison a erreur quadratique moyenne minimale (MMSE) par
utilisateur

Les techniques de détection multi-utilisateurs vues jusqu’a présent sont non-linéaires. Il
est toutefois possible d’utiliser une structure multi-utilisateur linéaire. Cette technique, qui
a été appelée GMMSE (« Global Minimum Mean Square Error ») dans [BHC00] [BHC99]
[HBCO00], repose & nouveau sur ’application du filtrage de Wiener afin de réaliser un
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compromis entre la minimisation du terme d’1AM et la maximisation du rapport signal
a bruit. Toutefois, I'objectif ici est de construire ’étage d’égalisation de telle maniére
qu’il permette de minimiser I’erreur quadratique moyenne, non pas entre la sous-porteuse
s émise et celle détectée en réception, notée §, comme au paragraphe 5.5.1.6, mais
entre le symbole z; transmis par l'utilisateur considéré et celui détecté, noté ;. C’est
pourquoi cette technique multi-utilisateur peut étre qualifiée de fagon plus judicieuse de
combinaison MMSE par utilisateur ou MMSE MD (« Multi-user Detection ») alors que la
technique mono-utilisateur décrite au paragraphe 5.5.1.6 peut étre désignée par analogie
comme technique MMSE par sous-porteuse ou MMSE SD (« Single-user Detection »).
Présentée pour la premiére fois en 1999 pour la technique MC-CcDMA [BHC99], la technique
GMMSE a fait 'objet d’un dépot de brevet [BH99].

Soit e; l'erreur commise sur la détection du symbole z; émis par l'utilisateur consi-
déré j. L’expression de lerreur quadratique moyenne (EQM) s’écrit :

Elle|”] = Ellz; — 5] (5.60)
ou Z; est le symbole détecté.

L’EQM est minimale lorsque I'estimée Z; est optimale et notée Z;pt. Celle-ci est ob-
tenue lorsque le signal r recu sur N, sous-porteuses est pondéré par le filtre de Wiener,
noté w; qui est optimal vis-a-vis du RSB parmi les détecteurs linéaires pour la détection
du symbole de I'utilisateur j considéré. L’expression de & op¢ est alors donnée par:

Zjopt = WiT (5.61)

L’expression du vecteur de pondération est quant & elle donnée par:

w; =I7, Trr (5.62)

r,z;= r,r

ou I', ;. est le vecteur d'intercorrélation entre le vecteur regu r et le symbole z; a détecter

et 'y I est 1a transposée de I'inverse de la matrice de covariance des signaux recus.

L’expression finale du vecteur de pondération donné dans ’équation (5.62) devient
aprés simplification :

w) = Eyc] H*(HCTx xCTH* + 'np) ™ (5.63)

Nous remarquons dans l'expression ci-dessus la présence de la séquence d’étalement c;
propre a 'utilisateur j.
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Calcul du vecteur de pondération w
Soit le signal regu par une antenne sur /V, sous-porteuses:

r=HCx+n

Si nous supposons que la matrice H, parfaitement estimée en réception et C sont déter-
ministes, la matrice de covariance de taille N, x N, est donnée par:

[er = Efrr”] = HCE[xx"|]C"H" + E[nn”] = HCIx.C"H"” + I'n.n

ott C# = CT si les codes d’étalement sont réels. T'x x et I'nn sont respectivement les
matrices de covariance des NN, signaux émis et des N, termes de bruit. Ces matrices de
covariance ainsi que la matrice du canal H sont diagonales si nous supposons auparavant
I'indépendance des N, termes de bruit, des N, coefficients du canal et des symboles des
N, utilisateurs.

En ce qui concerne le vecteur d’intercorrélation de taille IV,, il est donné par:
Ire; = Elrx;] = HCE[xz]]

ot I'on suppose le vecteur bruit n indépendant du symbole émis x; et centré
(Enz;] = 0). De plus, les symboles étant supposés indépendants entre uti-
lisateurs et équirépartis (le terme E[z;z;]=FEs si i=j ou est nul sinon), alors
E[xz'j] = [E[ijl] . -E|.’I}j|2 . -E[ijIZNu]]T = [0 . .ES .. O]T

Le vecteur de pondération optimal est alors donné par:

wi = Tl Tef
= Euc H'(HCIxxC "H* +nn)™! (5.64)

On peut alors chercher a différencier, durant le filtrage de Wiener représenté par le
vecteur WJT, I’étape de désétalement de celle d’égalisation. Ainsi, par identification, la
matrice des coefficients d’égalisation & appliquer pour retrouver les données transmises

par l'utilisateur 7 est donnée par:

G = E,H*(HCT xC "H* + Ty )" (5.65)

Le principal inconvénient de cette technique réside dans I'inversion d’une matrice de
taille L. X L.. Pour remédier a ce probleéme, il est possible d’utiliser des méthodes d’éga-
lisation adaptative avec des algorithmes tels que celui du gradient stochastique (« Least
Mean Square » : LMS) ou l'algorithme des moindres carrés (« Recursive Least Square » :
RLS) [Bau01]. D’autres solutions sous-optimales sont proposées dans [MHCBO1]. De toute
fagon, puisqu’il n’est pas toujours possible de disposer d’un ordre de diversité élevé sachant
que celui-ci est limité d’une part par 'ordre de diversité fréquentielle du canal et d’autre
part, par la dimension maximale des matrices d’entrelacement que la communication peut
supporter, une longueur de codes L, = N, = 16 semble un bon compromis entre les per-
formances obtenues et la complexité & traiter des diversités plus importantes [Bau01].

Une condition nécessaire pour que la matrice soit inversible est un vecteur de bruit
non-nul [Bau01]. Cette condition semble réaliste puisque I’étage d’entrée des récepteurs
est toujours soumis au bruit. Cependant, lors de la numeérisation et pour des niveaux
du signal élevés, il est possible que la valeur du bruit soit numériquement nulle. Sous ces
conditions, la matrice résultante n’est pas toujours inversible. Il est alors possible d’utiliser
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le calcul des pseudo-inverses (techniques utilisées en traitement d’antennes) ou de basculer
sur une autre technique d’égalisation comme le forgage a zéro. Il est aussi envisageable de
maintenir une valeur de seuil du bruit permettant d’effectuer I'inversion matricielle sans
faire apparaitre de matrices singuliéres.

La technique MMSE par sous-porteuse : un cas particulier de la technique MMSE
par utilisateur

Pour un systéme fonctionnant & pleine charge (N, = L), si tous les utilisateurs
émettent a la méme puissance (I'xx = FyIn,) et si les codes d’étalement utilisés cor-
respondent aux codes d’étalement de Walsh-Hadamard, les équations (5.57) et (5.65)
deviennent alors équivalentes. Ceci s’explique par le fait que, grace aux propriétés de la
matrice de Walsh-Hadamard C de taille L. X N,, la matrice CCT est égale a la matrice
identité. Les techniques MMSE par utilisateur (GMMSE) et MMSE par sous-porteuse offrent
donc les mémes performances o pleine charge.

Dans le cas non-pleine charge notamment lorsque IV, tend vers 1, la technique MMSE
par sous-porteuse n’étant pas optimale vis-a-vis du critére de I’EQM, ses performances ne
convergent donc pas vers la limite du filtre adapté a la différence de la technique MMSE
par utilisateur (GMMSE). Il est cependant possible de faire converger ses performances vers
cette limite en utilisant un coefficient pondérant le facteur 1/, présent dans le coefficient
d’égalisation g [BauOl].

Jusqu’a présent, nous avons toujours considéré que les coefficients du canal étaient
parfaitement estimés. Qu’advientrait-il de leurs performances dans le cas contraire? Dans
[Bau01], des premiers éléments de réponse peuvent étre trouvés. Dans le cas non-pleine
charge, il est montré que la sensibilité en phase de ces deux détecteurs est identique mais
pas en amplitude. Ainsi, le détecteur GMMSE est moins sensible que le détecteur MMSE
lorsque l'amplitude de l'estimée des coefficients du canal est supérieure & l'amplitude
réelle.

En outre, en supposant ’absence d’interférences entre les sous-porteuses, nous avons
toujours considéré que la matrice H des coefficients du canal était diagonale, ’égalisation
revenant alors & faire simplement une pondération porteuse par porteuse. Néanmoins en
pratique, lorsque le décalage Doppler n’est pas complétement absorbé par le récepteur,
cette condition de non interférences n’est pas toujours vérifiée et la matrice H n’est alors
plus diagonale. Dans un pareil cas, pour que l'algorithme MMSE par utilisateur reste
optimal au sens des moindres carrés, une matrice H non-diagonale doit étre utilisée dans
I’équation (5.65) [Bau01].
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5.6 Evaluation des performances des systémes MC-CDMA en
voie descendante

Nous allons maintenant présenter une évaluation des performances de systémes MC-
CDMA étudiés dans une configuration SISO dont les récepteurs emploient différentes tech-
niques de détection mono-utilisateurs ou multi-utilisateurs. Ces performances ont été éva-
luées & partir de simulation basées sur la méthode de Monte-Carlo & 'aide des logiciels
c0ssAPQ puis COCENTRICO.

Ces systémes ont été étudiés successivement sur le canal théorique de Rayleigh et sur
le canal BRAN A. Les résultats présentés sur ces canaux que nous avons retrouvés ont été
obtenus au sein du laboratoire & 'origine durant la thése de Jean-Yves Baudais [Bau0l]
pour ce qui concerne le canal de Rayleigh et au cours de celle de Stéphane Nobilet [Nob03]
pour ce qui est des résultats obtenus sur le canal BRAN A. D’autres résultats complémen-
taires obtenus sur ces canaux ou sur d’autres canaux sont disponibles dans la littéra-
ture [Gou01] [Kai98] [Tko02] [Akh98b]. Ces résultats obtenus dans une configuration SISO
(systéme 1 x 1) des systémes MC-CDMA vont nous servir de référence au chapitre 6 lors
de I’étude de ces systémes sur des canaux MIMO théoriques ou BRAN. Nous allons notam-
ment comparer dans ce chapitre les performances SISO obtenues avec le modéle METRA
habituellement étudié en MIMO utilisant les paramétres BRAN A par rapport a celles qui
avaient été obtenues avec le modéle de canal BRAN A développé par Stéphane Nobilet.

5.6.1 Evaluation du rapport signal & bruit
5.6.1.1 Calcul général du rapport F;/Nj

Les performances de ces systémes moyennées sur ’ensemble des utilisateurs actifs sont
données en terme de taux d’erreur binaire (TEB) en fonction du rapport E,/Ny, oi Ep
est I’énergie par bit d’information utile et Ny la densité spectrale monolatérale du bruit.
Ainsi les valeurs de TEB données correspondent a des TEB moyennés sur les N, utilisateurs
actifs présents au sein de la cellule. Ce rapport est donné par:

Ey, PBT+TaNew 1 1 N,
NO Pn Ts Np NbRcPPilotes NdNu

(5.66)
ou:

- P./P, désigne le rapport entre la puissance moyenne du signal et la puissance
moyenne du bruit mesuré en sortie du canal.

— (Ts+Ta)/Ts correspond a la perte de puissance due a I'insertion d’un intervalle de
garde de durée Th.

— Nier/Np représente la perte de puissance relative au nombre de sous-porteuses an-
nulées dans le spectre OFDM, oil Ny correspond & la taille de la FFT. Pour notre
étude, aucune sous-porteuse étant mise a zéro, N, = Ngpr.
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— Np est le nombre de bits transmis par symbole. Dans ce chapitre, la modulation
utilisée étant une QPSK, N = 2.

— R, est le rendement du codeur de canal. Dans ce chapitre, les systémes MC-CDMA
étant étudiés en ’absence de codage de canal, R, = 1. Dans le chapitre 6, ces
systémes seront combinés & du codage temps-espace, le rendement du codage de
canal correspondra alors au rendement du code temps-espace.

— 1/ Ppjjotes Teprésente la perte de puissance due a l'insertion de porteuses pilotes
servant & estimer le canal de propagation. Nous considérerons dans ce chapitre une
estimation parfaite du canal et le signal émis ne comporte pas de porteuses pilotes,
i.€e. PPilotes =1.

— Ny désigne le nombre de données différentes transmises par chaque utilisateur sur un
méme symbole MC-CDMA tel que N, = NzL.. Au cours de cette étude, nous consi-
dérons que chaque utilisateur transmet une seule donnée par symbole MC-CDMA :
N4 = 1et N, = L.. Chaque utilisateur utilise donc ’ensemble du spectre OFDM pour
transmettre chacune de ses données. Notons qu’a pleine charge, Np/(NgNy,) = 1.

5.6.1.2 Calcul du rapport E;/N; utilisé en simulation

Sur un canal de Rayleigh pour lequel il n’y a pas d’insertion d’intervalle de garde, le
rapport Ep/Ny utilisé sera alors égal a:

B\ Blh Bz 1
(Fo>d3‘1°1°gl°[ Elni?]  NoR, (5.67)

ott E[|hx|?] = 1 si le canal est normalisé en puissance et E[|x|?] est ’énergie d’un symbole
de modulation d’un utilisateur. Les symboles des différents utilisateurs ont ici la méme
énergie et celle-ci est conservée aprés étalement. L’énergie d’'un symbole de modulation
est égale & I’énergie de ce symbole aprés étalement sur L. sous-porteuses.

Sur le canal BRAN A, le rapport Ej,/Nj sera égal a

(@) — 10log [E[IthZ]E[IxIQ] 1 T,+Ts
No/ ap Yl Ellml]  NyRe T

(5.68)

Généralement, ce type de canal n’est pas normalisé en puissance et requiert 'insertion
d’un intervalle de garde pour compenser 1’étalement des retards ce qui doit étre pris en
compte dans le calcul du rapport %

5.6.2 Configurations du systéme

A - Paramétres systéme

Ces systémes mono-utilisateurs ou multi-utilisateurs sont testés en I’absence de codage
de canal et pour une liaison synchrone, ce type de liaison correspondant au cas de la
voie descendante des systémes cellulaires. Dans tous les cas, les codes d’étalement sont
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les codes orthogonaux de Walsh-Hadamard®, la modulation utilisée est la modulation
QPSK, et I'estimation des canaux est supposée parfaite. Aucun controle de puissance n’est
effectué & ’émission ce qui conduirait dans le cas contraire & des performances sur canal
de Rayleigh identiques & celles obtenues sur un canal gaussien puisque le contrdle optimal
de puissance effectué a ’émission compenserait les atténuations du canal pour chaque
sous-porteuse. Toutefois, cette facon de procéder s’avére difficilement applicable pour un
signal OFDM. Le nombre N, = 64 de sous-porteuses est égal & la longueur L. des codes
d’étalement. A pleine charge, le nombre N, d’utilisateurs actifs est égal a la longueur des
codes d’étalement. En réferences, seront représentées les performances sur canal gaussien
d’une modulation QPSK non-codée ainsi que celles obtenue par le filtre adapté, i.e. par
la technique MC-CDMA/MRC avec Ny, = 1 et L, = 64 (ou 16), sur un canal de Rayleigh
a diversité fréquentielle maximale (Fy, = 64 ou 16). Pour comparer & méme efficacité
spectrale, i.e. & pleine charge (N, = L), les performances de la technique MC-CDMA
avec la modulation 0FDM %, nous rajoutons sur ces courbes les performances obtenues
par la technique monoporteuse MRC (N, = 1, N,, = 1) puisque celles-ci correspondent
aux performances de la modulation OFDM lorsque les sous-porteuses sont affectées de
processus indépendants.

B - Canal de Rayleigh

En premier lieu, ces techniques ont été évaluées sur le canal de Rayleigh présenté au
chapitre 1. Les caractéristiques temporelles de ce modéle théorique sont représentées par
léquation (1.36). Ce modéle permet, malgré sa simplicité, de tester efficacement par simu-
lation la robustesse et les performances d’un systéme. De plus, son utilisation étant large-
ment répandue, les résultats obtenus pourront étre facilement comparés aux performances
d’autres systéemes. Ce canal est modélisé dans le domaine fréquentiel par N, sous-canaux
correspondant aux sous-porteuses du multiplex OFDM affectées par des processus de Ray-
leigh indépendants. On suppose alors que le systéme MC-CDMA est dimensionné de fagon
a pouvoir utiliser son équivalent fréquentiel, i.e. dans le cas de ’absence d’interférences
entre porteuses et entre symboles ainsi que dans le cas d’évanouissements décorrélés en
temps et en fréquence.

C - Canal BRAN A

La simulation des systémes de communications numériques sur les canaux théoriques
de Rayleigh ne permet pas a elle seule d’évaluer complétement leur robustesse. Ainsi, le
recours a des modéles statistiques temporels des canaux de propagation dont les para-
métres sont issus de campagnes de mesure s’avére étre nécessaire. Le second modéle de
canal ainsi étudié correspond au canal BRAN A. Celui-ci fait partie de modéles de canaux
qui ont été normalisés par l'institut des télécommunications de normalisation européenne
(eTsI) dans le cadre du projet BRAN [ETS99] [ETS01] dont le but était de définir les
couches physiques et de controle des systémes HIPERLAN/2, réseau local sans fil & haut
débit. Bien que la technique de modulation retenue pour ces systémes corresponde a la

9. Des performances identiques seraient obtenus avec des codes de Golay orthogonaux [Bau01].
10. Les N, symboles sont répartis sur IV, = N, sous-porteuses du spectre OFDM sans exploiter certes la
diversité fréquentielle mais en évitant toutefois la création de I'1AM.
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technique C-OFDM, le comportement de la technique MC-CDMA a été évalué sur ces mémes
canaux dans [Gou01] [Nob03].

Ces modéles représentent différents scénarios de transmission notamment du type in-
térieur de bureau pour le canal BRAN A. Celui-ci représente la transmission entre un
émetteur et un récepteur distants de 40 & 50 m dans un milieu NLOS (Rayleigh). Les mo-
déles sont tous composés de 18 trajets dont I’amplitude des retards suit une décroissance
exponentielle comme nous pouvons le constater dans le tableau 1.4 pour le modéle BRAN A.
Une largeur de bande de 20 MHz a été allouée dans la bande des 5.2 GHz pour la mise en
oeuvre de ces réseaux locaux. Les paramétres du systéme MC-CDMA et du canal BRAN A
sont inventoriés dans le tableau 5.2.

La taille de la FFT, égale au nombre N, de sous-porteuses du spectre OFDM et a la
longueur L. des codes d’étalement, est prise suffisamment grande (ici Ngpr = 64) pour que
la perte de puissance due & l'insertion de I’intervalle de garde ne soit pas trop préjudiciable
tout en s’assurant que le signal soit invariant temporellement pendant la durée Ts + T
d’un symbole MC-CDMA. Le signal étant échantillonné & la fréquence F, égale & 20 MHz,
la durée Ts d’un symbole MC-CDMA est donc égale & Ngpr.1/Fe, i.e. & 3.2 ps et est donc
trés inférieure a la durée de cohérence (At), = 57.7 ms du canal. En prenant une taille
de lintervalle de garde A égale & 500 ns et supérieure & l’étalement maximal Ty des
retards, I'TES est totalement absorbée. La perte de puissance résultante est égale & 0.6 dB.
La bande de cohérence mesurée a 50% du maximum de la fonction d’autocorrélation
prend pour valeur 5.81 MHz pour le canal METRA et 5.31 MHz pour le modeéle de canal
développé dans [Nob03]. En théorie, celle-ci vaut 3.18 MHz lorsqu’elle est calculée pour
un étalement des retards de 50 ns & partir de ’approximation de Jakes [GouOl]. Ainsi,
bien que disposant des mémes paramétres systémes et canal, ces systémes présenteront
des performances différentes de part leur modélisation.

A nouveau nous supposons une estimation parfaite des canaux en réception. Dans ce
cas, le décalage fréquentiel di a l'effet Doppler est parfaitement corrigé et les performances
présentées sont indépendantes de la vitesse jusqu’a une certaine vitesse toutefois.

Chaque retard des 18 trajets est un multiple de 10 nanosecondes. Pour pouvoir appli-
quer a chaque écho le retard qui lui est associé, le principe de modélisation retenu nous
oblige & échantillonner le signal émis & la méme fréquence que celle employée pour le
canal, i.e. & 100 MHz. Sachant que le signal dispose d’une largeur de bande de 20 MHz
correspondant & une durée de chaque échantillon égale & 50 ns, avant 1’émission un sur-
échantillonnage préalable du signal de communication d'un facteur 5 est donc réalisée
suivi d’une interpolation par un filtre en cosinus surélevé ou le facteur de retombée (« roll-
off ») est égal & 0.35. La puissance moyenne du canal sur la durée totale d’observation
n’étant généralement pas unitaire puisque sa réponse impulsionnelle n’est pas normalisée,
le rapport signal & bruit moyen E;/Ny effectif doit naturellement étre mesuré en sortie
du canal afin de réajuster les résultats en fin de simulation le cas échéant. Par ailleurs,
toute mesure de TEB requiert une période dite « d’initialisation », fonction de la vitesse,
pendant laquelle le TEB n’est pas mesuré mais qui permet d’obtenir, une fois que celle-ci
est terminée, une puissance moyenne en sortie du canal approximativement constante.
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En réception, le canal est parfaitement estimé par 1’émission d’impulsions de Dirac qui
permettent de retrouver, en sortie du canal, les réponses impulsionnelles du canal.

TAB. 5.2 — Parameétres de dimensionnement du systéme MC-CDMA étudié sur le canal

BRAN A

Parameétres du canal Modéle BRAN A Paramétres du systéme | Valeurs utilisées
v : vitesse 1 ms! Np(= Nrpr) : Nombre de 64
sous-porteuses
By(= F): bande occupée 90 MHz fo: fréquence centrale du 5.9 GHz
par le signal signal émis '
B, : bande de cohérence ) , .
mesurée (Modéle [Nob03] | 5.31 / 5.81 MHz TSS ' i‘;‘z‘z ‘;Agtgm/\d“ 3.2 ps
/ Modéle METRA) Y
Fy, : diversité fréequentielle .
1 - duré ;
(Modele [Nob03] / Modéle ~4 /35 T : durée de I'intervalle 500 ns
METRA) de garde
fdp., : fréquence Doppler 17.33 H Ay : Espacement entre 3125 KHz
maximale ’ sous-porteuses ’

Sur ce type de canaux, les évanouissements étant corrélés en temps et en fréquence, la
mise en oeuvre des techniques multiporteuses requiert ’emploi d’entrelaceurs fréquentiels
et/ou temporels afin d’exploiter au mieux les deux diversités offertes par le canal. Notons
qu’ici, en I'absence de codage canal et puisque les différentes répliques du méme symbole
sont réparties en fréquence et non en temps, la cohérence fréquentielle jouera un plus
grand role que la cohérence temporelle du canal.

D - Conditions de simulations

Nous avons vu précédemment que les canaux & évanouissements corrélés tels que les
canaux BRAN sont utilisés parce qu’ils illustrent bien la réalité. Néanmoins, les temps de
simulation requis sont beaucoup plus importants sur ce type de canaux a évanouissements
corrélés que sur des canaux théoriques puisque la durée de leur observation doit étre
suffisante pour obtenir une statistique des erreurs de propagation significative. Ainsi,
une observation du canal sur un parcours équivalent & 25\ semble constituer un bon
compromis [Gou01]. Le nombre Ngm d’échantillons & simuler est donné par:

(5.69)

ol v est la vitesse de déplacement du mobile exprimé en ms™' et f. est la fréquence
d’échantillonnage exprimée en Hz.

Ce nombre d’échantillons & simuler dépend non seulement des variations du canal mais
il dépend aussi de la valeur du TEB que ’on souhaite mesurer et de la précision € (%) a
laquelle on souhaite parvenir. En supposant que les bits erronnés sont indépendants et
suivent une loi de Bernouilli, cette précision sur le TEB mesuré est donnée par la relation
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suivante [Gou01]:
1

Ngim > ——=
N

(5.70)

Par exemple, pour obtenir un TEB égal & 1.10~* avec une précision de 5%, le nombre
minimal d’échantillons & simuler est alors égal 4 4.10%. En revanche, pour une vitesse de
1 ms™!, le nombre de points requis pour obtenir une statistique des erreurs suffisante est
de 28,8.105. Ce sera donc ce nombre minimal d’échantillons qui sera retenu pour cette
simulation.

5.6.3 Performances des techniques de détection mono-utilisateurs

-1
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FiG. 5.9 — Performances des techniques de détection mono-utilisateurs sur le canal de
Rayleigh a pleine charge pour N, = L. =6

Les figures 5.9 et 5.10 présentent les performances des 4 principales techniques de
détection mono-utilisateurs sans codage de canal pour un systéme MC-CDMA étudié en voie
descendante sur le canal de Rayleigh dans une configuration s1so (1x1). Ces systémes sont
étudiés & pleine charge tels que L. = N, = N, = 64, figure 5.9, et L, = N, = N, = 16,
figure 5.10. Les performances les plus mauvaises sont obtenues avec la technique MRC
qui accentue les interférences entre utilisateurs lorsque N, > 1. La technique EGC, bien
que limitant ’amplification du bruit, ne permet pas d’éliminer les interférences d’accés
multiple qui influencent essentiellement les performances lorsque le bruit devient moins
prépondérant, i.e. & fort RSB. Ce phénoméne se traduit sur la courbe par ’apparition
d’un palier pour les fortes valeurs du rapport E,/Ny. C’est pourquoi, pour des valeurs de
RSB élevées, la technique ORC présente de meilleures performances que la technique EGC
puisqu’elle supprime les interférences d’accés multiple en restorant 1’orthogonalité entre
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Fi1G. 5.10 — Performances des technigques de détection mono-utilisateurs sur le canal de
Rayleigh a pleine charge pour N, = L, =16

les signaux des différents utilisateurs. En revanche, pour de faibles RSB, elle se révéle étre
la plus mauvaise des techniques puisqu’elle accentue I'amplification du bruit. De toutes les
techniques de détection mono-utilisateurs, la détection selon le critére de la minimisation
de lerreur quadratique moyenne (MMSE) offre les meilleurs résultats puisqu’elle évite une
amplification excessive du bruit & faible RSB et supprime 1’TAM & fort RSB. Notons aussi
que le systéme MC-CDMA utilisant la technique MMSE par sous-porteuse est le seul systéme
dans un contexte mono-utilisateur SISO qui présente de meilleures performances en terme
de TEB qu’'une modulation OFDM « théorique » avec N, = 1 et N,, = 1 correspondant &
la courbe du filtre adapté (MF, N, =1, N, = 1).

En ce qui concerne la technique de détection ORC ou ZF, nous avons vu précédemment
que ces performances étaient indépendantes de la charge N, du systéme. Qu’en-est-il
lorsque le nombre de sous-porteuse Nj, égal au facteur de diversité fréquentielle Fy, aug-
mente? A premiére vue, on pourrait penser que ces performances ne varient pas puisque
la technique ORC, en égalisant parfaitement le canal, ne permet pas d’exploiter la di-
versité fréquentielle. En réalité, il n’en est rien. Comme nous pouvons le constater sur
la figure 5.11, & faible RSB, les performances de la technique ORC se dégradent lorsque
Np = Fy, augmente. Un rapport Ej /Ny > 18 dB est alors nécessaire pour que ces per-
formances ne s’éloignent pas de celle obtenue pour N, = 1 par la technique ORC ou de
maniére équivalente par la technique MRC. Ceci s’explique par le fait que lorsque N, aug-
mente, le nombre de termes de bruit nj est plus important. On a donc d’autant plus
de chance d’obtenir une faible valeur de hj entrainant une amplification du bruit, en
particulier & faible RSB.
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F1G. 5.11 — Performances de la technique ORC avec Ny = Lo = Fy,. En référence, les
performances sur canal de Rayleigh de la technique MRC pour N, =1 et sur canal gaussien

Dans le cas ou L. = N, = N, = 64, les performances de ces techniques sont aussi
évaluées sur le canal BRAN A. Ces performances, représentées figure 5.12, tiennent compte
de la perte de puissance égale 3 0.6 dB due & l'insertion de l'intervalle de garde. Nous
constatons que sur ce type de canal les performances relatives des différentes techniques
de détection mono-utilisateurs évoluent de la méme maniére que sur le canal de Rayleigh
en présentant toutefois une dégradation due a la réduction de la diversité fréquentielle.
En effet, celle-ci n’est plus égale & 64 mais se situe aux environs de 3 d’aprés la mesure
de la bande de cohérence. Nous pouvons d’ailleurs le vérifier, toujours sur la figure 5.12,
grice & la pente atteinte par le filtre adapté, i.e. par la technique MRC avec N, = 1, qui
suit celle obtenue par la technique MRC étudiée sur un canal de Rayleigh avec Fy, = 3.

Cherchons maintenant & comparer les performances d’une technique de détection en
fonction de la nature du canal présent. Nous constatons sur les figures 5.13 et 5.14 que
pour un méme nombre N, d’utilisateurs actifs, ici égal & N, ., = 64, les techniques
MRC et EGC présentent de meilleures performances sur le canal BRAN A que sur le canal
théorique de Rayleigh alors que ce dernier offre une diversité fréquentielle plus élevée. En
effet, cette diversité qui bénéficie a la partie utile & permet du méme coup d’augmenter,
sur le canal Rayleigh, 'TAM qui n’est pas supprimée par ces techniques. En revanche,
en ce qui concerne les techniques ORC (5.15) et MMSE (5.16), leurs performances sont
améliorées, en particulier & fort RSB, lorsque l'ordre de diversité fréquentiel augmente.
En conclusion, les performances sur un canal de Rayleigh ne peuvent servir de bornes
limites de performances pour les autres résultats obtenus sur d’autres modeéles de canaux
que lorsque I'IAM est éliminée ou absente, e.g. dans les cas du filtre adapté (MF), de la
technique ORC ou de la technique MMSE & fort RSB.
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Fi1G. 5.12 — Performances des techniques de détection mono-utilisateurs sur le canal BRAN
A a pleine charge pour N, = L. =64, en tenant compte de la perte due a l’insertion de
Uintervalle de garde. En références, les limites du filtre adapté (N, =1) pour Ny =64, 3
ou 2

Dans [Nob03], les performances de ces techniques testées sur le canal BRAN A sont
comparées a celles obtenues sur le canal BRAN E, qui présente le méme nombre de trajets
que BRAN A. Bien que disposant du méme nombre de trajets et nécessitant d’un intervalle
de garde plus long, les performances atteintes sur le canal BRAN E sont meilleures que
celles obtenues sur le canal BRAN A pour les techniques ORC et MMSE. En effet, les derniers
trajets du canal BRAN E ont une plus forte puissance que ceux du modéle BRAN A et offrent
de ce fait plus de diversité. Dans [Gou01], ces techniques mono-utilisateurs sont utilisées
sur le canal BRAN D qui est un canal 1L.OS. Les performances des quatre techniques de
détection sont améliorées par rapport & celles obtenues sur le canal de Rayleigh puisque
sur un canal LOS, le terme d’TAM est moins important et que ce canal, bien que présentant
une diversité plus faible, posséde surtout un trajet direct.
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Fi1G. 5.13 — Comparaison des performances F1G. 5.14 — Comparaison des performances
obtenues par la technique MRC obtenues par la technique EGC
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FiG. 5.15 — Comparaison des performances F1G. 5.16 — Comparaison des performances
obtenues par la technique ORC obtenues par la technique MMSE

Fi1a. 5.17 — Performances des 4 technigques de détection mono-utilisateurs sur le canal de
Rayleigh et sur le canal BRAN A étudié selon le modéle METRA ou selon le modéle [Nob03].
Ces performances tiennent compte de la perte due & l'insertion de lintervalle de garde
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FiGg. 5.18 — Capacité d’un systéme MC-CDMA pour différentes techniques de détection
étudiées sur le canal de Rayleigh avec N, = L. =6/. Récepteur GMMSE (1), MMSE (2),
EGC (8), MRC (/)

5.6.4 Performances des techniques de détection multi-utilisateurs

Bien que la technique GMMSE fasse partie des techniques de détection multi-utilisateurs
parce qu’elle nécessite la connaissance des codes de tous les utilisateurs, elle n’effectue pas
la détection de chaque utilisateur. Les performances de cette technique linéaire sont com-
parées & celles obtenues par les techniques mono-utilisateurs aussi linéaires. La figure 5.18
représente la capacité d’accés multiple des techniques MRC, EGC, MMSE et GMMSE en fonc-
tion du rapport Ej/Ny nécessaire pour garantir un TEB égal & 1073. Les performances
atteintes par la technique ORC ne sont pas ici représentées car il faut un rapport Ej/Ny
égal au moins & 24 dB pour atteindre un TEB de 1072, et ce quel que soit le nombre
d’utilisateurs actifs puisque cette technique, en éliminant 1'1AM, est indépendante de la
charge du systéme. Ses performances sont donc représentées par une droite paralléle a
I'axe des ordonnées. Ces résultats ont été obtenus sur le canal de Rayleigh pour un sys-
téme MC-CDMA en voie descendante avec N, = L. = 64. Des résultats similaires obtenus
pour N, = L. = 16 sont représentés sur la figure 5.19.

Nous constatons sur la figure 5.18 que les performances des techniques MRC et EGC
se dégradent trés vite dés lors que le nombre N, d’utilisateurs actifs s’accroit puisque
I'IAM est alors d’autant plus importante. A pleine charge, i.e. pour N, = L. = 64, les
performances des techniques MMSE et GMMSE sont strictement identiques comme nous
lavions déja remarqué a travers les équations (5.57) et (5.65) . En revanche, lorsque le
nombre d’utilisateurs varie de 16 & 48, le rapport Ej/Ny nécessaire pour garantir un TEB
de 1073 pour la technique GMMSE est entre 1.8 et 2.2 dB plus faible que celui requis pour
la technique MMSE pour atteindre la méme valeur de TEB. Par exemple, pour un rapport
Ey /Ny égal a 10.3 dB, la technique GMMSE permettra a 48 utilisateurs de communiquer,
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Fic. 5.19 — Capacité d’un systéme MC-CDMA pour différentes techniques de détection
étudiées sur le canal de Rayleigh avec N, = L, =16. Récepteur GMMSE (1), MMSE (2),
EGC (3), MRC (4)

alors que la technique MMSE n’en autorise que 16. Nous pouvons par ailleurs vérifier que
pour N, = 1, les performances de la technique GMMSE correspondent aux performances
obtenues par la technique MRC, i.e. dans ce cas & la limite du filtre adapté. Nous pouvons
aussi constater la présence de « paliers » & quart de charge, demi-charge et trois-quart
de charge. En réalité, ces paliers sont dus au fait que la sélection des codes d’étalement
n’est pas aléatoire. Lors de la simulation de N, utilisateurs, nous prenons en réalité dans
la matrice d’'Hadamard toujours les mémes N, premiers codes d’étalement.

Sur la figure 5.20, nous pouvons & nouveau vérifier que les techniques MMSE par por-
teuse ou MMSE par utilisateur (GMMSE) sont équivalentes uniquement a pleine charge (ici
pour N, = L. = 64). En revanche, a non-pleine charge, la technique GMMSE présente de
meilleures performances.

Nous venons de constater que parmi ’ensemble des techniques de détection linéaires,
le critére de 'EQM permettait d’offrir les meilleures performances en terme de TEB. Pour
améliorer les performances de récepteurs utilisant ce critére soit par sous-porteuse soit
par utilisateur, nous pouvons insérer cette technique de détection dans une structure a
annulation d’interférences paralléle ou série. La capacité de différents systémes utilisant ce
critére en fonction du rapport Ej/Ny permettant d’obtenir un TEB de 1073 est représentée
sur la figure 5.21. Nous constatons que le récepteur PIC & deux étages combinant la
technique GMMSE & chaque étage présente les meilleurs résultats. Les trois récepteurs PIC-
MMSE, SIC-MMSE et SIC-GMMSE, quant & eux, offrent des résultats comparables quelle que

soit la charge du systéme, puisque les écarts entre les rapports Ep/Nj restent inférieurs
4 0.5 dB.
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TEB

107}
F| = MMSE Nu=64
[| =% GMMSE Nu=64
[l > MMSE Nu=32
[| *  GMMSE Nu=32
r-* MMSE Nu=1
—— MF Np=64 Nu=1
I

0 2 4 6 8 10 12 14 16

Fi1G. 5.20 — Performance d’un systéme MC-CDMA utilisant la technique MMSE par porteuse
ou par utilisateur GMMSE sur le canal de Rayleigh avec N, = L. =64, a pleine charge ou
demi-charge

5.7 Intéréts du MC-CDMA pour les futurs réseaux cellulaires

Les bonnes performances des systémes MC-CDMA pour les liaisons descendantes de
réseaux sans fil de communications multimédia a conduit les industriels, les opérateurs
de télécommunications ainsi que les universitaires a développer des projets d’études en
vue de leur normalisation. Nous citons ici trois exemples de systémes proposés incluant
la technique MC-CDMA dont les paramétres caractéristiques du dimensionnement retenu
sont répertoriés au sein du tableau 5.3. Nous allons ainsi voir les nombreuses possibilités
d’adaptation des systémes MC-CDMA aux contraintes inhérentes au canal de propagation
et aux débits souhaités.

5.7.1 Systéme MC-CDMA développé dans le cadre du projet MATRICE

Initié en 2001 sous l'impulsion de différents partenaires industriels (France Telecom
R& D, Mitsubishi ITE, ST Microelectronics, Nokia et le CEA LETT) et universitaires (Uni-
versité de Madrid, de Surrey, d’Aveiro et 'TETR), le projet européen MATRICE (« Mul-
ticarrier CDMA TRansmission techniques for Integrated broadband CEllular systems »)
vise en particulier & définir une interface physique de transmissions basée sur la technique
MC-CDMA pour les futurs systémes cellulaires. Notre étude s’est située en partie dans le
cadre des développements liés & ce projet. Celui-ci vise & définir un systéme & haut débit
et & grande mobilité. Typiquement, des débits pouvant atteindre 100 Mbit/s, pour une
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Fi1a. 5.21 — Capacité d’un systéme MC-CDMA pour différentes structures de récepteurs
utilisant le critére de l’erreur quadratique moyenne avec N, = L, =16 sur le canal de
Rayleigh. Récepteur MMSE (1), GMMSE (2), PIC-MMSE (8), SIC-MMSE (}), PIC-GMMSE
(5), SIC-GMMSE (6)

mobilité de 3 km/h, et 10 Mbit /s, pour une mobilité de 300 km /h, sont ainsi envisagés. Les
paramétres regroupés dans le tableau 5.3 ont été choisis pour des applications « outdoor »
en environnement urbain, typiquement & 60 km/h.

5.7.2 Systéme MC-CDMA proposé par l’opérateur NTTDoCoMo

L’opérateur japonais NTTDoCoMo a récemment introduit un dimensionnement pos-
sible d’'un systéme de communications en liaison descendante basé sur la technique MC-
CDMA. Selon le dimensionnement proposé, le débit total maximal atteint pour une modu-
lation 64-QAM et un codage de canal de rendement 3/4 est de l'ordre de 300 Mbit/s. La
liaison montante étudiée repose quant a elle sur la technique MC-DS-CDMA en comprenant
deux sous-porteuses espacées de 20 MHz.

5.7.3 Systéme de transmission pour aéroport

Généralement la technique MC-CDMA était envisagée pour définir notamment les futurs
réseaux a haut débit et & grande mobilité de 41™€ génération. L’application de cette
technique au cas de transmissions dans les aéroports a aussi été étudiée par le laboratoire
DLR en Allemagne. Notons que le dimensionnement considéré constitue une modification
du schéma classique de modulation MC-CDMA dans la mesure ot le nombre d’utilisateurs,
qui peut varier de 8 & 128, dépasse la longueur des codes d’étalement. Le débit binaire
alors offert par utilisateur, pour une modulation QPSK sans codage canal, évolue alors
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de 128 kbit/s jusqu’a 2,048 Mbits/s. Cette étude a notamment conduit & la premiére
réalisation d’un démonstrateur matériel basé sur la technique MC-CDMA.

5.8 Conclusion

Aprés avoir présenté dans ce chapitre quatre techniques combinant 1’accés multiple
par répartition de codes et les modulations & porteuses multiples, & savoir les techniques
MC-DS-CDMA, MT-CDMA, MC-CDMA et SS-MC-MA, nous avons constaté la supériorité des
systémes MC-CDMA en terme de compromis performances/complexité devant les autres
systémes. Nous avons alors rappelé les techniques mono-utilisateurs et multi-utilisateurs
habituellement mises en oeuvre dans les récepteurs MC-CDMA. Les résultats obtenus tant
sur le canal de Rayleigh que sur le canal BRAN A montrent que les détecteurs basés sur
le critére de l’erreur quadratique moyenne offrent les meilleures performances quelle que
soit la structure linéaire ou non-linéaire du récepteur.



252 Le choiz d’une technique combinant les modulations & porteuses multiples . . .

sojorid
sosnojrod op oIS
sind ‘sojoquIfs Xnop
INns UOIYeSTUOIYOUAS
op 9%9%ud

ouwre1) red VINAD-OIN
So[oquIAS G

sojorid sejoquuAs
9 9p sop9o9ad
oure1y red VINAD-DOIN
so[oquids (¢

duwieI) ap Jeurioq

Q ' [ op o[qeljourered

94¢
® [ op o[qerjowrered

(¢>us>0)
4 g TIeISI NP 93IRYD
e[ UO[ES d[qerjgurered

i
JudWId[R)Y, P SOPOI
S9p Janoanduory

08 / 01

922 / ¥L9°1

91z / L€

(suorqyureyd /s)
opae3

op 9[reAtajur,|
op 9an(Q

Ge'10T

91y

(zHIN)
92dnooo spueyg

8¥0¢

89/ / %201

9¢. / ¥201

sasnajiod-snos
9p 2aIqUION

G618

Gel1

9°L¢

(ZHIN)
adeuuO[[1URYIY P
oouanbouy

a1da

OINODO( LLN

AOTYLVIN Jofoag

senbijsriglorvIRd
sinapueir)

VINTO O anbiuyoa) v] 4ns s9spq Sawg)shis op Sanb1Is1ig)0DIDI SILPQUIDIDS — €°C "dV],




Chapitre 6

Combinaison des techniques
temps-espace et des systémes
MC-CDMA
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6.1 Introduction

ous venons de voir au chapitre 5 que la technique MC-CDMA offre & la fois la capacité
d’accés multiple par répartition de codes, une excellente efficacité spectrale et une
grande aptitude a lutter efficacement contre les évanouissements. Les codes temps-espace
que nous avons étudiés permettent quant & eux d’améliorer sensiblement les performances
en exploitant la dimension spatiale a 1’émission et éventuellement en réception sans avoir
besoin de connaitre 1’état du canal & ’émission. L’idée ici est donc de combiner ces deux
techniques pour exploiter les dimensions temporelles, fréquentielles et spatiales ainsi que
celle des codes. Nous avons étudié essentiellement la combinaison des codes temps-espace
en blocs orthogonaux avec les systémes MC-CDMA dans une configuration MISO ou MIMO.



254 Combinaison des techniques temps-espace et des systémes MO-CDMA

Nous verrons que les propriétés particuliérement intéressantes des modulations OSTBCM
sont encore conservées aprés combinaison.

Malgré les avantages, a priori, de la combinaison des codes temps-espace aux tech-
niques MC-CDMA, cette association a toutefois fait 1’objet de peu de publications dans la
littérature, en comparaison de ’association des codes temps-espace a la technique OFDM.
Ainsi, pour ce qui concerne la combinaison des systémes OSTBCM aux techniques MC-
CDMA, nous pouvons citer ’article de Cai et Akansu [CA00] qui étudie leur combinaison
dans une configuration 2 x 1 en utilisant certaines techniques de détection. Toutefois,
les résultats ne peuvent étre reproduits puisqu’ils sont donnés sur un canal multitrajets
pour lequel les profils de puissance et de retard ne sont pas fournis. Ce systéme est étudié
dans [LGO01] en étant associé avec une technique de précodage toujours dans une configu-
ration 2 x 1. Lorsque le canal est inconnu en réception [YLWO01], le récepteur peut utiliser
des détecteurs multi-utilisateurs construits & partir d’une approche de Bayes. Mise & part
les codes temps-espace, les systémes MC-CDMA peuvent exploiter la dimension spatiale en
étant associés a des techniques de diversité spatiale assez simple (diversité par retard, de
phase ... ) ou de formation de voies [SSGMO03] [Akh98b] & condition, dans ce cas, de dispo-
ser & I’émission d’une certaine connaissance sur 1’état du canal (angles d’arrivée ... ). Pour
ce qui est de l’association STTCM/MC-CDMA, elle n’a fait 'objet, & notre connaissance,
d’aucune publication ou communication mise & part le document de Linnartz [Lin].

Parmi les techniques mono-utilisateurs et multi-utilisateurs habituellement mises en
oeuvre dans les récepteurs MC-CDMA et qui ont été présentées précédemment, les dé-
tecteurs basés sur le critére de l'erreur quadratique moyenne offrent les meilleures per-
formances, que la structure du récepteur soit linéaire ou non. Nous avons donc cherché
dans ce chapitre & développer des techniques de détection linéaires, mono-utilisateurs
ou multi-utilisateurs, adaptées aux systémes OSTBCM-MC-CDMA en mettant ’accent sur
celles basées sur le critére MSE. Leurs performances sont ensuite évaluées, en MISO et en
MIMO, sur le canal théorique & évanouissements de Rayleigh puis avec le modéle METRA
en utilisant les parameétres BRAN A. Les performances obtenues pour différents nombres
d’antennes d’émission sont alors comparées a celles atteintes par chacune des techniques
et qui ont été présentées au chapitre 4 pour les OSTBCM et au chapitre 5 pour la tech-
nique MC-CDMA. Elles sont aussi comparées aux performances atteintes par la technique
MC-CDMA étudiée dans une configuration SIMO.

6.2 Combinaison des techniques temps-espace en blocs et
des systémes MC-CDMA : les systémes OSTBCM /MC-CDMA

6.2.1 Expression du signal émis

Nous nous placons toujours dans le cas d’une communication synchrone utilisée en
voie descendante. Nous supposons que NN, symboles d’information z;, sont transmis &
destination de chacun des N, utilisateurs actifs d’indice ¢ et présents au sein de la méme
cellule. Au niveau de la station de base, ces N, symboles d’information z;, correspondent
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a la matrice, dite « multi-utilisateur », notée X = [x1...%Xp...xn,]. Le vecteur multi-
utilisateur de longueur Ny, Xp, = [Z15 ... Tip ... & Nu,n]T, représente la n'*"¢ donnée x; ,,
(1 <14 < N,) transmise par les N, utilisateurs.

ModulationOFDM ><
Vecteurde Symboles CodageSTBC | 9N, | Etalement| (IFFT) ! ! )
- | - 'V, N, |Recepteur
G, FHT i [ ModulationOFDM ot Hrn, ‘
x=[x1 ... xn] (IFFT)

Fia. 6.1 — Synoptique général d’un émetteur STBC MC-CDMA

Les opérations effectuées par les techniques OSTBCM et MC-CDMA étant linéaires, les
blocs OSTBCM et étalement peuvent étre intervertis sans incidence sur les performances
du systéme global. Sur ce schéma, pour chaque utilisateur, le symbole en sortie du codeur
temps-espace est recopié sur L. sous-porteuses. Ainsi, N; fonctions d’étalement sont ef-
fectuées en paralléle et mises en ceuvre avec une transformée d’Hadamard rapide (« Fast
Hadamard Transform »: FHT) de taille L.. La construction des symboles MC-CDMA est
ensuite réalisée pour chacune des N; antennes en utilisant Ny IFFT en paralléle. L’autre
solution, plus économe en nombre d’opérations, consiste & réaliser une seule opération
d’étalement pour les N; antennes, toujours en utilisant une transformée d’Hadamard ra-
pide, mais dans ce cas avant la fonction de codage temps-espace qui est alors effectuée
sur les données étalées et non plus sur les symboles d’information d’entrée.

A partir des codes temps-espace en blocs G5, G§ et G proposés par Alamouti [Ala98|
et Tarokh [TJAC99b| pour respectivement N; = 2, 3 et 4 antennes, nous construisons
les matrices génératrices orthogonales complexes correspondantes, en remplacant les sym-
boles complexes par des vecteurs multi-utilisateurs. Nous obtenons, pour respectivement
Ny = 2, 3 et 4, les matrices de dimension N¢N, X L définies par:

A el (6.1)

X9 Xq

X, —Xo9 —X3 —X; X] —Xj; —X3 —Xj
X _ * * * *
Gy=|x, x; x4 —X3 X5 X] X; —Xj (6.2)

*

* * * *
* * * *

Gr = Xog X Xy —X3 X5 X1 X4 —X3 (6.3)
* * * *

*
Xy X3 7Xp X Xy X3 Xy Xy
ou [.]* représente 'opération conjuguée.

Sachant que N, symboles d’information sont transmis sur L durées symboles OFDM,
le rendement du systéme OSTBCM/MC-CDMA est alors égal & celui du code temps-espace
soit & R, = N, /L. Ainsi, pour obtenir des systémes d’efficacité spectrale égale a 2 bps/Hz,
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le code G§ de rendement 1 sera utilisé conjointement avec une constellation QPSK et les
codes G§ et G§ de rendement 1/2 avec une constellation 16-QAM. La [**™¢ colonne de
G, représente les symboles MC-CDMA transmis & l'instant [ sur les Ny antennes tandis
que le ™€ bloc de N, lignes de G, et de longueur L représente les symboles MC-CDMA
transmis & partir de ’antenne ¢ pendant L durées symboles.

Aprés codage OSTBCM, la séquence codée multi-utilisateur Gy, est multipliée par une
Transformée d’Hadamard puis transmise par le multiplex de sous-porteuses OFDM. La
longueur L. des codes d’étalement est ici choisie égale au nombre N, de sous-porteuses.
Ces signaux sont tous émis avec la méme puissance et de fagon synchrone par la station
de base.

6.2.2 Expression du signal regu

Pour l'étude des systémes OSTBCM/MC-CDMA, nous reprenons les hypotheéses qui
avaient été prises lors de ’étude des modulations OSTBCM (paragraphe 3.5.2) et des sys-
témes MC-CDMA (paragraphe 5.4.2). Ainsi, en supposant une synchronisation parfaite du
systéme & porteuses multiples et un décalage Doppler négligeable, I'interférence entre les
sous-porteuses est inexistante. D’autre part, les fonctions d’entrelacement sont supposées
idéales et les différents canaux reliant les antennes d’émission aux antennes de réception
sont supposés, dans un premier temps, parfaitement décorrélés. La réponse fréquentielle
pour chaque sous-porteuse k et pour chaque canal de transmission reliant I’antenne d’émis-
sion ¢ & ’antenne de réception r peut étre modélisée par un seul coefficient complexe Ay .
La matrice H,, de taille L. X L., qui représente la matrice des coefficients complexes de
ce canal est alors diagonale avec hyyy le kime ¢lément. De plus, pour la premiére partie
de cette étude sur ce canal théorique, nous supposons que le canal est invariant durant L
durées symboles afin que le décodage des codes temps-espace en blocs puisse étre réalisé
dans les conditions nominales.

Comme le codage OSTBCM est effectué sur L symboles OFDM consécutifs, le récepteur
doit traiter en méme temps L symboles MC-CDMA regus successivement. Aprés la démo-
dulation OFDM, on obtient pour ’antenne r la matrice R, = [r,l, stk rﬂ, de taille
L. x L contenant L signaux regus rk, avec r’ le vecteur des L. échantillons obtenus &

I’instant [. La matrice R, est obtenue & partir de ’expression :
R, = JID.CGY, + N, (6.4)

ou J = 1ixn, ®I1, est une matrice de taille L, X NyL, construite avec Ny matrices identi-
tés, sachant que 11y, est un vecteur contenant NV; fois la valeur « 1 ». Elle correspond &
la sommation, au niveau de la r'*™° antenne, des signaux en provenance des Ny antennes.
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La matrice canal D, de taille N;L, x N¢L, est diagonale:

Hy 0 ... ... 0
0
D, = - H, (6.5)
.0
0 ... .. 0 H,y,

C = Iy, ® C est de taille NyL, X NyN,, o C = [ciC2...cn,] est la matrice de taille
L¢ x Ny des codes d’étalement propres a chaque utilisateur j. G}, est la matrice de taille
NN, x L des séquences multi-utilisateurs codées présentée précédemment. Enfin, A, est
la matrice L. x L des L vecteurs de bruit n’ incluant les termes de bruit affectant les N,
sous-porteuses & l'instant /.

Prenons ’exemple du code d’Alamouti pour Ny = 2 antennes d’émission et une antenne
de réception d’indice r. L’équation (6.4) devient :

H 0 CcC o X1 —X5
1 .27 rl 1 2 1.2
CER e T] G | = el PR TS S0
lR‘?" J ~ Ve 7 v 7 v N'f'

D, c X

En adoptant la notation prise dans le paragraphe 3.4.2, les signaux recus aux instants
Il =1et]=2sécrivent donc:

ri H, Cx; + H2Cxq + ni (6.7)
—(r})* = H; Cxy— H,Cx} —n? (6.8)
que nous pouvons réécrire sous forme vectorielle :
1 1
r,. Hrl HTQ C o :| |: X1 :| |: n, :|
« | = ¥ X + X 6.9
[ () ] [ -H;, H, ] [ 0 Cllx||-m (69)

R, H, c x N,

6.3 Les techniques de détection mono-utilisateurs linéaires
dans les cas MISO et MIMO

6.3.1 Expression générale du signal aprés égalisation

6.3.1.1 Construction du vecteur des signaux regus et de la matrice d’égali-
sation

Pour décoder le signal multi-utilisateur recu dont le synoptique est représenté fi-
gure 6.2, nous avons cherché & appliquer la méthode de décodage des OSTBCM que nous



258 Combinaison des techniques temps-espace et des systémes MC-CDMA

Decodage ST BC

DémodulatiorOFDM , et
o (FFT) Combinai§orSTBC 9n"" | EgalisationSTBC Désétalement] VecteurRegu

N [DémodulatioroFDM | | glitw G i FHT!
(FFT) ! ! x=[% ... %n|

F1G. 6.2 — Synoptique général d’un récepteur STBC MC-CDMA

avons proposée au chapitre 3 et qui évite un calcul trop laborieux. Pour chacune des N,
antennes réceptrices, la premiére étape du décodage OSTBCM consiste & appliquer a la
matrice R, des échantillons regus sur l'antenne r (équation (6.4)), la forme de la pre-
.\ 188 . . e e .
miére colonne G ]\?:1 de la matrice de transmission gﬁ\,t utilisée & ’émission, afin d’obtenir

st L,
le vecteur gf\}t <l avec N; =2, 3 ou 4. Dans un second temps, la transposée de cette

méme matrice génératrice Gy, est appliquée aux matrices diagonales Gy utilisées pour
égaliser les matrices H,; respectives. Ces matrices G,; contiennent les coefficients d’éga-
lisation g, pour chaque canal reliant l’antenne d’émission d’indice ¢ (¢ € {1,2,3,4}) a
Pantenne de réception d’indice r (r € {1,2}). On obtient ainsi la matrice gﬁ; de taille
N,L.x LL.. Comme pour un systéme MC-CDMA « classique » utilisant une technique de
détection mono-utilisateur, 1’égalisation consiste & multiplier par un coefficient complexe
I’échantillon porté par chaque sous-porteuse [HGHBO1].

Par exemple, en utilisant G§ (équation (3.1)) pour laquelle Ny = 2, nous avons:

1
ghriteol — [ ~ (’;g)* ] (6.10)
A
G _ | Gn —Gp
gy = [ Go Gh ] (6.11)

Le choix de G5 pour retrouver G5 s’explique de la maniére suivante. Afin de retrouver
par exemple le symbole x; transmis au travers de 2 canaux, le signal r} recu a 'instant
Il = 1 doit étre égalisé par G,1 puisque x; a été transmis & l'instant [ = 1 de ’antenne
t = 1, tandis que —(r2)*, recu a l'instant [ = 2, doit étre égalisé par -Gy, car x1* a
été transmis a l'instant [ = 2 de l'antenne ¢ = 2. Dans ces équations, nous retrouvons
donc le vecteur et la matrice du chapitre 3 utilisés pour décoder le code d’Alamouti o
les scalaires correspondant soit aux signaux regus et soit aux coefficients d’égalisation ont

été remplacés respectivement par des vecteurs et par des matrices.

Toutefois, la matrice d’égalisation gﬁ; sera de la méme forme que la matrice géné-
ratrice Gf, uniquement lorsque N; = Ny, i.e. lorsque les N symboles ou leurs répliques
sont transmises au méme instant, comme dans le cas de G¥ et G¥. En revanche, lorsque
Ny > N; comme dans le cas de G3, si le symbole MC-CDMA X, n’a pas été transmis &
I’instant [, on applique la matrice génératrice en remplagant la matrice d’égalisation G,

se trouvant a la ni¢me ligne et [¥me colonne de gﬁ; par une matrice nulle de taille L, X L.
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6.3.1.2 Egalisation et combinaison des signaux recgus
Afin d’égaliser et de combiner les L signaux regus, la matrice gﬁ; est multipliée par

st . , ., .z . 1
g‘;\}t ol Tes signaux égalisés et combinés au niveau de chacune des antennes sont ensuite

additionnés en sortie des N, antennes. Le signal obtenu Y = [yf e y%w]T est égal a:
Ny
st
Y= GNoN (6.12)
r=1

Par exemple, pour N; = 2, nous avons:

vi] A e ol n [Ty + Glp(r2)"
y:[ :| — g rgrrls col _ |: ritr 12 T *] 6.13
y2 rz::l 2 =2 7,2::1 Gr2r$ - rl(r%) ( )

Pour la k™€ sous-porteuse, nous pouvons écrire :

Ny * *
[yl,k] _ [gﬂ,k?“i,k + 972 (rre) ] (6.14)

1 * 2 \*
Y2k] 7= r2,k"rk _grl,k(Tr,k)

6.3.1.3 Désétalement et expression générale du signal détecté dans le cas du
code d’Alamouti

Afin d’estimer les N, symboles émis par 'utilisateur désiré j, le signal Y = [y7 ...y~
...yEZ]T obtenu aprés égalisation et recombinaison est envoyé au bloc de désétalement.
Celui-ci réalise le produit scalaire entre le code d’étalement CJT =[cj1---¢jL.)" spécifique
& l'utilisateur j et chaque vecteur y, de taille L. :

[0 i En,]T = (In, ®€])Y (6.15)

avec Ny = 2 dans le cas du code d’Alamouti. L’ensemble de la chaine 0STBCM/MC-CDMA
lorsque le code d’Alamouti est utilisé dans une configuration 2 x 2 est représenté figure 6.3.
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Fia. 6.3 — Synoptique d’un émetteur et récepteur OSTBCM/MC-CDMA dans le cas du code
d’Alamouti dans une configuration 2 X 2

Dans le cas d'un code d’Alamouti, en remplagant les résultats de I’équation (6.14)
dans ’équation (6.15) et aprés simplification, nous obtenons comme expression générale
pour l'un des deux symboles transmis par 'utilisateur j:

Nu NP
1= 51gn[ E heg,kc e Tj1 T Z Z Peg,kCi e Ci ki1
i=1 k=1
i#£]
U : partie utile ~ ~~ -
M1 :1am
Nu NP
+ E :h‘egk kxj2+zzhegkczkc kT2
i=1 k=1
Gall
72 : 1ES ~ ~- o
M2 : 1AM
NP N’I‘
1 * 2 %
+ E , E :Cj,k [grl,knr,k + 9y k(N7 k) ] ] (6.16)
k=1r=1
N : BBAG

ou par simplification nous posons c ' = 1. Le terme heg k= Z?;’l[grl,khrl,k + 9ro ko i
représente les coefficients des canaux égalisés pour détecter le symbole z;; tandis que le
terme heg = Zﬁl[grl,khﬂ’k — Gy xhy1 ] représente les coefficients des canaux égalisés
pour détecter le symbole x 2 Pour obtenir £ 2, 9r1 k doit étre remplacé par Yro k. € 9:2,19
par —g,, ;- Les termes M? et M? correspondent aux termes d’interférence d’accés multiple
engendrés respectivement par les symboles z; ; et z; , des N, — 1 autres utilisateurs actifs.
Le terme Z? correspond & l'interférence entre symboles engendrée par le symbole T2
transmis en méme temps que le symbole z; ;.
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Notons que contrairement & ’équation (5.33) correspondant & ’expression générale
d’un symbole détecté a partir d’un symbole MC-CDMA transmis sur un canal SISO, l'ex-
pression du symbole détecté en MIMO comporte certes plus de répliques de ce symbole
dans sa partie utile mais elle renferme aussi plus de termes de bruit et d’1AM. Afin d’amé-
liorer la robustesse de la détection, les termes d’interférences M?!, Z? et M? doivent étre
minimisés sans accroitre le terme de bruit . Pour combattre les évanouissements du
canal et donc I'TAM qui en découle, les techniques de détection doivent étre judicieuse-
ment choisies afin de permettre la détection des symboles de 'utilisateur désiré tout en
réduisant les interférences des autres utilisateurs.

Nous avons vu au chapitre 3 que 'orthogonalité des modulations OSTBCM permettait
la détection distincte des différents symboles x,. Ainsi, en supprimant les termes indé-
pendants des symboles x,, la détection selon le critére du maximum de vraisemblance du
symbole z,, revient & minimiser de fagon assez simple la métrique de décision suivante sur
lensemble {z,} des symboles ayant pu étre transmis:

N¢ Ny
i = arg min [yn — 2" + (=1 + ; ;gtrhtr)|wn|2 (6.17)

Dans le cas d’un systéme OSTBCM/MC-CDMA, les signaux obtenus aprés égalisation
sont donnés par Zﬁ;l CjkYn,k- L’expression de la métrique de décision dans le cas d’un
systéme OSTBCM /MC-CDMA est alors donnée par:

LC Nt N’r
1> Cintnk = onl” + (=1+ DY grekhrie)znl” (6.18)
k=1 t=1r=1

Dans le cas spécifique ol les symboles de la constellation ont la méme énergie, la
métrique de décision (6.18) se réduit alors a:

L.
| Z CjkYn,k — Tn 2 (619)
k=1

Pour toutes les techniques de détection mono-utilisateurs, la matrice G4 (¢,r € {1,2})
est diagonale. Ainsi, la séquence des signaux recus est égalisée pour compenser les dis-
torsions de phase et d’amplitude engendrées par le canal radio-mobile en utilisant pour
cela un banc de L, égaliseurs adaptatifs & un seul coefficient. L’opération d’égalisation est
alors de faible complexité puisque cet égaliseur correspond & une simple multiplication par
sous-porteuse. De plus, aucune connaissance des codes d’étalement des autres utilisateurs
actifs est requise. Nous allons donc maintenant étendre 1'utilisation des techniques mono-
utilisateurs étudiées au chapitre 5 & la dimension spatiale. Ces techniques d’égalisation
correspondent & nouveau aux techniques MRC, EGC, ORC et MMSE.
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Pour 1’étude de ces différentes techniques d’égalisation, les équations seront pré-
sentées dans le cas du code d’Alamouti pour simplifier la présentation. Néan-
moins, pour le décodage en général des systémes OSTBCM/MC-CDMA pour un
nombre N; > 2, les mémes principes de décodage peuvent étre utilisés.

6.3.2 Lerécepteur optimal en contexte mono-utilisateur: le filtre adapté
ou MRC

La technique MRC, consiste comme en SISO, & multiplier chaque sous-porteuse par le
conjugué-complexe du coefficient de canal affectant cette sous-porteuse, soit :

Irik = h:t,k (6.20)

Dans le cas particulier du code d’Alamouti, cela revient & multiplier le vecteur R, des
deux vecteurs de signaux regus (équation (6.9)) par la matrice Hermitienne du canal :

H .
Gr=H, = [ B He ] = [ n e ] (6.21)
T2 rl ro Hp
Comme H,; est diagonale, HZ = H},.

A nouveau, nous pouvons vérifier dans le tableau 6.1 qu’en MIMO cette technique
exploite, comme en SISO, la diversité fréquentielle du canal ainsi que la diversité spatiale
puisque NyN, (N; = 2 pour le code d’Alamouti) répliques du symbole x}, pondérées

par des coefficients |hy¢x|? (hég,c = M [lhrkl? + |hroxl?]), sont présentes sur chacune
des N, antennes en réception soit un total de N;N, N, répliques présentes & ’entrée du
détecteur.

Par ailleurs, pour détecter le symbole z;1 de I'utilisateur j, nous constatons que les
coeflicients des canaux qui portent le symbole z; o de 'utilisateur j ainsi que les symboles
z;2 des N, — 1 autres utilisateurs ont bien été annulés par la technique MRC: hgg,k =0
d'ott 7% = 0 et M? = 0.

Dans le cas ou un seul utilisateur est actif (N, = 1), la technique MRC correspond en
MIMO, comme en SISO, & la technique de combinaison optimale selon le RSB: M! = 0,
M? =0 et Z? = 0. Lorsque N, > 1, méme si cette technique élimine les interférences
engendrées par les symboles z;o pour 1 < j < N, (Z%2 = 0 et M? = 0), elle ne permet pas
en revanche de restaurer ’orthogonalité entre les signaux et de supprimer 'TAM présente
en réception (M! #0).
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6.3.3 La combinaison a gain égal EGC

La technique EGC utilisée revient elle-aussi & réemployer la technique S1s0. Elle consiste
donc & multiplier chaque sous-porteuse par le coefficient d’égalisation donné par 1’expres-
sion suivante:

*
Grip = otk e 10rt.k (6.22)
' |h1't,k|

Nous pouvons vérifier dans le tableau 6.1 que cette technique exploite en MIMO,
comme la technique MRC, les diversités fréquentielle et spatiale du canal existantes puisque
N, NN, répliques du symbole z;, pondérées par des coefficients |hy|, sont présentes dans
la partie utile /. Par exemple, pour détecter le symbole z; 1, hég,k = Zi\;’lﬂhh«,ﬂ +|horkl]-

En revanche, lors de la détection du symbole T;q de l'utilisateur j, contrairement a la
technique MRC, elle évite ’'amplification de I'TAM (terme M?) engendrée par les symboles
; 1 transmis par les Ny, —1 autres utilisateurs. Toutefois, le bénéfice procuré par la diversité
acquise et I'I[AM non-amplifiée est perdu par la présence d’interférence entre symboles
(Z%2 # 0) et d'1AM (M? # 0) engendrées par les symboles ;o des N, utilisateurs et qui

) A Al A : 2 _ N, h:l,k hr2,k *
n’ont pas pu étre éliminées par la technique EGC (heg,,c = ZT:TI[“LTI,A:‘ hyo g — v t] hrl,k] #+
0). A vrai dire, la technique EGC est la seule des techniques mono-utilisateurs étudiées
4 ne pas pouvoir éliminer les termes d’interférences entre symboles et d’accés multiple

générés par les autres Ny — 1 symboles transmis.

En conclusion, avec cette technique ol seule la phase est corrigée, ’orthogonalité des
signaux n’est pas restituée. De plus, exploiter la diversité de transmission avec les OSTBCM
ne permet pas d’améliorer a priori les performances avec la technique EGC puisque le co-
dage introduit de nouveaux termes d’interférences qui n’existaient ni en SISO ni avec la
technique MRC employée en MIMO. Néanmoins, la contribution des termes d’interférences
présents avec la technique EGC reste plus faible qu’avec la technique MRC. En effet, com-
paré au terme d’interférence M! présent avec la technique MRC, le terme M! généré
par la technique EGC est constitué des modules des coefficients du canal et non pas des
modules carrés. Quant aux termes d’interférences M? et T2, ils sont construits & partir
d’une différence de termes.

6.3.4 La combinaison a restauration d’orthogonalité ORC

Jusqu’a présent, nous avons vu que les techniques MRC et EGC employées en MIMO
n’étaient qu’une réutilisation des coefficients appliqués en SISO. En ce qui concerne les
techniques ORC et MMSE que nous allons maintenant étudier, I’approche est différente:
les coefficients ORC et MMSE développés en SISO ne sont pas réemployables en MIMO.

Pour chacune de ces deux techniques, il existe deux approches pour obtenir les coeffi-
cients d’égalisation & employer en MIMO. La premiére consiste & réemployer, sur chacune
des N, antennes réceptrices, les coefficients obtenus en Mi1SO. L’autre en revanche cherche
& égaliser sur chacune des antennes en prenant aussi en compte les signaux recus par
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les autres antennes. Cette derniére approche qui peut paraitre étonnante au départ tient
compte en réalité de la combinaison des signaux qui sera effectuée aprés 1’égalisation. Nous
verrons par la suite que cette méthode consiste & appliquer au départ le filtre adapté, i.e.
la technique MRC, sur les signaux regus sur les N, antennes.

6.3.4.1 ORcC dans le cas MISO

La premiére méthode ORC, dénommée ORC (1), permet d’obtenir les coefficients d’éga-
lisation & employer dans le cadre d’une configuration MISO.

Le coefficient d’égalisation qui multiplie chaque sous-porteuse k recue, au niveau de
chacune des antennes en réception est donné par:

*
Ttk
[Pt k|2 4 |Bro k|2

art,k = (623)

2+ |hrokl? #0 Vk, i.e. Gy n'est pas singuliére.

ol nous supposons que |h

N

Grace a cette technique, 'orthogonalité entre les signaux des utilisateurs qui avait
été perdue lors de la transmission sur le canal & évanouissements de Rayleigh sélectif en
fréquence est maintenant restituée. L'1AM est donc complétement éliminée (M! = 0). En
ce qui concerne I'IES et 'IAM engendrées par les répliques des N, — 1 symboles transmis
en méme temps que le symbole désiré, elles aussi sont annulées (Z2 = 0, M? = 0).

Le signal aprés égalisation et désétalement devient donc:

Nu Le Le N,
Zhegkc ,k%1+zzheg kCi kCj ,k%1+zzcg kL9, knrk+ Irak(n rk) ]
i=1 k=1 k 1r=1
1#£] ~ _
u ~ WV - N
M1=0

ol hlg,c = N, = 2 and heg,c = 0. Pour chaque utilisateur j, le terme Zk 1CikCik = =0
lorsque % # j.

Néanmoins, la technique ORC présente 'inconvénient majeur d’amplifier le bruit en
particulier lorsque les réponses fréquentielles des canaux pour une sous-porteuse (|1 x|*+
|hr2,k|?) donnée sont faibles. Remarquons que cette amplification du bruit est moins pro-
bable en MISO qu’en SISO oul une seule réponse du canal est présente au dénominateur de
chaque coefficient d’égalisation.
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6.3.4.2 ORcC dans le cas MIMO

A - Reéutilisation des techniques ORC développées en MISO

Dans une configuration MIMO, le systéme est ici décomposé en plusieurs systémes
MISO pour lesquels on utilise les coefficients d’égalisation ORC développés dans le cas
MISO. Cette technique ORC dans le cas MIMO est notée ORC (1). Cette approche ne tient
pas compte de la recombinaison des signaux qui sera effectuée pendant le décodage des
0STBCM. Nous verrons qu’elle présente des performances sous-optimales.

B - Critére de la restauration d’orthogonalité appliqué a tous les signaux
recus

La deuxiéme approche de I’ORC, appelée ORC (2), fournit d’autres coefficients d’éga-
lisation utilisables dans une configuration MIMO. Cette méthode consiste a égaliser sur
chacune des antennes en prenant aussi en compte tous les canaux recus par les autres
antennes. Ainsi, au contraire de la technique ORC (1), cette derniére approche de 'ORC
tient compte de la combinaison des signaux qui sera effectuée aprés 1’égalisation.

Le coefficient d’égalisation qui multiplie chaque sous-porteuse k regue, au niveau de
chacune des antennes en réception, est donné par:
r k
Tt
Irtk = SN : (6.24)
2ortillhrkl? + hro k]

ou nous supposons que SN [|hy1k|? + [hrokl?] # 0 Vk.

De fagon analogue a la technique de détection ORC (1), 'orthogonalité entre les signaux
des utilisateurs est restituée et les différentes interférences sont complétement éliminées
lorsque la technique ORC (2) est utilisée: M = 0, M? = 0, Z? = 0. La partie utile U ne
contient plus plusieurs répliques du symbole désiré. En revanche, celle qui est disponible
au récepteur est indépendante des distorsions de phase et d’amplitude du canal.

L’atout majeur de ’ORC (2) comparée & ORC (1) provient de la présence, au dénomi-
nateur du coefficient d’égalisation d’une sous-porteuse donnée, de tous les modules carrés
des réponses fréquentielles affectant un symbole donné. L’amplification du bruit qui était
I'inconvénient majeur de la technique ORC devient donc nettement moins probable avec
cette deuxiéme version.

Lorsque la technique de détection ORC est choisie, le terme A de la métrique de

décision (3.47) s’annule quelle que soit la modulation utilisée:

Ny Ny Ny

Ny
_1+Zzgrtkhrtk—_1+zz Ttklh k|2 rtk:() (625)
rt

t=1 r=1 tlrl
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Ainsi, comme dans le cas spécifique ou les symboles de la constellation ont la méme
énergie, cette métrique de décision se réduit alors &:

L
1> ¢iknk — ol (6.26)
k=1

Représentation équivalente de la technique ORC (2)

Une autre fagon de présenter cette technique ORC (2) est de considérer que l'on applique
tout d’abord le filtre adapté (gr,x = h;; 1) sur les signaux regus & partir des N, antennes.
On sait que le filtre adapté ne permet pas de restituer I’orthogonalité des signaux lorsque
N, > 1 puisque le terme M’ est fonction des |h,¢k|” contenus dans le terme hy, 5, égal
dans ce cas & hig x = 207, [|hr,k|” + |hr2,k|?], ce qui correspond aux canaux égalisés par
la technique MRC pour détecter le symbole z; ;. L'orthogonalité entre les signaux doit
ensuite étre restaurée en multipliant le signal en sortie du filtre adapté par 1 /h;g,k. Le
signal détecté a alors pour expression :

Ny Lec Le Np
],1_ E heg,kc] kL], 1+§ E heg,kcz kCj kT + 2 E Cj, k rl knr k+hr2 k(nr k) ]

eg, i=1k=1 k 1r=1
i#] ~- o
U : partie utile ~~ - N : BBAG
M1 :1am

En développant les calculs, nous constatons que les termes U/ et M' deviennent indépen-
dants de hég’k ce qui permet ainsi de supprimer ’1AM.

6.3.5 La combinaison a erreur quadratique moyenne minimale par sous-
porteuse (MMSE SD)

Nous avons vu au chapitre 5 que parmi I'’ensemble des techniques mono-utilisateurs,
la technique MMSE permettait d’obtenir les meilleures performances en évitant une am-
plification du bruit & faible RSB et en supprimant I'IAM & fort RSB.

En conséquence, nous avons cherché & nouveau a appliquer le critére MSE sur les
signaux regus dans une configuration MISO puis MIMO ol une construction OSTBCM est
employée. De méme que la technique ORC, ’égalisation MMSE peut étre obtenue de deux
facons différentes, selon que le critére MSE est appliqué sur les signaux regus (MMSE (1))
ou apres le filtre adapté (MMSE (2)). Nous allons pour linstant chercher a développer
le calcul lorsque le critére MSE est appliqué sur les signaux recus, par sous-porteuse.
Le récepteur MMSE recherche donc & retrouver le signal contenant les données des N,
utilisateurs et portées sur chacune des sous-porteuses, en utilisant la connaissance du
code d’un seul utilisateur. On parlera par la suite de technique MMSE SD pour « MMSE
Single-user Detection ».
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6.3.5.1 MMSE SD dans le cas MISO

Le coefficient d’égalisation MMSE (1) par sous-porteuse est calculé, pour chaque sous-
porteuse k et pour chaque symbole d’indice n, afin de minimiser la valeur de ’erreur qua-
dratique moyenne e, , entre le signal s, , (sk,n = vaz"l ¢ kmi,n) émis sur la sous-porteuse
correspondante et le signal résultant y, , en sortie des blocs égalisation et combinaison
des signaux. Par exemple, dans le cas du code d’Alamouti, 'expression de Elle, |%] a
minimiser pour détecter le symbole z; ; est donné par: 7

N 2
E Zci,kwi,l - [grl,k Q:Z,k][r;,k (Tik)*]T (6.27)
k,1

Pour calculer de facon indépendante les coefficients d’égalisation 9r1k €t Ypop qui se-
ront appliqués sur les signaux recus respectivement aux instants [ = 1 et [ = 2, nous
appliquons a nouveau le principe d’orthogonalité entre 1’erreur d’estimation et 1’observa-
tion, i.e. entre l'erreur e, ; et le signal recu & chaque instant sur une sous-porteuse. Ainsi,

)
les coefficients 91k €t Gpo seront obtenus aprés avoir résolu respectivement ces deux
équations:

Eley(rrp)] = 0 (6.28)
E[ek,l(ﬁ%,k)] =0 (6.29)

Nous considérons comme au chapitre 5, lors du calcul des coefficients MMSE SISO, que
chaque terme de bruit est indépendant des sous-porteuses émises Skm des coefficients
d’égalisation Gyt g €6 des coefficients des canaux h,; . Nous supposons par ailleurs qu’il
est centré et blanc spatialement et temporellement. Cette hypothése avait déja été prise
au chapitre 1 lors de la présentation des systémes MIMO. Le BBAG étant principalement
d’origine électronique donc propre & chacune des antennes, cette hypothése parait toute
naturelle!. Nous faisons aussi I’hypothése que les sous-porteuses de méme indice k sont
émises a la méme puissance sur deux durées symboles et sur les deux antennes (E[[sy, | 1] =

EU%,QP] = E[|3k|2])-

A partir des équations (6.28), le coefficient d’égalisation qui multiplie chaque sous-
porteuse k recue, au niveau de chacune des antennes en réception, est donné par:

hiy g
E 2
|Prik|? + |hrog]? + %

z1]?]

Grik = (6.30)

ol nous supposons que les coefficients d’égalisation g,;; et du canal h,;j, obtenus apres
estimation parfaite du canal, sont déterministes (e.g. E[hg] = h).

1. Toutefois, pour des systémes qui utiliseraient des commutateurs en réception et une seule chaine RF,
Phypothése sur la décorrélation spatiale du BBAG demande & étre vérifiée.
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Si nous posons vy, comme étant le RSB par antenne de réception et par sous-porteuse
& l’entrée du récepteur, i.e. avant ’ajout du BBAG, tel que:

ok = E[|hrt,k|2]E[|sk,n|2] E[|sk,n|2] (6 31)
k= = .
' E[‘nrt,k|2] E[|nrt’k|2] E[|h . k|2]:1

ol E[|sg,|?] tient compte de la normalisation de puissance entre les antennes d’émission.
Nous supposons que le canal est normalisé en puissance.

Les coefficients d’égalisation optimaux selon le critére de la minimisation de I'EQM
appliqués sur les signaux regus deviennent alors égaux a:
*
rt,k
2 2 1
|1 g l? + [hro e + 5

grt,k = (632)

ol nous supposons que |hy1x|? + [hrog|> + 1/7k # 0 Vk. Pour une modulation QPSK,
Yrk est égal & v, = Nu2E,/(NoN,). Nous supposons toujours que les coefficients des
canaux sont constants durant deux durées symboles afin d’assurer, dans des conditions
nominales, la recombinaison des signaux lors du décodage des OSTBCM.

Pour de faibles valeurs de 7, x, le coefficient d’égalisation MMSE g}, résultant présen-
tant une faible valeur évite une amplification excessive du bruit sans supprimer I'1AM sauf
si grtx prend une valeur voisine de zéro. La diversité fréquentielle est par ailleurs exploi-
tée dans la partie utile . Lorsque 7, prend de fortes valeurs, ce coefficient MMSE (1)
tend & devenir égal au coefficient ORC (1). Du coup, l'orthogonalité entre les signaux est
restaurée et I'IAM est supprimée. A fort RSB, les performances de la techniques MMSE (1)
tendent vers celles de la technique ORC (1). En ce qui concerne I'IES et 'TAM engendrées
par les symboles transmis en méme temps que le symbole désiré, elles aussi sont annulées

(7?2 =0, M? =0).

Dans le cas d’'une configuration MIMO, nous pouvons décomposer le systéme en plu-
sieurs systémes MISO et appliquer au niveau de chacune des antennes réceptrices les co-
efficients MMSE (1) correspondants. Néanmoins, comme nous allons le voir maintenant
cette version du MMSE par sous-porteuse reste sous-optimale puisque le critére MSE est
employé trop tot au récepteur.

6.3.5.2 MMSE SD dans le cas MIMO

A - Réutilisation des techniques MMSE SD développées en MISO

De facon analogue a la technique ORC, dans une configuration MIMO, le systéme peut
étre décomposé en plusieurs systémes MISO pour lesquels on utilise les coefficients d’égali-
sation MMSE développés dans le cas MISO. Cette technique MMSE SD dans le cas MIMO est
notée MMSE (1). Cette approche ne tient pas compte de la recombinaison des signaux qui
sera, effectuée pendant le décodage des 0OSTBCM. Nous verrons qu’elle présente elle-aussi
des performances sous-optimales.
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B - Critére de I’'EQM appliqué a tous les signaux recgus

La deuxiéme approche du MMSE, appelée MMSE (2) va fournir les coefficients d’égali-
sation optimaux vis-a-vis du critére MSE lorsqu’il est appliqué porteuse par porteuse dans
une configuration MIMO.

Le coefficient d’égalisation MMSE (2) par sous-porteuse est calculé, pour chaque sous-
porteuse k et pour chaque symbole d’indice n, afin de minimiser la valeur de l'erreur
quadratique moyenne e, entre le signal s, , émis sur la sous-porteuse correspondante
(Skn = Zf\é‘l Ci kT;y) et le signal résultant y, , obtenu aprés égalisation et combinaison
spatiale et temporelle des N, L signaux recgus, i.e. obtenu non plus aprés combinaison
des signaux sur une seule antenne réceptrice comme cela était effectué avec la technique
MMSE (1) mais aprés combinaison des signaux sur N, antennes. Par exemple, dans le cas
du code d’Alamouti, la valeur de E[\ek,l\Q] & minimiser pour détecter le symbole z, ; est
donné par:

Ny 2
E Z CikTi1 — £91,k cOrkt gNT,k][yl,k,l Ykt yNT,k,l]T (6.33)
i=1

7

-~

Yk,1

ou les signaux yy p 1+ Y, 1" Yn, g1 s0nt les signaux obtenus en sortie de chacune des
vy vy vy

N, antennes, aprés la combinaison temporelle des signaux égalisés, pour détecter le sym-

bole z; 1.

Nous rappelons que pour détecter z1, lorsque N, = 2, les signaux Yy 1 €6 Yopq €D
sortie respectivement du bloc égalisation-combinaison des antennes 1 et 2 sont donnés
par:

r=1: yig1 = h?l,krik + h12,k(rik)* (6.34)
Ny

= (Jhugl + |h12,k|2)(z CikTin) + hfl,k”%,k + hIZ,kn%,k (6.35)
i1

T=2: Ykl = h;I,kT%,k + h22,k(7"§,k)* (6.36)
Ny,

= (|horel” + |h22,k|2)(z CikTia) hgl,kn%,k + h;Z,kn%,k (6.37)
=1

Pour calculer de facon indépendante les coefficients d’égalisation g, , et g, , qui seront
appliqués sur les signaux en sortie du filtre adapté respectivement pouf les antennes r = 1
et = 2, nous appliquons a nouveau le principe d’orthogonalité entre ’erreur d’estimation
et 'observation, i.e. entre ’erreur e, ; et le signal y,, ; en sortie de chaque filtre adapté
sur une sous-porteuse. Ainsi, pour détecter le sym’t;o’le z;,1, les coefficients G € oy
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seront obtenus aprés avoir résolu respectivement ces deux équations :

Eleg1(Y14,1)] = 0 (6.38)
Eley1(Y2,1)] = 0 (6.39)

De la méme maniére que la technique ORC (2), la technique MMSE (2) tient compte
de la combinaison des signaux qui sera effectuée aprés 1’égalisation. Ainsi, au contraire
de la technique MMSE (1) ou le critére de 'EQM était appliqué sur les signaux regus au
niveau de chacune des antennes réceptrices, les coefficients de la technique MMSE (2) sont
obtenus aprés avoir appliqué le critére de ’'EQM sur les signaux en sortie du filtre adapté.

Le coefficient d’égalisation qui multiplie chaque sous-porteuse k recue, au niveau de
chacune des antennes en réception est donné par:

rLk
Sty Yooy heel? + ﬁ

Ortk = (640)

oll nous Supposons que (Zivz’"l fogl |h7~t,k\2 +1/7k) #0 VEk avec comme expression de
¥k celle donnée par ’équation (6.31).

Pour de faibles valeurs de 7, ,, le coefficient d’égalisation MMSE g, , résultant présen-
tant une faible valeur évite une émpliﬁcation excessive du bruit sans sﬁpprimer I'1AM sauf
si g, prend une valeur voisine de zéro. La diversité fréquentielle est par ailleurs exploi-
tée dans la partie utile Y. Lorsque 7, prend de fortes valeurs, ce coefficient MMSE (2)
tend & devenir égal au coefficient ORC (2). Du coup, l'orthogonalité entre les signaux est
restaurée et 'IAM est supprimée. A fort RSB, les performances de la techniques MMSE (2)
devraient donc tendre vers celles de la technique ORC (2). En ce qui concerne I'IES et 'TAM
engendrées par les autres N, — 1 symboles transmis, elles aussi sont annulées (Z? = 0,

M? =0).

L’atout majeur de la technique MMSE (2) comparée a la technique MMSE (1) provient
de la présence, au dénominateur du coefficient d’égalisation d’une sous-porteuse donnée,
de toutes les réponses fréquentielles affectant cette sous-porteuse. L’amplification du bruit
qui pouvait néanmoins exister avec la technique MMSE (1) devient donc nettement moins
probable avec cette deuxiéme version. Comparée a la technique ORC (2) qui dispose elle-
aussi des NN, coefficients du canal au dénominateur des coefficients d’égalisation, on
peut alors se demander judicieusement si la présence du coefficient -y, ; se justifie encore.
Autrement dit, ne vaut-il pas mieux utiliser la technique ORC (2) a la place de la technique
MMSE (2)7
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Représentation équivalente de la technique MMSE (2)

De la méme fagon que la technique ORC (2), la technique MMSE (2) peut étre décomposée
en deux opérations successives. En considérant ainsi que le filtre adapté est tout d’abord
appliqué (gr+,x = h;; 1) sur les signaux regus & partir des NV, antennes, le signal en sortie
du filtre adapté est ensuite multiplié par 1/ ny:’l i\r:t1[|h,qt,k|2 + ﬁ] afin de restituer

Porthogonalité des signaux a fort RSB. Le signal détecté a donc pour expression :

1 L Nu Le
~ 1 2 1
Ti1= heg k€5 k51 + heg kcikCipzin+ N

Ny Ny 1 g

2 k=1 i=1 k=1
> D ekl + —] i)
r=1t=1 Yr.k U : partie utile ~ ~~ -
M1 :1am

N N N, R .
0l gy = Yopq Doy [Brek|” correspond aux canaux égalisés par la technique MRC pour

détecter le symbole ;1. En développant les calculs, nous constatons que les termes U/ et
M? deviennent indépendants de hég,k a fort RSB ce qui permet alors de supprimer I'TAM.
Cette fagon de présenter la technique MMSE (2) en faisant apparaitre le filtre adapté sera
reprise au paragraphe 6.4.1.3 lors de I’étude des techniques multi-utilisateurs.

Les résultats intéressants obtenus avec ces deux versions du MMSE lorsque le critére
du MSE est appliqué sur les sous-porteuses nous encouragent a poursuivre 1’étude sur la
technique MMSE en appliquant le critére MSE non-plus porteuse par porteuse mais sur le
symbole recherché pour un utilisateur.

6.3.5.3 Expressions des techniques d’égalisation pour des systémes SIMO

Dans la suite du document, pour vérifier que les diversités spatiale et fréquentielle
disponibles sont bien exploitées par le systéme OSTBCM/MC-CDMA, nous allons comparer
les performances obtenues & celles atteintes par un systéme MC-CDMA étudié dans une
configuration SIMO pour un méme ordre de diversité et pour une méme technique de
détection . Dans le cas SIMO, les coefficients d’égalisation qui sont utilisés correspondent
aux coefficients d’égalisation MIMO présentés précédemment en posant N; = 1. Dans les
cas ORC et MMSE, les coefficients SIMO sont calculés en tenant compte des N, canaux
regus. Les coefficients SIMO correspondent donc aux techniques ORC (2) et MMSE (2).



La technique de détection multi-utilisateur basée sur le critére MSE ... 273

6.4 La technique de détection multi-utilisateur basée sur le
critére MSE dans les cas MISO et MIMO (MMSE MD)

Puisque le détecteur ML est trop complexe lorsqu’en particulier N,, N; ou N, aug-
mentent, nous considérons ici une technique de détection linéaire sous-optimale MMSE MD
qui est néanmoins optimale selon le critére EQM et qui est appliquée ici, pour la premiére
fois & notre connaissance, aux systémes OSTBCM/MC-CDMA. Nous nous intéresserons plus
particuliérement au décodage du code d’Alamouti associé & la technique MC-CDMA dans
une configuration 2 x 1 et 2 x 2.

Ainsi, nous avons cherché & appliquer le critére MSE afin de retrouver non plus L,
sous-porteuses mais la donnée d’un utilisateur transmise sur ces L. sous-porteuses. Nous
suivons donc le raisonnement qui fit mené en SISO et rappelé au chapitre 5 pour proposer
de nouvelles techniques multi-utilisateurs en MISO et MIMO basées sur le critére EQM. En
effet, la technique GMMSE développée en SISO n’est pas réutilisable en MISO sauf si une
seule antenne émet.

Contrairement & la technique MMSE SD, la technique MMSE MD, pour « Multi-user
Detection », est développée, de facon analogue & la technique GMMSE du cas SISO, en
exploitant la connaissance des séquences d’étalement c¢; de tous les utilisateurs actifs,
i.e. de l'utilisateur j désiré et des N, — 1 autres utilisateurs dont les données interférent
avec celles du destinataire. C’est pourquoi nous qualifions cette technique de technique
« multi-utilisateur » méme si nous ne cherchons ici qu’a détecter non pas tous les symboles
transmis mais seulement celui destiné & un utilisateur particulier. De méme, elle suit une
approche matricielle ol les matrices d’égalisation obtenues ne se réduisent pas, sauf cas
particulier, & des matrices diagonales comme dans le cas MMSE SD. Nous verrons par
ailleurs que pour chacune des configurations MISO et MIMO, il existe deux approches pour
obtenir les matrices d’égalisation. La premiére consiste & appliquer le critére MSE sur
les signaux recus. L’autre, en revanche, ’applique sur les signaux obtenus en sortie du
filtre adapté. Ces deux approches correspondent en réalité dans le cas pleine charge aux
techniques MMSE SD (1) et (2) que nous avons précédemment étudiées. A la différence
des techniques MMSE SD (1) et (2), les techniques MMSE MD développées sont toutes de
performances identiques puisque toutes optimales selon le critére MSE. Seul le calcul de
la matrice d’égalisation est différent.

Dans les deux cas, les techniques MMSE MD cherchent & minimiser, a l’entrée du dé-
tecteur a seuil, 'erreur quadratique moyenne entre le symbole x;, transmis pour I'utilisa-
teur j et celui estimé Z; ,. Dans le cas du décodage du code d’Alamouti, cette technique
doit permettre de retrouver les deux symboles z;, et z;, qui lui sont destinés. Si €in
correspond a l’erreur commise sur la détection du symbole T;, transmis pour le jieme
utilisateur considéré, les expressions des deux erreurs quadratiques moyennes & minimiser

s’écrivent :
21 _ A2 21 _ A (2
Elle; "] = Ellzj, — #1]7] Ellejo|] = Ellzj o — /7] (6.42)

.. . , A . , ~0pt
L’EQM sera minimale lorsque 1’estimée z;, est optimale et notée :c;n;l
3 )



274 Combinaison des techniques temps-espace et des systémes MC-CDMA

6.4.1 MMSE MD dans le cas MISO
6.4.1.1 Critére de I’EQM appliqué aux signaux regus

Nous avons tout d’abord cherché & appliquer le critére MSE dans le cas d’une configu-
ration MISO, ol le filtrage de Wiener qui est optimal pour la détection des deux symboles
de 'utilisateur j considéré est appliqué dans un premier temps sur le vecteur des signaux
recus sur une seule antenne. Dans le cas du décodage du code d’Alamouti, le filtrage
de Wiener doit traiter les signaux recus sur ’antenne r pendant deux durées symboles
consécutives, i.e. le vecteur R, = [(r})T — (r2)H]T de taille 2L, x 1:

#h
[iz;;t = WPPIR, (6.43)
Ji2
wqptH rl
_ [w%’plw [_13"2*] (6.44)
3,2 T

ol W;)-ptH est la matrice de pondération optimale de taille 2 x 2L, qui minimise, selon
le filtrage de Wiener, I'EQM E’[|W§{ R, — [zj12;2)" |?]. Puisque qu’aucune corrélation
n’est introduite par le codeur 0STBCM sur les symboles complexes présents a son 1’entrée,
les symboles z;1 et xj2 dans le cas du codage d’Alamouti peuvent étre décodés sépa-
rément. Le filtrage de Wiener se décompose donc en deux filtrage de Wiener propres a
chaque symbole. Les vecteurs de pondération w;-)ﬁt et w;-)gt de taille 2L, x 1 pour décoder
respectivement les symboles z; 1 et z;2 sont égaux a:

Wil =Tg 2 Tr o W =Tx 2 Tr ., (6.45)
ouI'p g correspond a la matrice de corrélation du vecteur R, des signaux regus, tandis
que 'z i €t I'r, ;.0 SONE les vecteurs d’inter-corrélation entre le vecteur R, des signaux
requs et respectivement les symboles z;; and z; 5 recherchés.

La matrice de pondération optimale est alors donnée par:

-1
W) = Bo(o @ ] )1 (H,CT 2, xCTHY + T, v, (6.46)
ot E; = E[|z;|?], Tx,x est la matrice d’autocorrélation des vecteurs X = [x], x3]7 des
deux symboles transmis par chacun des N, utilisateurs. 'z, N, est la matrice d’autocor-

rélation des vecteurs de bruit M, = [n}f — n2H]7T.
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Démonstration

Soit R, = [(r1)T — (r2)H]T, dont ’expression compléte est donnée par I’expression (6.9),
le vecteur des L. sous-porteuses recues sur ’antenne r durant deux durées symboles. Sa
matrice de corrélation I“Rr,'Rr de taille 2L, X 2L, est donnée par:

T ®, = H,CTx xCTHI +Tpr ar, (6.47)

ou
— la matrice de corrélation du bruit : FNT N, = ENNH] = 0215y, siles bruits regus
4 deux instants successifs sont indépendants, centrés et de méme variance.
— la matrice de corrélation des signaux émis:
r 0
Ty »=Elxxf] = [ . avec T' =T = Ez;A

X1,X1 x2,X2
x2,X2

Les vecteurs d’intercorrélation de taille 2L, entre le vecteur des signaux recus et l'un des
deux symboles émis par ’utilisateur j sont donnés par:

H,1E.c;

TR, s;, = B[Rz ] = HCE[Xz] ] = [ ngE:cj. } (6.48)
* M H,E_c;

T, .., = B[R] = H,CE[Xa),] = [ T } (6.49)

D’ou ’expression finale pour la matrice du filtre Wiener :

rr o7t —1
WPHH = [ F?T’%l R R ] =E,(L®c)#nH ('Hrcrx,ch'uf +1“M,NT)
Rr,zj2" Rr,Rr
(6.50)

af A B2 [ AH cH
c D| T| g pH

A partir de 'expression (6.46) de la matrice du filtrage de Wiener, nous pouvons en
déduire par identification I’expression de la matrice G, d’égalisation du canal MISO utilisée
a l’antenne 7 :

-1
G = HI (H CTx xCTH + Ty, 1, ) (6.51)

Dans le cas pleine charge (N, = L) et seulement dans ce cas, les quatre matrices d’éga-
lisation Gy incluses dans la matrice G, deviennent diagonales. Le coefficient d’égalisation
de la k'®™e sous-porteuse est alors égal au coefficient de méme indice qui avait été obtenu
par la technique MMSE SD (1). Les techniques MMSE MD (1) et MMSE SD (1) présentent
donc, selon toute vraisemblance, des performances similaires & pleine charge. En revanche,
dans le cas non-pleine charge (N, < L.), la matrice G, n’est plus diagonale. Dans ce cas,
de fagon analogue au cas SISO, l’algorithme MMSE MD doit a priori atteindre de meilleures
performances que celles obtenues par la technique MMSE SD puisque la technique multi-
utilisateur minimise 1’erreur de décision en tenant compte du processus de désétalement
au lieu de minimiser ’erreur de facon indépendante sur chaque sous-porteuse.
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(H,CTx xC"H +Tn,w,) " = [ é - ] (6.52)
A = H,Cly, x C"H}; + H,,CTx, x,C"H, + o711
B = H,,CIx, x,C"H,> + H,,CI'x, x,C" (—H,;) = 0 & pleine charge
C = H,CIx, x,C"H}; + (—H}{)CIl'x, x,C H}, = 0 & pleine charge (6.53)
= —B"siTx, x; =[xy, sinon C = BY
D = H;3CTlx x,C"Hys + (—H}1)Clx, %, CT (—H,1) + 021 = AT = 47

Toutefois, la technique MMSE MD (1) requiert 'inversion d’une matrice de taille LL,x LL,
(équation (6.46), pour le code d’Alamouti: L = 2) quel que soit le nombre N,, d’utilisateurs
actifs, soit une matrice de taille deux fois grande que celle qui doit étre inversée dans le
cas SI1SO. Pour réduire la taille de la matrice a inverser dans le cas MIMO, nous proposons
une autre formulation de la technique MMSE MD qui reste encore optimale selon le critére
MSE tout en présentant les mémes performances.

6.4.1.2 Critére EQM appliqué aux signaux en sortie du filtre adapté au canal

Cette deuxiéme version de la technique MMSE MD, notée MMSE MD (2), consiste tout
d’abord & appliquer le filtre adapté sur le vecteur R, des signaux regus de fagon analogue &
la technique MMSE SD (2) [Ver93]. Le filtre adapté concerne ici le canal M1S0. Il correspond
a la technique MRC appliquée sur la matrice du canal. Ce premier filtrage ne conduit &
aucune perte d’information sur les signaux recus. Le vecteur Y de taille 2L, x 1 généré
en sortie du filtre adapté est défini par:

y = #HIR (6.54)
H* —H 1
MR ey 69

Pour détecter les deux symboles ;1 et x;o transmis par l'utilisateur j, le filtre de
Wiener est appliqué sur le vecteur des signaux en sortie du filtre adapté MRC:

~opt
Tin H
Ag)’pt = Wj,opty (656)
T2
H
opt
W 0
_ 4s1 Y1 6.57
[0 w;};] ] (6:57)
avec w;?,plt et W?Bt des vecteurs de L. composantes :

opt _ p—1 opt _ -1
wj,l _Py1,Y1FY1,w]’,1 wj,2 _Fy2,y2 ¥2,%j,2
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La matrice correspondant au filtre de Wiener est alors donnée par:

rf T H 0
) = yl,z],(l) YL,y o T (6.58)

Y2,Zj,27 Y2,¥2

(W

J

ou les matrices d’autocorrélation de taille L, x L, sont données par:

Tyiy = (Hy [P+ [H,[?)CTy, o CT(IH, * + Ho*) + H T, o HI + H,0r BHY
Tyys = (Hyy [+ [Ho[?)CTy, o, CT(IH, > + [H,*) + H,T,, B + H Ty, LHY

et les vecteurs d’intercorrélation de taille L, par:
PYI;CUj,l = (l:[_]:'rll2 + |H72|2)Crx1,$;’1
Pyz,wj,2 = (|I_I'r1|2 + |Hr2|2)crx%$;f,2

De la méme fagon que la technique MMSE MD (1) devient équivalente & la technique
MMSE sD (1) & pleine charge, la technique MMSE MD (2) est semblable & la technique
MMSE SD (2) uniquement dans le cas ou N, = L.

Nous constatons qu’avec la technique MMSE MD (2) du cas MISO, nous n’avons plus
une matrice de taille 2L, x 2L, & inverser, comme dans le cas de la technique MMSE
MD (1), mais deux matrices de taille L, X L, i.e. deux matrices de méme taille que celle
qui devait étre inversée en SISO. Nous pouvons encore réduire la taille de la matrice a
inverser en appliquant le filtre adapté en tenant compte de la matrice du canal et de la
matrice des codes d’étalement. Nous appelerons cette troisiéme version MMSE MD (3).

Application a la configuration siso
Cherchons & appliquer cette version du MMSE MD & la configuration siso. Aprés le filtre
adapté, le signal regu sur une antenne et sur L. sous-porteuses s’écrit :

y=H'r=H"HCx+H'n
Pour détecter le symbole x; de I'utilisateur j, I'’expression du symbole détecté de fagon
optimale s’écrit:

gt = (wiPh)fy (6.59)

Le filtre optimal est alors donné par ’expression :
-1
Wiopt = Ly y Py,x]-
ol la matrice d’autocorrélation de taille L. x L. est obtenue par:
T
r,, = |H’CrI, . C"H> +HT, H"
et ou le vecteur d’intercorrélation de taille L. s’écrit :
2 2
Ieo, = [H| ojc;

Le filtre de Wiener est donné par:

WP = ([H|’CTy  C"[H]*" + H'T,, ,HT) |H’0]c;

La matrice & inverser est donc de taille Lc x L.
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6.4.1.3 Critére EQM appliqué aux signaux en sortie du filtre adapté au signal

Cette troisiéme version du MMSE MD consiste tout d’abord a appliquer le filtre adapté
sur le vecteur R des signaux regus en prenant le processus de désétalement. On peut ici
parler réellement de filtre « adapté » au signal émis. Ce premier filtrage ne conduit a
aucune perte d’information sur les signaux regus. Le vecteur z de taille 2N, x 1 généré
en sortie du filtre adapté est défini par:

z=CTHIR (6.60)

Nous remarquons que le filtre adapté correspond dans ce cas a ’opération MRC suivi de
I’opération de désétalement. Le signal recu est donc projeté sur ’espace des utilisateurs.

Nous appliquons ensuite le critére MSE au vecteur z pour obtenir les deux symboles

détectés igﬁt et ﬁ:;gﬂ pour l'utilisateur 7 :
T
[‘ﬁfit j?,%t] = Wz = WiHc™n"Rr (6.61)

avec

-1
(WY = B,(L @ cTYHTHC (cTuHﬂcrx,chﬂHuc + CTHAT Nuc)

Nous obtenons ainsi une troisiéme version pour la technique MMSE MD qui conduit
cette fois-ci & inverser une matrice de taille Ny N, x Ny N,, (dans le cas du code d’Alamouti :
N,; = 2) au lieu de la matrice de taille LL, x LL, pour la technique MMSE MD (1),
et des deux matrices de taille L. x L. de la technique MMSE MD (2). Dans le cas du
code d’Alamouti, la technique MMSE MD (3) semble donc intéressante du point de vue
complexité de calcul, dans le cas non-pleine charge si on la compare avec la technique
MMSE MD (1), et pour un nombre N,, d’utilisateurs actifs inférieur & la moitié de la charge
soit Ny < L./2 si on la compare a la technique MMSE MD (2).

Néanmoins pour un nombre N, d’utilisateurs important, cette inversion de matrice
peut étre encore cotliteuse en terme de temps et de complexité de calcul. Une solution
alternative bien connue consiste & utiliser une procédure itérative basée sur les algorithmes
« Least-Mean-Square » ou « Recursive-Least Square » [KSP98].
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Application a la configuration siso
Cherchons & appliquer cette version du MMSE MD & la configuration siso. Aprés le filtre
adapté, le signal recu sur une antenne et sur L. sous-porteuses s’écrit :

%=C"H'r=C"H'HCx+ C"H'n
Pour détecter le symbole x; de I'utilisateur j, I'’expression du symbole détecté de fagon
optimale s’écrit :
#P0 = (Wi x (6.62)

Le filtre optimal est alors donné par ’expression :

opt _ p—1
W; _sz,)‘(rfz,wj

ol la matrice d’autocorrélation de taille L, X L. est obtenue par :

Iy = CT|H’CT, .CTH*" C + CTH'T, ,HTC

et ol le vecteur d’intercorrélation de taille L. s’écrit :

Iy, = C"|H|"Eec;
Le filtre de Wiener est donné par:

wi = (CT|H|’CI xC"|H|’C + C"H'T,, . H' C) ™' C”|H|’ E,c;

La matrice & inverser est donc de taille N, x N,

Nous allons maintenant chercher & appliquer la technique MMSE MD & une configura-
tion MIMO, en supposant toujours que le code d’Alamouti est employé.

6.4.2 MMSE MD dans le cas MIMO
6.4.2.1 Reéutilisation des techniques MMSE MD développés en MISO

La premiére approche serait d’appliquer au niveau de chacune des antennes réceptrices
les techniques MMSE MD précédemment étudiées en MISO, selon le principe de la technique
MMSE sD (1). Toutefois, nous avons vu que cette approche n’était pas optimale du point
de vue performances puisqu’elle ne prenait pas compte la combinaison de tous les signaux
recus qui est effectuée lors du décodage d’une modulation OSTBCM.

6.4.2.2 Critére EQM appliqué a tous les signaux regus

La deuxiéme méthode pour employer le critére MSE dans un contexte multi-utilisateur
consiste a I’appliquer sur les signaux regus par les N, antennes pendant L durées symboles
ce qui revient & étendre la technique MMSE MD (1) du cas MISO au cas MIMO. Le vecteur
R est donc de taille 4L, x 1. Cependant, le développement des calculs du filtrage de
Wiener dans ce contexte s’est avéré trop complexe et conduirait de toute fagon & inverser
une matrice de taille LN, L, X LN.L., ot L = 2 dans le cas du code d’Alamouti et N,
est pris égal & 2, valeur minimale dans un contexte MIMO.
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6.4.2.3 Critére EQM appliqué aux signaux en sortie du filtre adapté au canal

Cette troisiéme version de la technique MMSE MD consiste tout d’abord & appliquer le
filtre adapté sur les N, vecteurs R, des signaux recus, de facon analogue & la technique
MMSE SD (2). Le filtre adapté concerne ici le canal M1SO. Il correspond & la technique
MRC appliquée sur la matrice du canal. Ce premier filtrage ne conduit & aucune perte
d’information sur les signaux regus. Le vecteur Y de taille 2L, x 1 généré en sortie du
filtre adapté est défini par:

Ny
Yy = ) HIR, (6.63)
Nr * 1
y1 — 7l _H'I‘2 :||: r, :| (6 64)
[ y2 } ; [ re Hp —r}
La matrice correspondant au filtre de Wiener est alors donnée par:
raz T H 0
t
(W;)p )H = [ yl’mj(l) YLy H —H ] (6.65)
Y2,Z527 ¥Y2,¥2
ol les matrices d’autocorrélation de taille L, X L, sont données par:
Nyr Ng N, N
T
YI,YI - Z Z |Hrt| y1,y1 Z Z |Hrt| + Z n ,n;Hrl + HTZF;%,n%H:Q)
r- 1t=1 r 1t=1
7" Nt 7" Nt
Y2,Y2 - Z Z |Hrt| yg,yz Z Z |Hrt| + Z r2rn1 an 2 +H IP n%H:l)
r=1 t=1 r=1 t=1

et les vecteurs d’intercorrélation de taille L. par:

Ny N
YI;IJI - ZZ|HTt| X1,

r=1t=1
Nr Ny

Y2,ﬂ»‘;2 = ZZ|HT‘t| xz,

r=1t=1

Avec cette troisiéme version de la technique MMSE MD, nous obtenons & inverser deux
matrices de taille L. X L.

6.4.3 Synthése

Nous avons ici développé les différentes facons d’appliquer le critére MSE pour des
configurations MISO et MIMO. Nous obtenons ainsi plusieurs techniques MMSE MD. Dans
tous les cas, les techniques MMSE MD cherchent & minimiser ’erreur quadratique moyenne
entre le symbole x;, transmis pour l'utilisateur j et celui estimé Z;,. Cette estimée est
obtenue en appliquant, selon le cas, le filtre de Wiener sur les signaux recus (version 1),
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sur les signaux en sortie du filtre adapté au canal (version 2) ou sur les signaux en sortie
du filtre adapté au signal (version 3).

Pour une configuration MISO, trois techniques MMSE MD sont ainsi développées. Elles
présentent toutes les mémes performances. Toutefois, et d’une maniére générale, la taille
de la matrice ou des matrices & inverser peut étre réduite selon la version choisie : 1 matrice
de taille LL.x LL, (version 1), 2 matrices de taille L. x L. (version 2) ou 1 matrice de taille
NyN, x NyN, (version 3). Pour le code d’Alamouti (N, = L = 2), cette derniére version
est donc particuliérement intéressante dans le cas non-pleine charge, lorsque N, < L./2.
Notons que dans le cas pleine charge, la technique MD revient & effectuer la technique SD
développée en MISO.

Pour une configuration MIMO, deux approches sont possibles. La premiére consiste &
décomposer le systéme MIMO en plusieurs systémes MISO puis & réutiliser, sur chacune des
antennes, les techniques MMSE MD développées dans le cas MISO. Cette approche s’avére
étre, toutefois, sous-optimale puisqu’elle ne tient pas compte, lors du calcul des coefficients
d’égalisation, de tous les signaux recus. Dans le cas pleine pleine charge, cette technique
revient & effectuer la technique MMSE sD (1) obtenue en MIMO. La seconde approche
revient, quant & elle, & redévelopper les calculs tout en tenant compte de la combinaison
des signaux effectuée lors du décodage des OSTBCM. A nouveau, trois versions de la
technique MMSE MD peuvent étre obtenues selon que le filtre de Wiener est appliqué sur
les signaux regus, sur les signaux en sortie du filtre adapté au canal ou sur les signaux en
sortie du filtre adapté au signal. Nous avons choisi ici de présenter que les développements
dans le cas ou le filtre est appliqué sur les signaux en sortie du filtre adapté au canal.
Dans ce cas, deux matrices de taille L. x L. sont & inverser. Ces trois versions présentent
les mémes performances. Dans le cas pleine charge, ils reviennent & effectuer la technique
MMSE SD (2) obtenues en MIMO.

6.5 Performances des systémes 0OSTBCM/MC-CDMA

6.5.1 Parameétres systémes et canaux MIMO utilisés

A nouveau les résultats sont comparés en terme de performance en TEB en fonction du
rapport Ey/N, qui est moyenné sur l'ensemble des N, utilisateurs actifs. Les hypothéses
prises pour ’étude des systémes MC-CDMA/OSTBCM correspondent & celles qui avaient
été prises respectivement pour chacune de ces deux techniques et présentées dans le para-
graphe 3.5.2 pour les modulations OSTBCM, et dans le paragraphe 5.6.2 pour les systémes
MC-CDMA. Toutefois, pour une configuration MIMO, nous avons choisi de normaliser la
puissance émise et la puissance recue afin d’évaluer uniquement le gain apporté par les
diversités fréquentielle et spatiale.
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6.5.1.1 Calcul du rapport E;/Nj

Sur un canal de Rayleigh, le rapport Fj /Ny utilisé sera alors égal a:

Eb) [E[\thQ]E[IwIZ] 1 1
— =101Io 6.66
( 0/ 4B 510 | T Engl?]  NyR. N,N, (6.66)

oit E[|hg|?] = 1 si le canal est normalisé en puissance et E[|z|?] est ’énergie d’un symbole
de modulation d’un utilisateur. IV est le nombre de bits transmis par symbole de modula-
tion z. On suppose donc que les symboles des différents utilisateurs ont la méme énergie et
que celle-ci est conservée apreés étalement. L’énergie d’un symbole de modulation est égale
a l'énergie de ce symbole aprés étalement sur L. sous-porteuses. R, correspond ici au ren-
dement du code temps-espace utilisé ou au produit du rendement du code temps-espace
avec celui du turbo-code lorsque ce dernier sera utilisé en codage de canal.

Les résultats sont présentés ici aprés avoir normalisé la puissance totale émise qui
est égale a P quel que soit le nombre d’antennes NV; a 1’émission, chacune émettant
une puissance P/N;. Par ailleurs, contrairement aux résultats du chapitre 3 et
4, le rapport Ejp/Nj est calculé en considérant une puissance regue égale a N, P.
Autrement dit, afin d’étudier uniquement 'impact des diversités fréquentielle et
spatiale sur les performances, le gain de puissance apporté par l'utilisation de
plusieurs antennes en réception ne sera pas représenté sur les figures.

Sur le canal BRAN A, le rapport Ej,/Nj sera égal a

2 2
(ﬂ) = 10logy, [E[|hk| JE[lz] 1 T +Ta 1 (6.67)
dB

No Ellng’] NyR. T, NiN;

Généralement, ce type de canal n’est pas normalisé en puissance et requiert l'insertion
d’'un intervalle de garde pour compenser 1’étalement des retards ce qui doit étre pris en
compte dans le calcul du rapport %

6.5.1.2 Parameétres systémes

Ces systémes mono-utilisateurs ou multi-utilisateurs sont testés en ’absence de codage
de canal — sauf mention contraire —et pour une liaison synchrone, ce type de liaison corres-
pondant au cas de la voie descendante des systémes cellulaires. Dans tous les cas, les codes
d’étalement sont les codes orthogonaux de Walsh-Hadamard ol nous attribuons le méme
code a chaque utilisateur sur les N./V, antennes, la modulation utilisée est la modulation
QPSK ou 16 QAM, et ’estimation des canaux est supposée parfaite sauf mention contraire.
Aucun controle de puissance n’est effectué a ’émission. Le nombre de sous-porteuses est
égal a la longueur L. des codes d’étalement : N, = 64 ou 16. De méme a pleine charge, le
nombre N, d’utilisateurs actifs est égal a la longueur des codes d’étalement.

En références, seront représentées les performances sur canal gaussien d’une modu-
lation QPSK non-codée ainsi que celles obtenue par le filtre adapté, i.e. par la technique
MC-CDMA /MRC avec N, = 1 et L, = 64 (ou L. = 16), sur un canal de Rayleigh a diversité
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fréquentielle maximale (Fy ; =064 0u 16). Pour comparer & méme efficacité spectrale, i.e.
a pleine charge (N, = L), les performances de la technique MC-CDMA avec la modulation
OFDM 2, nous rajoutons sur ces courbes les performances obtenues par la technique mono-
porteuse MRC (N, =1, N,, = 1) puisque celles-ci correspondent aux performances de la
modulation OFDM lorsque les sous-porteuses sont affectées de processus indépendants. De
méme, nous comparons les performances des systémes utilisant le codage temps-espace a
un systéme sans codage temps-espace étudié dans une configuration SIMO pour un méme
ordre de diversité spatiale.

6.5.1.3 Canal MIMO théorique

En premier lieu, ces techniques ont été évaluées sur le canal de Rayleigh & trajets
multiples. On suppose alors que le systéme OSTBCM/MC-CDMA est dimensionné de fagon
& pouvoir utiliser son équivalent fréquentiel, 7.e. dans le cas de ’absence d’interférences
entre porteuses et entre symboles. Les évanouissements sont supposés décorrélés en fré-
quence et en espace. Dans le domaine temporel, lorsqu’un codage OSTBCM est utilisé, les
évanouissements sont supposés constants sur la longueur L de la trame du code temps-
espace afin de pouvoir recombiner de fagon nominale les signaux recus. Cela signifie que
par exemple, pour le code d’Alamouti de longueur L = 2, on suppose que la réponse du
canal théorique est constante sur une durée de 2 symboles consécutifs. La plupart des ré-
sultats sont présentés en l’absence de codage externe afin de mettre en valeur uniquement
I'impact des codes temps-espace sur les performances du systéme.

En utilisant ces hypothéses, les coefficients d’évanouissements du canal sont repré-
sentés par des nombres complexes dont l'amplitude suit une distribution de Rayleigh,
parfaitement estimés, considérés décorrélés entre chacune des sous-porteuses k et entre
les canaux reliant chacune des antennes d’émission & chacune des antennes en réception.
Par ailleurs, grace a la structure OFDM du signal, chaque sous-porteuse subit donc des
évanouissements non-sélectifs en fréquence. Ces hypothéses nous permettent d’atteindre
les performances asymptotiques des systémes étudiés et pourront donc par la suite servir
de références aux résultats obtenus sur des canaux plus réalistes.

6.5.1.4 Canal MIMO utilisant le modéle METRA

La simulation des systémes de communications numériques sur ces canaux théoriques
ne permet pas a elle seule d’évaluer complétement leur robustesse en particulier lorsqu’ils
sont étudiés dans une configuration MIMO ou ’on souhaite se rapprocher au plus prés de
la réalité. Le second modeéle de canal ainsi étudié correspond au canal BRAN A étudié par
le biais du modele METRA et décrit dans le paragraphe 1.6.3.2 du chapitre 1.

Nous rappelons que les différents paramétres du modéle de canal BRAN A ont été
regroupés dans le tableau 5.2. Tous les résultats obtenus sur ce canal sont présentés en

2. Les N, symboles sont répartis sur IV, = N, sous-porteuses du spectre OFDM sans exploiter certes la
diversité fréquentielle mais en évitant toutefois la création de I'1aAM.
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supposant & nouveau la puissance recue normalisée par Ny et N, et seront comparés &
ceux obtenus en SISO avec le méme modéle METRA utilisant les paramétres BRAN A.

La vitesse du terminal est comprise entre 3.6 km/h et 25.2 km/h ce qui correspond a
une fréquence Doppler respectivement comprise entre 17.3 Hz et 121.1 Hz. Nous suppo-
sons le plus souvent une estimation parfaite des canaux en réception. Dans ce cas, 'effet
Doppler est parfaitement corrigé et les performances présentées sont indépendantes de la
vitesse.

Lors de l'utilisation du modéle METRA, nous supposons par ailleurs un profil omnidi-
rectionnel des antennes puisque l’émetteur ne disposant pas de la connaissance du canal,
la technique optimale consiste & répartir uniformément entre les antennes la puissance
émise, sans privilégier une direction particuliére.

Afin d’étudier I'impact sur les performances de la présence de corrélation en puissance
entre les signaux émis d’une part et entre les signaux recus d’autre part, nous considérons,
4 la station de base BS et au terminal mobile MS, un réseau de deux antennes espacées
respectivement de 1.5 X et 0.4 A ce qui correspond & 8.6 et 2.3 cm lorsque la fréquence
porteuse est égale a 5.2 GHz. Nous notons que ’espacement entre les antennes situées a
la station de base est plus important que celui existant au niveau du terminal mobile. En
effet, ce dernier se trouvant généralement au milieu des diffuseurs, I’étalement angulaire
des signaux incidents y est donc plus important, ce qui permet entre autres une plus
grande décorrélation de ces signaux.

Les coefficients de corrélation de puissance que nous prenons sont donc :

e | 1 0265] L [ 1 0294
BS =1 0265 1 MS= 10204 1

Ces coefficients ont été dérivés, au paragraphe 1.6.3.2, de matrices de corrélation 4 x 4
obtenues & travers des mesures expérimentales effectuées dans un environnement in-
door [TSGO1]. Dans le cas décorrélé, ces matrices correspondent & des matrices diagonales.

6.5.2 Performances des techniques de détection mono-utilisateurs
6.5.2.1 Configuration avec Ny = 2 — Comparaison a des systémes SIMO

Nous présentons tout d’abord les performances d’un systéme MC-CDMA & N; = 2
antennes de transmission qui est associé au code d’Alamouti. Celui-ci est employé sur
des symboles de modulation QPSK, pour un systéme & pleine charge, i.e. ol le nombre
d’utilisateurs actifs est égal & la longueur des codes d’étalement étudiés soit N, = N, =
L. = 64. Quatres techniques de détection mono-utilisateurs sont étudiées sur un canal de
Rayleigh. En référence, nous indiquons les performances d’une QPSK non-codée qui sont
équivalentes, pour un ordre de diversité Fy, = 64, aux performances du filtre adapté.
Dans tous les cas, nous supposons une décorrélation parfaite entre les NyN,, branches de
diversités présentes. L’ordre de diversité spatiale atteint est alors égal a Fy, = N¢N,.
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Pour vérifier que 'ordre de diversité total disponible est bien exploité, nous comparons
ces performances a celles atteintes par le systéme MC-CDMA sans codage temps-espace
utilisant Fj;, = N;N, antennes de réception, ¢.e. & ordre de diversité spatiale théorique
identique. Pour évaluer uniquement 1’apport des diversités spatiale et fréquentielle, nous
normalisons par N, le gain de puissance qui est naturellement présent en réception lorsque
plusieurs antennes réceptrices sont utilisées.

Dans un contexte 2 x 1, nous constatons, au regard des résultats présentés figure 6.4,
que la technique MMSE SD offre, comme on le pressentait, les meilleurs résultats parmi les
quatres techniques mono-utilisateurs. Celle-ci est en effet la seule, avec la technique ORC, a
restaurer I'orthogonalité des signaux & fort RSB, i.e. & supprimer I'1AM. Elle évite toutefois,
a faible RSB, 'amplification du bruit qui est par contre engendrée par la technique ORC. Par
rapport & la configuration sI1so (figure 5.9), nous constatons notamment que ’écart entre
les performances des techniques MMSE et ORC s’est amenuisé : pour un TEB de 1072, ’écart
n’est plus que de 1 dB. Nous vérifions en comparant les résultats des deux figures que les
performances des systémes SD sont améliorées en MISO excepté pour la technique EGC. En
effet, pour cette derniére, nous avions constaté, lors du calcul de I'expression du symbole
détecté aprés ’égalisation EGC, que les termes d’interférences entre les deux symboles d’un
méme utilisateur (Z? # 0) et entre les symboles des N, — 1 autres utilisateurs n’étaient
pas supprimés (M! # 0 et M2 # 0). Ces termes d’interférences Z? et M2, générés par
le code d’Alamouti et non supprimés par la technique EGC, ne sont pas présents dans
I’expression du signal détecté lorsque la technique EGC est utilisée dans une configuration
siMO. C’est pourquoi, la technique EGC en SIMO, ol un code OSTBCM n’est pas utilisé,
présente de meilleures performances qu’en MISO comme nous pouvons le vérifier sur la
figure 6.4. Nous constatons par ailleurs que la technique MRC, qui est optimale lorsqu’un
seul utilisateur est actif (N, = 1), présente toujours les plus mauvaises performances,
aussi bien en MISO qu’en SIMO.

Fi1G. 6.4 — Performances sur un canal & évanouissements de Rayleigh de 4 techniques de
détection mono-utilisateurs a pleine charge (N, = N, = L. =64) pour un systéme 2 x 1
ou 1 x 2

Dans un contexte 2 x 2, nous constatons figure 6.5 que la technique SD basée sur
le critére MSE offre & nouveau les meilleurs résultats parmi les quatre techniques mono-
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utilisateurs. Par rapport & la configuration MISO (figure 6.4), nous constatons encore
que ’écart entre les performances des techniques MMSE et ORC est le méme soit 1dB
pour un TEB de 1073. La technique EGC présente toujours de meilleures performances
lorsqu’elle utilisée en SIMO que lorsqu’elle utilisée en MIMO. Lorsque nous comparons les
résultats de la technique MMSE selon que la diversité spatiale est présente & 1’émission ou
en réception, nous constatons que la technique MMSE (1) en MIMO n’exploite pas toute
la diversité spatiale et fréquentielle offerte puisqu’elle n’atteint pas les performances de la
technique MMSE étudiée dans une configuration SiMO. Une conclusion identique peut étre
faite en ce qui concerne la technique ORC (1).
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F1G. 6.5 — Performances sur un canal a évanouissements de Rayleigh des 4 techniques de
détection mono-utilisateurs a pleine charge (N, = N, = L, =64) pour un systéme 2 x 2
ou 1 X 4
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Fi1G. 6.6 — Performances sur un canal & évanouissements de Rayleigh des 4 techniques de
détection mono-utilisateurs a pleine charge (N, = N, = L. =64) pour un systéme 2 x 2
optimal

Les techniques MMSE SD (1) et ORC (1) n’étant pas optimales dans la configuration
2 x 2, nous étudions les deuxiémes versions de MMSE et d’ORC existantes pour des confi-
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gurations MIMO dont les résultats sont représentés figure 6.6. Comparées aux systémes
SIMO, ces versions de MMSE et ORC s’avérent étre les versions qui exploitent le mieux
la diversité spatiale disponible pour une configuration MiMO. Par ailleurs, nous pouvons
apprécier la faible différence existante entre ces deux techniques. Ainsi, comme pour les
coefficients SIMO, la présence des Ny N, coefficients des canaux au dénominateur de ces
coefficients d’égalisation suffit & éviter ’amplification du bruit rendant peu utile ’estima-
tion du RSB qui est nécessaire lorsque la technique MMSE est employée. Notons que leurs
premiéres versions n’utilisaient que N; coeflicients des canaux. Nous retiendrons par la
suite ces versions optimales des techniques MMSE et ORC. Méme si 1’ordre de diversité
total présent est égal & NN, L. soit 4 * 64 dans notre cas, les performances de ces deux
derniers systémes sont encore & 1dB de la limite gaussienne ou de fagon équivalente de la
limite du filtre adapté avec un ordre de diversité fréquentielle égal & 64.
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F1aG. 6.7 — Comparaison des performances atteintes par chacune des techniques de détection
mono-utilisateurs, sur un canal & évanouissements de Rayleigh, & pleine charge (N, =
N, = L. = 64), pour des systémes SISO, MISO, SIMO et MIMO

Ces performances atteintes par chacune des techniques de détection mono-utilisateurs
que nous venons de présenter sont maintenant comparées sur les figures 6.7 pour diffé-
rents systémes SISO, MISO, SIMO et MIMO. Nous constatons tout d’abord que la technique
OSTBCM/MC-CDMA utilisant la technique MRC atteint son gain de diversités spatiale et
fréquentielle attendu lorsque 'on compare ses performances a celles d’un systéme SIMO &
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diversité équivalente. Néanmoins, I'apport de la diversité spatiale est trés faible puisque
celle-ci amplifie non-seulement la partie utile du signal détecté mais aussi les termes d’1AM
et de bruit. En ce qui concerne la technique EGC, nous constatons que ses performances ne
sont pas améliorées avec le code d’Alamouti en raison de la présence dans la métrique de
décison de termes d’interférences engendrés par le fait que ’orthogonalité du code OSTBCM
n’est pas restaurée. C’est pourquoi, nous vérifions & nouveau que ce systéme n’atteint pas
les performances d’un systéme SIMO & diversité équivalente. En revanche, pour ce qui
est des techniques ORC et MMSE optimales (deuxiéme version), elles atteignent bien les
performances de leurs systémes SIMO équivalents. Elles exploitent donc bien, chacune &
leur maniére, la diversité totale présente.

6.5.2.2 Comparaison des techniques mono-utilisateurs MMSE et ORC

Nous allons maintenant nous intéresser plus particuliérement aux deux techniques
mono-utilisateurs qui présentent les meilleures performances, & savoir les techniques MMSE
et ORC. La figure 6.8 représente les performances obtenues avec ces techniques lorsque la
modulation OSTBCM G§ est utilisée, avec N, = 1 ou 2 antennes de réception, et dans le
cas pleine charge (N, = L, = N, = 64). Pour ces résultats, afin de faire varier la diversité
fréquentielle du canal, le processus de Rayleigh est appliqué sur des blocs de sous-porteuses
dont la taille varie entre N, = 1 sous-porteuse (conduisant & une diversité fréquentielle
maximale Fy, de 64) et N = 64 (conduisant & une diversité fréquentielle minimale Fy,
de 1). Dans tous les cas, la diversité spatiale est maximale et égale & Fy, = NyN,, i.e. &
2 ou 4.

Dans le cas d’un systéme OSTBCM /MC-CDMA utilisant la technique ORC, nous consta-
tons que les performances de ce systéme sont directement liées & la valeur de Fy , méme
si la technique ORC, en égalisant parfaitement le canal, ne tire pas bénéfice de la diversité
fréquentielle au niveau de la partie utile ¢/ du symbole détecté, ni au niveau du terme
d’1AM (M! = 0). En réalité, pour ce systéme, la diversité fréquentielle apporte un gain en
rapport signal & bruit puisqu’elle évite une amplification trop importante du bruit grace a
la présence au dénominateur des coefficients d’égalisation de tous les coefficients du canal 3.
Ainsi, on observe, notamment pour les systémes 2 X 1 ORC, une rupture de la pente des
différentes courbes en particulier pour Fy ; = 64. Par conséquent, a fort Ey/Np, la pente
et donc la diversité observée pour les systémes ORC en 2 X 1 correspond uniquement & la
diversité spatiale qui est dans ce cas égale a 2, et ce quelle soit la diversité fréquentielle
Fa; du canal. Le décalage en abscisse par rapport la limite du filtre adapté, obtenue pour
N, =1et L. =2 dans le cas d’'un systéme 1 x 1 ou pour L, = 1 dans le cas d'un systéeme
2 x 1, correspond au gain en rapport signal & bruit.

Dans le cas d’un systéme OSTBCM/MC-CDMA utilisant la technique MMSE, dans un
contexte mono-utilisateur, ce systéme présente des performances similaires & celles du
filtre adapté pour Fy = Fy, Fy ;- Dans un contexte multi-utilisateur, ce systéme présente

3. Dans le cas de la technique ORC, nous parlons encore de diversité fréquentielle pour ce qui concerne
la présence de plusieurs coefficients du canal au dénominateur des coefficients d’égalisation. Toutefois,
au sens strict du terme, la diversité correspond & la présence de plusieurs répliques du méme symbole
affectées d’évanouissements décorrélés.
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toujours le méme gain de diversité intrinséque mais ses performances sont dégradées en
raison de la présence d’TAM.

Ces canaux a diversité fréquentielle maximale représentent donc un cas de transmission
idéale pour les systémes OSTBCM/MC-CDMA. En effet, les techniques de détection mono-
utilisateur MMSE ou ORC exploitent, toutes les deux, la diversité fréquentielle mais de
maniére différente. Ainsi, la technique ORC n’exploite pas la diversité disponible pour
améliorer la partie utile & du signal détecté puisque le canal est parfaitement égalisé
(hég,k = 2), mais pour éviter 'amplification excessive du terme de bruit M. En revanche,
la technique MMSE exploite toute la diversité présente, aussi bien pour améliorer le terme
U que pour éviter 'amplification du terme N. Dans le cas MMSE toutefois, I'TAM n’est
supprimée qu’a fort RSB.

2x1 N=L =N =64
U Co..p

MMSE 2x2 N=L =N =64
uTcop

FiG. 6.8 — Performances en contexte multi-utilisateurs (N, =64) des systémes G§x 1
MC-CDMA et G5x 2 MC-CDMA sur des canauz sélectifs par blocs de sous-porteuses pour
différentes diversités fréquentielles Fy, du canal
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6.5.2.3 Configuration avec Ny =3 et Ny =4

Ces résultats intéressants obtenus avec le code d’Alamouti, de rendement R, = 1
pour Ny = 2, nous incitent & étendre ’étude pour un nombre d’antennes d’émission plus
élevé, typiquement pour Ny = 3 ou 4. Les OSTBCM que nous choisissons d’étudier pour
ces nombres d’antennes correspondent respectivement aux codes G§ et G§ de Tarokh, de
rendement R, = 0.5, que nous avons présentés au chapitre 3. Les deux techniques de
détection mono-utilisateurs les plus performantes, i.e. les deuxiémes versions des tech-
niques ORC et MMSE, sont ici les seules étudiées. Ces systémes sont ensuite étudiés en
association avec un turbo-code convolutif duo-binaire de rendement 1/2. Ces différents
résultats ont notamment fait ’objet d'une communication [ANHT03] en collaboration
avec le laboratoire DMR/DDH de France Telecom R&D.

TAB. 6.2 — Principauz paramétres des différents systémes offrant sans codage de canal une
efficacité spectrale de 1 bit/s/Hz

Efficacité n =1 bit/s/Hz
Code Rendement | Constellation
1x1 - BPSK
gsx1 R. =1 BPSK
g5 x2 R.=1 BPSK
gsx1 R.=0.5 QPSK
gix1 R.=0.5 QPSK
127 —— T
—— 1x1 MMS
sk - Gix1 ORC ||
: —— Gix1 MMSE
ul - gix1 ORC ||
—= Gtx1 MMSE
051 +- g:x1 ORC ||
[ LT, Tr (SR IR T S —— gix1 MMSE |y
-eo— G5x2 MMSE
olO*
Z
o)
L 95r- 4
,
ol |
8.5m— »--— W= el — e el
ST e
]
75r -
. , . Lo
| | | | |

F1G. 6.9 — Rapport Ey/No nécessaire pour obtenir sans codage de canal un TEB=10"2 en fonction
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de Ny ; Ny = L. =64, n= 1 bit/s/Hz
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La figure 6.9 donne le rapport Ej,/Nj requis en fonction du nombre N, d’utilisateurs
actifs pour obtenir, sans codage de canal et sur canal de Rayleigh, un TEB=10"3 pour
différents systémes offrant une efficacité spectrale n = 1 bit/s/Hz. Le nombre d’utilisateurs
actifs N, est inférieur ou égal a la longueur des codes d’étalement (L. = 64) et au nombre
de sous-porteuses (N, = 64). Pour cela, les systémes G5 x 1 et G5 x 2 utilisent une
modulation BPSK et les systémes G§ X 1 et G x 1 une modulation QPSK (tableau 6.2).
La technique ORC restaurant totalement I’orthogonalité, les performances des systémes
G5 x 1, G5 x1et Gf x1 employant la technique ORC sont indépendantes du nombre
d’utilisateurs : le rapport Ey/Ny requis pour un TEB=10"2 est constant quel que soit la
charge. Par ailleurs, la technique MMSE permet d’obtenir des performances légérement
meilleures que la technique ORC en particulier pour les systémes a charge réduite et ce,
quel que soit le code OSTBCM étudié. Lorsque le nombre total N:IV, de canaux présents
augmente, les performances de la technique ORC se rapprochent de celles obtenues avec
la technique MMSE puisque "amplification du bruit devient de moins en moins probable.
De plus, nous pouvons remarquer qu’a diversité spatiale équivalente Fy, = 4, le systéme
G5 x 2 présente de meilleures performances que le systéme GJ x 1.

Les performances de ces différents systémes OSTBCM MC-CDMA sont maintenant re-
présentées figure 6.10 pour une efficacité spectrale n = 2 bit/s/Hz, a pleine charge
(Ny = L, = N, = 64) et toujours sans codage de canal. Les constellations utilisées
par les différentes modulations OSTBCM sont représentées dans le tableau 6.3. Nous vé-
rifions, sur la figure 6.10, que pour un systéme MC-CDMA étudié dans une configuration
SISO, la technique MMSE offre de bien meilleures performances que la technique ORC car
elle évite une amplification excessive du bruit dans des canaux fortement sélectifs en fré-
quence, tout en restaurant I’orthogonalité entre les différents signaux des utilisateurs. En
revanche, dans le cas d’un systéme G5 x 2 (R, = 1 - QPSK) pour Ny = 2 et N, = 2,
cet écart de performance diminue fortement entre les techniques ORC et MMSE. De méme
pour les systémes G§ x 1 et Gi x1 (R, = 1/2 - 16QAM) avec N; = 3 et 4, les performances
de la technique ORC sont trés proches de celles de la technique MMSE. Ce résultat est
particuliérement intéressant car la technique MMSE, contrairement a la technique ORC,
nécessite d’estimer le rapport signal a bruit -, de chaque sous-porteuse k. Par ailleurs,
la comparaison des résultats obtenus pour les systémes G5 x 1, G§ x 1 et G5 X 2 montre
que ces derniers sont de loin les plus performants.

TAB. 6.3 — Principaux parameétres des différents systémes offrant sans codage de canal une
efficacité spectrale de 2 bit/s/Hz

Efficacité n =2 bit/s/Hz
Code Rendement | Constellation
1x1 - QPSK
g5 x2 R, =1 QPSK
gsx1 R.=0.5 16QAM
gixl1 R.=0. 16QAM
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Fia. 6.10 — Performances sans codage de canal sur canal de Rayleigh de différents sys-
témes OSTBCM/MC-CDMA avec 1, 2, 8 ou 4 antennes d’émission offrant la méme efficacité
spectrale de n =2 bit/s/Hz, N, = L, = N, =6,

Enfin, la figure 6.11 regroupe les performances de ces mémes systémes avec cette fois
un turbo-code convolutif duo-binaire de rendement 1/2. L’efficacité spectrale résultante
est don maintenant égale a 1 bit/s/Hz. Les constellations utilisées par les différentes
modulations OSTBCM sont représentées dans le tableau 6.3. A nouveau, les performances
du systéme G§ x 2 reposant sur la modulation 0STBCM d’Alamouti (R, = 1 - QPSK) sont
meilleures que celles des autres systémes G§x1 et Gix1 (R, = 1/2 - 16QAM). Les résultats
présentés sur cette figure ont été obtenus par Vincent Le Nir du laboratoire DMR/DDH
de France Telecom R&D et publiés dans la communication commune [ANH'03]. D’autres
résultats complémentaires sur les systémes OSTBCM /MC-CDMA associés a du turbo-codage
peuvent étre trouvés dans [NHGO3].

Les trés bonnes performances du systéme OSTBCM/MC-CDMA G§ X 2 obtenues sans
codage de canal sont ici confirmées avec le turbo-code. En particulier, le schéma G§ x 2
avec une QPSK est bien plus performant que les schémas G§ x 1 et G x 1 avec une 16QAM
tout en offrant la méme efficacité spectrale. Par ailleurs, quelle que soit la modulation
utilisée offrant une efficacité spectrale de Np bit/s/Hz, un systéme G5 X 2 associé a un
turbo-code de rendement 1/2 sera toujours plus performant qu’un autre systéme utilisant
le code temps-espace G§ X 1 de rendement 1/2 et sans codage canal, ces deux systémes
offrant pourtant la méme efficacité spectrale de N,/2 bit/s/Hz. En ce sens, on peut dire
que la redondance sera toujours mieux exploitée par un codage de canal comme un turbo-
code que par le code temps-espace. Ceci confirme encore tout l'intérét d’utiliser des codes
temps-espace de rendement unitaire, comme le code d’Alamouti, voire supérieur.
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F1G. 6.11 — Performances avec un Turbo Code de rendement 1/2 de systémes OSTBCM/MC-
CDMA avec Ny = 1, 2, 8 ou 4; Ny=L.= N, = 64, n=1bit/s/Hz

6.5.3 Performances des techniques de détection multi-utilisateurs ba-
sées sur le critére MSE

Toutes les performances des techniques MMSE MD ont été obtenues, dans le cas 2 x 1,
en appliquant le critére de 'EQM sur les signaux recus (équation 6.51), et dans le cas
2 x 2, en appliquant le critére de ’'EQM sur les signaux apreés le filtre adapté au canal
(équation 6.65). Nous avons par ailleurs vérifié par simulation que les mémes performances
étaient obtenues avec les autres versions de MMSE MD dans les MISO et MIMO.

6.5.3.1 Systéme a pleine charge

La figure 6.12 présente les performances de la technique MMSE MD et MMSE SD avec ou
sans diversité spatiale de transmission et de réception, pour des systémes a pleine charge
tels que L, = N, = N, = 16. Pour les deux techniques, nous vérifions que les performances
sont améliorées de fagon importante lorsque le code G5 est utilisé pour exploiter la diversité
de transmission et lorsque plusieurs antennes en réception sont utilisées pour exploiter la
diversité de réception.

Par ailleurs, dans le cas pleine charge, les techniques MMSE MD et MMSE SD offrent les
mémes performances que ce soit pour une configuration MISO (2 x 1) ou MIMO (2 x 2). En
effet, dans ce cas, les matrices G,; des coefficients d’égalisation sont diagonales o le k¢me
coefficient d’égalisation est égal au coefficient d’égalisation MMSE SD par sous-porteuse.
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F1G. 6.12 — Performances des techniques MMSE MD et SD pour des canaur ¢ €vanouisse-
ments de Rayleigh pour des systémes SISO (1 x 1), MISO (2 x 1) et MIMO (2 x 2) avec
N, =L.= 16 et N, = 16 (pleine charge)

Par conséquent, a pleine charge, les techniques MMSE SD offrent un trés bon compromis
performance/complexité en particulier en 2 x 2. Notons toutefois que bien que la diversité
exploitée soit égale a Fy Fy ;=2x2x16 = 64, les performances de la technique MMSE
SD tendent seulement vers celles atteintes par le filtre adapté pour un facteur de diversité
Fy, = 16.

6.5.3.2 Systéme i demi-charge

Les performances des techniques MMSE MD et MMSE SD, avec ou sans diversité spatiale
de transmission et de réception, pour des systémes a demi-charge tels que L, = N, = 16 et
N, = 8, sont présentées figure 6.13. Dans le cas non-pleine charge, de facon anlogue au cas
SISO, les techniques MMSE MD présentent de meilleures performances que les techniques
MMSE SD. Ainsi, pour un systéme 2 x 1, la technique MMSE MD permet d’obtenir, a
fort RSB, un gain d’environ 1 dB comparé & la technique MMSE SD. De méme, pour un
systéme 2 x 2, la technique MMSE MD offre, & fort RSB, un gain d’environ 1 dB comparé
a la technique MMSE SD. Notons que le gain offert par la technique MMSE MD dans une
configuration 2 X 2 par rapport a la technique MMSE SD étudiée dans une configuration
2 x 1 est maintenant plus faible dans le cas non-pleine charge que dans le cas pleine charge.
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F1G. 6.13 — Performances des techniques MMSE MD et MMSE SD sur des canaut & éva-
nouissements de Rayleigh pour des systémes SISO (1 x 1), MISO (2 x 1) et MIMO (2 X
2) avec N, = L. = 16 et N, = 8 (demi-charge)

6.5.3.3 Performances en fonction de la charge

Finalement, la figure 6.14 représente les performances des techniques MMSE SD (1)
et (2) et MMSE MD, étudiées dans une configuration MIMO, comparativement & ces mémes
techniques évaluées dans une configuration MISO ou SISO. Le nombre maximum N, d’uti-
lisateurs actifs possible selon le rapport E,/Ny requis pour atteindre un TEB=10"3 est
donné pour L, = N, = 16, en supposant des signaux de puissance moyenne égale.

16 A Py &

¢ 1x1 MMSESD
~— 1x1 GMMSE

® 2x1 MMSE SD
- 2x1 MMSE MD
~¥- 2x2 MMSE(1) SD ||
—A- 2x2 MMSE(2) SD
A 2x2 MMSE MD

: ‘

11 12 13 14

Fi1G. 6.14 — Nombre N, d’utilisateurs actifs en fonction du rapport Ey/Ny pour atteindre
un TEB=103 pour des techniques MMSE MD et SD sur des canaut & évanouissements de
Rayleigh pour des systémes SISO (1 x 1), MISO (2 x 1) et MIMO (2 x 2); N, = L. = 16
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Pour des systémes & non-pleine charge, le gain de la technique MMSE MD comparé a
la technique MMSE SD, qui est approximativement égal & 2 dB pour des systémes SISO,
décroit & moins de 1 dB pour des systémes MI1SO. En outre, le résultat le plus important
est que, quel que soit la charge, la technique MMSE SD (2) dans une configuration MIMO
présente de meilleures performances que tous les systémes MD et SD étudiés dans une
configuration MISO ou S1SO. Notons aussi la faible dégradation de performances vis-a-vis
de celles obtenues par la technique MMSE MD (2). De plus, le gain de diversité spatiale
est d’autant plus important que le nombre N, d’utilisateurs actifs est éleveé.

Des résultats similaires a ceux que nous venons de présenter ont été obtenus sur des
canaux & évanouissements de Rayleigh avec N, = L. = 64, et pour des nombres N, variés
d’utilisateurs actifs. Ils conduisent aux mémes conclusions concernant les performances
relatives des différents algorithmes.

6.5.4 Performances des techniques de détection sur le canal MIMO ME-
TRA

6.5.4.1 Estimation parfaite du canal

Nous allons maintenant comparer les performances des techniques MMSE SD et ORC,
avec ou sans diversité d’émission et de réception, dans un environnement « indoor ». La
figure 6.15 représente les performances des systémes a pleine charge (L, = N, = 64 et
N, = 64). La perte due a I'insertion de I'intervalle de garde est prise en compte. Les Ny x N,
branches de diversité sont parfaitement estimées et supposées ici parfaitement décorrélées.
Nous constatons que méme dans ce milieu & faible diversité fréquentielle, I’écart entre les
performances atteintes par les techniques ORC et MMSE peut étre réduit par I'introduction
de diversité spatiale & 1’émission et en réception. Ainsi, avec seulement deux antennes &
I’émission et en réception, les performances de ces techniques se chevauchent.

Les performances des techniques MMSE MD et MMSE SD sont maintenant évaluées, avec
ou sans diversité d’émission et de réception, dans ce méme environnement « indoor ». Les
figures 6.16 et 6.17 représentent respectivement les performances des systémes & demi-
charge (L. = Np = 64 et N, = 32) ou a pleine charge (L, = N, = 64 et N,, = 64).

Pour des systémes & demi-charge, la technique MMSE MD offre, dans le cas SISO et de
facon analogue au canal & évanouissements de Rayleigh, un gain d’environ 2 dB (pour un
TEB=1073) par rapport aux performances atteintes par la technique MMSE SD. Dans les
cas MISO (2 x 1) et MIMO (2 x 2), les bonnes performances de la technique MMSE SD, de
la technique MMSE SD (2) en particulier, mesurées sur canal de Rayleigh sont a nouveau
confirmées lorsque les canaux sont parfaitement décorrélés. De plus, dans le cas réaliste
correspondant aux canaux corrélés avec une séparation respective de 1.5 X et 0.4 A entre
les deux antennes d’émission et de réception, la perte de performances comparativement
au cas parfaitement décorrélé est moins de 1 dB pour un TEB=1073.

Pour des systémes a pleine charge (figure 6.17), les techniques MMSE MD offrent les
mémes performances que les techniques MMSE SD que ce soit pour les configurations
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Fi1G. 6.15 — Performances, a pleine charge, des systémes MMSE SD et ORC avec le modéle
de canal METRA pour des configurations SISO (1 x 1), MISO (2 X 1) et MIMO (2 X 2)
tels que N, = L. = 64 et Ny, = 64
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Fi1G. 6.16 — Performances, a demi-charge, des systémes MMSE MD et MMSE SD avec le
modéle de canal METRA pour des configurations SISO (1 x 1), MISO (2 x 1) et MIMO (2
x 2) tels que N = L, = 64 et N, = 32
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F1G. 6.17 — Performances, a pleine charge, des systémes MMSE MD et MMSE SD avec le
modéle de canal METRA pour des configurations SISO (1 x 1), MISO (2 x 1) et MIMO (2
x 2) tels que Ny = L, = 64 et N,, = 64

SISO, MISO ou MIMO, que les canaux soient décorrélés ou non. Comme dans le cas demi-
charge, la perte de performances due & la corrélation est inférieure a 0.5 dB pour un
TEB=10"3. Ces différents résultats montrent que, pour des scénarios « indoor » ot les
diversités fréquentielles et temporelles sont limitées (typiquement, le facteur de diversité
fréquentiel mesuré F;, = 3.5 avec les paramétres BRAN A), exploiter la diversité spatiale
améliore de fagon significative les performances. Ainsi, les systémes OSTBCM/MC-CDMA
tirent pleinement parti des diversités fréquentielles et spatiales.

6.5.4.2 Estimation imparfaite du canal

Jusqu’a présent, nous avons supposé le cas idéal ou les canaux étaient parfaitement
estimés en réception. Pour un tel cas, ’effet Doppler est parfaitement corrigé et les perfor-
mances que nous avons présentées sur le canal METRA sont indépendantes de la vitesse.
Toutefois, pour mesurer I'impact sur les performances de I’effet Doppler, nous allons main-
tenant étudier ces techniques lorsque le canal n’est pas parfaitement estimé. La méthode
retenue consiste a estimer parfaitement les N, coefficients d’évanouissements & partir d'un
premier symbole pilote de référence placé en début de trame (figure 6.18). L’estimation
parfaite du canal alors obtenue est ensuite utilisée pour calculer les coefficients d’égali-
sation appliqués aux 99 symboles complétant la trame. Ainsi, en supposant les canaux
parfaitement estimés lors du premier symbole multiporteuse, cela nous permet d’étudier
uniquement l'impact de ’effet Doppler, sans prendre en compte une dégradation supplé-
mentaire éventuelle due & la méthode d’estimation.

Les performances a demi-charge (N, = L. = 64 et N,, = 32) des systémes GMMSE,
MMSE SD et ORC, obtenues avec le modéle de canal METRA pour une configuration SISO
(1 x 1) sont représentées figure 6.19 sans codage de canal. Nous constatons tout d’abord
que pour une vitesse de 1 ms—!, les performances des trois systémes sont invariantes
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durée de la trame: Ty = 100 x T,

T, 99 symboles — durée totale: 99 x T},
Symbole Symbole

de de
référence référence

1 * 1

v ' v

Estimation parfaite Coefficients d’égalisation fixés Réestimation }farfaite

du canal du canal

FiG. 6.18 — Représentation d’une trame contenant les coefficients d’égalisation estimés
non-parfaitement & chaque durée symbole

que ’estimation des coefficients d’égalisation soit parfaite ou non. En revanche, pour une
vitesse de 7 ms—!, chacune des techniques présente une détérioration des performances due
a 'estimation imparfaite des canaux. En effet, pour une fréquence porteuse fo = 5,2 GHgz,
la fréquence Doppler maximale fp .. égale & fo X v/c varie de 17.33 Hz pour 1 ms ! &
121.31 Hz pour 7 ms~. Traditionnellement, la robustesse d’un systéme OFDM, vis-a-vis
de la non-cohérence temporelle du canal, est mesurée par le produit 8 = Ts fp,,,. avec Ty
la durée totale d’'un symbole MC-CDMA soit 3,7 us. Ici, le canal n’étant estimé qu’une fois
par trame de durée T, le paramétre & prendre en compte est le produit Ty x fp, .. qui
varie de 6,41 x 1073 pour v = 1 ms™! 4 44,8 x 1072 pour v = 7 ms™ %
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F1G. 6.19 — Performances, & demi-charge, des systémes GMMSE, MMSE SD et ORC avec le
modéle de canal METRA pour une configuration SISO (1 x 1) tels que N = L. = 64 et
Ny = 32, et pour des vitesses v = 1 ms ' ou v = 7 ms '. L'estimation est parfaite (P)
ou non-parfaite (NP).

Les résultats obtenus montrent que la dégradation des performances en fonction de
la vitesse est similaire pour les trois techniques de détection. En particulier, la technique
multi-utilisateur GMMSE ne résiste pas mieux que les autres techniques & une trop faible
fréquence de rafraichissement des estimées des coefficients du canal. Cette dégradation des
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performances lorsque la vitesse devient importante est confirmée pour une configuration
2 x 1 (figure 6.20), pour des canaux décorrélés ou non.

Comme précédemment, il n’y a pas de dégradation des performances pour un produit
Tt X [Dmax = 6,41 X 103 correspondant & une vitesse de v = 1 ms~'. En revanche, on
observe une dégradation du méme type qu’en SISO avec la technique MMSE MD pour une
vitesse de v = 7 ms~!. Ces premiers résultats peuvent étre utilisés pour dimensionner
la trame d’'un systéme, mais doivent étre bien évidemment complétés par 1’évaluation
des performances en présence de codage de canal et en prenant en compte des fonctions
imparfaites d’estimation de canal.
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Fi1G. 6.20 — Performances, a demi-charge, des systémes MMSE MD, MMSE SD et ORC avec
le modéle de canal METRA pour une configuration MISO (2 x 1) tels que N, = L. = 64 et
N, = 82, et pour des vitesses v = 1 ms * ou v = 7 ms *. L'estimation est parfaite (P)
ou non-parfaite (NP). Les canauz sont décorrélés ou non en espace.

6.6 Combinaison des techniques temps-espace en treillis et
des systémes MC-CDMA : les systémes STTCM /MC-CDMA

Apreés avoir étudié la combinaison des codes temps-espace en blocs orthogonaux et des
systémes MC-CDMA, nous allons maintenant nous intéresser a la combinaison des codes
temps-espace en treillis aux systémes MC-CDMA. Cette étude a été réalisée en collaboration
avec Stéphane Bougeard dans le cadre de son post-doctorat au sein de I'IETR [BH04].

A notre connaissance, aucun résultat concernant la combinaison de ces deux tech-
niques n’a fait ’objet d’une communication ou d’une publication. Les travaux existants
correspondent & ceux réalisés par Linnartz mais n’ont pas été publiés [Lin]. En revanche,
comme nous ’avons déja mentionné au paragraphe 2.6.2 du chapitre 3, certains auteurs
ont cherché a combiner les modulations STTCM & des modulations multiporteuses du type
OFDM, sans la recherche d’accés multiple par répartition de codes.
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6.6.1 Performances des systémes STTCM/OFDM sur canal théorique

Nous allons tout d’abord évaluer les performances d'un systéme STTCM/OFDM sur
des canaux & évanouissements rapides. Dans ce cas, comme nous ’avons déja mentionné
au chapitre 2, les performances et les critéres de construction des codes pour ce type de
systémes sont équivalents & ceux précédemment définis pour un systéme monoporteuse
sur un canal de Rayleigh & évanouissements rapides. La modulation STTCM choisie cor-
respond au code de Chen & 16 états qui est optimisé en particulier pour des canaux a
évanouissements rapides, puisque celui-ci est construit & partir du critére de la trace. Le
code de Chen a une distance de Hamming minimale qui vaut dg,,, = 3.

Sur la figure 6.21, sont données les performances du systéme G5 x 1/OFDM utilisant
une QPSK et celles du systéme STTCM/OFDM. Pour les deux systémes, la seule diversité
exploitée est la diversité spatiale prenant une valeur égale & 2. Ainsi, & fort RSB, le systéme
STTCM/OFDM présente de meilleures performances. On retrouve alors, pour le systéme
G5 x 1/orDM, les performances de la modulation codée G§ représentée en fonction du
rapport E;/Ny figure 3.3 dans le chapitre 3, tandis que pour le systéme STTCM/OFDM,
nous retrouvons les performances du code de Chen présentées figure 4.18 dans le chapitre
4 et exprimées en fonction du RSB, i.e. du rapport E;/Nj.

—— 95 x 1/ OFDM (MRC)
—— STTCM / OFDM (ML)

2 4 6

F1G. 6.21 — Performances du systéme STTCM/OFDM dans le cas d’évanouissements de
Rayleigh indépendants sur chaque sous-porteuse

En résumé, les performances sur canal théorique des systémes STTCM/OFDM sont donc
strictement identiques aux performances des systémes STTCM. Effectivement, le fait de
répartir I'information sur N, canaux en paralleles avec les systémes multiporteuses ne
change en rien les performances sur un canal de Rayleigh.
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6.6.2 Performances des systémes STTCM/MC-CDMA sur canal théorique

Dans le cadre de I’étude de la combinaison des techniques STTCM et MC-CDMA, nous
allons considérer deux types de canaux théoriques affectant les symboles étalés.

— Etalement des données sur des sous-porteuses affectées par des évanouis-
sements décorrélés: pour cela, nous supposons que les N, sous-porteuses qui
portent le symbole étalé sont affectées de facon totalement indépendante par des
évanouissements qui suivent une loi de Rayleigh. Ce cas théorique se rapproche du
cas pratique lorsque l'on cherche & obtenir une diversité fréquentielle maximale en
répartissant toutes les sous-porteuses sur toute la bande disponible.

— Etalement des données sur des sous-porteuses affectées par des évanouis-
sements corrélés: nous nous intéressons ici au cas ou des blocs de sous-porteuses
adjacentes sont affectées par des évanouissements suivant une distribution de Ray-
leigh de facon totalement dépendante et ou les blocs sont affectés de fagon indépen-
dante.

6.6.2.1 Evanouissements décorrélés pour chaque sous-porteuse

Dans ce cas particulier, il est alors indispensable d’effectuer une égalisation dans la
phase de détection des signaux. En effet, nous avons vu au paragraphe 5.5.1.2 du chapitre 5
que dans un tel contexte, ’étape d’égalisation est une étape obligatoire pour les systémes
MC-CDMA avant ’opération de désétalement. Par ailleurs, nous avons vu que méme dans
un contexte mono-utilisateur, le RSB moyen aprés désétalement et sans égalisation est
inversement proportionnel a la longueur L. du code d’étalement utilisé.

Le signal recu sur une antenne donnée étant une combinaison des différents signaux
émis et perturbés par des canaux spatiaux distincts, il n’est pas aisé d’égaliser simplement
ce signal. En effet, au contraire des modulations OSTBCM qui autorisent la détection
séparée des symboles émis, les modulations STTCM reposent sur ’émission de couples de
symboles émis sur des antennes distinctes qui ne doivent pas étre détectés séparément si
I’on souhaite bénéficier de la dimension spatiale.

Dans ce contexte mono-utilisateur, la solution optimale consiste & appliquer le critére
du maximum de vraisemblance sur le signal regu sur L. sous-porteuses portant la méme
donnée étalée. Ainsi, au niveau du détecteur ML, pour chacune des branches du treillis, le
symbole MC-CDMA recu est donc comparé a 1’ensemble des symboles MC-CDMA possibles
émis par l'utilisateur désiré et affectés par les canaux parfaitement estimés. Dans ce cas
particulier, un systéme (N;,N,,L.) & N; antennes d’émission, N, antennes de réception et
utilisant un code d’étalement de longueur L., équivaut en terme de performances et de
complexité de décodage, a un systéme (N;,L.N,,1). En revanche, appliquer le critére du
maximum de vraisemblance en contexte multi-utilisateurs consisterait a décoder tous les
utilisateurs en méme temps, ce qui n’est pas envisageable d’un point de vue complexité
puisque le symbole MC-CDMA recu devrait étre comparé a tous les symboles MC-CDMA
ayant pu étre émis en prenant en compte toutes les combinaisons de symboles possibles.
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Il devient donc nécessaire d’envisager une phase de détection des signaux en amont du
décodeur STTCM.

Dans [BH04|, quelques techniques d’égalisation sous-optimales dérivées du cas SISO
sont proposées. Ces différentes techniques permettent donc en contexte mono-utilisateur
d’égaliser partiellement les signaux regus avant leur désétalement. Elles atténuent ainsi
plus ou moins fortement la perte en rapport signal-a-bruit a laquelle conduirait une phase
de détection sans égalisation préalable. Cette limitation des dégradations de performances
est cependant observée dans un contexte mono-utilisateur. En effet, ’égalisation effectuée
étant partielle, les performances se dégradent en contexte multi-utilisateurs en raison de
I’apparition d’un terme d’interférence d’accés multiple. Ainsi, lorsque la diversité fréquen-
tielle offerte par le canal est égale au nombre de sous-porteuses du systéme, les phases
de détection et de décodage nécessiteraient d’étre effectuées conjointement. Ce surcroit
de complexité ne rend pas envisageable de facon pratique la réalisation d’un tel systéme.
Ainsi, dans un contexte de transmission ot les symboles €étalés subissent des évanouisse-
ments décorrélés entre les sous-porteuses, il ne fait pas de doute que les schémas de type
OSTBCM/MC-CDMA offrent un rapport complezité/performance bien plus intéressant.

Alors que dans un contexte mono-utilisateur, les performances obtenues par le systéme
STTCM /MC-CDMA utilisant la détection ML sont trés bonnes, nous pouvons constater sur
la figure 6.22, que les dégradations apportées par la présence d’utilisateurs interférents
ne font pas de ce systéme une solution viable en contexte multi-utilisateur lorsque la
détection ML est toujours appliquée pour retrouver la donnée d’un seul utilisateur. Nous
voyons notamment que les performances atteintes par le systéme STTCM/MC-CDMA en
présence de N, = 4 utilisateurs et L. = 16 sont moins bonnes que celles atteintes par la
technique OSTBCM /MC-CDMA ORC dans une configuration G§ x 1 avec L, = N, = 64.

6.6.2.2 Evanouissements décorrélés par blocs de sous-porteuses

Nous nous sommes ensuite intéressés a la combinaison STTCM/MC-CDMA dans le cas
d’une transmission sur un canal plat par blocs de sous-porteuses. Dans ce cas particulier, la
longueur des codes d’étalement n’est plus choisie égale au nombre total de sous-porteuses
mais au nombre de sous-porteuses adjacentes affectées du méme évanouissement fréquen-
tiel. On peut remarquer que ce cas n’est pas uniquement théorique et peut correspondre
4 beaucoup de cas pratiques lorsque le canal n’est pas trop sélectif en fréquence. Ainsi,
nous pouvons nous affranchir de I’égalisation au sein de la phase d’étalement puisque la
corrélation totale des coefficients du canal sur les L. sous-porteuses ayant servi a éta-
ler les données permet de conserver l'orthogonalité des codes d’étalement. De plus, les
performances d’un tel systéme ne varient pas en fonction de la charge. En entrelagant ju-
dicieusement d’un symbole MC-CDMA & 'autre les différents groupes d’utilisateurs, nous
obtenons alors les performances des STTCM mono-porteuse sur des canaux a évanouisse-
ments rapides.

Les performances en 2 X 1 et 2 x 2 des systémes STTCM/MC-CDMA et OSTBCM /MC-
CDMA, ces derniers utilisant une technique ORC ou MMSE, sont représentées figure 6.23.
Les systémes sont chacun étudiés dans leur configuration optimale. Ainsi, le systéme



304 Combinaison des techniques temps-espace et des systémes MO-CDMA

TEB

0 % NSTL=IML

e L=2ML

e FAML
- - N

. o N=2 LC—_ZML

10°H S4ML

o L=16 ML

A N=4L=16ML
u [

_a 95 x1L =64 ORC

10 ; : %
0 2 4 6 EMN, 8 10 12

Fi1G. 6.22 — Performances du systéme STTCM/MC-CDMA en contexte mono-utilisateur et
multi-utilisateur avec une détection ML

STTCM/MC-CDMA (L. = 16) est étudié sur un canal sélectif par blocs de 16 sous-
porteuses tandis que le systéme OSTBCM/MC-CDMA est évalué sur un canal sélectif par
sous-porteuse. Sous ces différentes hypotheéses, les performances des systémes OSTBCM /MC-
CDMA dans le cas d’une technique ORC et des systémes STTCM/MC-CDMA ne dépendent
pas de la charge. Elles sont donc ici données pour N, = 64, correspondant & la pleine
charge.

Il est alors possible de montrer que les performances du systéme STTCM/MC-CDMA,
contrairement aux systémes OSTBCM/MC-CDMA utilisant une technique MMSE ou ORC,
ne sont pas altérées lorsque la diversité fréquentielle offerte par le canal est faible [BHO04].
Ainsi, sur ce type de canaux, [’écart de performances entre les systémes STTCM /MC-CDMA
et OSTBCM/MC-CDMA s’accroit lorsque la diversité fréquentielle diminue, et cette fois ci
@ Uavantage du systéme STTCM/MC-CDMA. Les systémes comparés ne sont cependant
pas équivalents en terme de complexité et le comparatif final en terme de rapport com-
plexité/performance ne sera fondé qu’une fois que les techniques de codage externe seront
choisies.

6.7 Synthése

Nous allons maintenant comparer, dans le tableau 6.4, les principales caractéristiques
des systémes STTCM/MC-CDMA et des systémes OSTBCM /MC-CDMA, ces derniers utilisant
soit la technique de détection MMSE ou ORC, pour un méme nombre NV, de sous-porteuses
et un méme nombre N, d’utilisateurs actifs. Ces systémes sont étudiés dans une méme
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. GX2IMC-CDMA L =64 ORC
_a- GEX2IMC-CDMA L= 64 MMSE |{
— STTCM 2 x 2IMC-CDMA

i —+ G3xI/MC-CDMAL =64 ORC
_m— G5x1/MC-CDMA L =64 MMSE

—#— STTCM 2 x 1/MC-CDMA

F1G. 6.23 — Performances en contexte multi-utilisateur (N, = N, = 64) du systéme
STTCM/MC-CDMA (L. = 16) sur canal sélectif par blocs de 16 sous-porteuses et des sys-
témes OSTBCM/MC-CDMA sur canal sélectif par sous-porteuse (L. = 64)

configuration MISO ou MIMO. La diversité totale présente n’est toutefois pas la méme
selon les systémes étudiés. Ainsi, dans le cas des systémes STTCM/MC-CDMA étudiés sur
des canaux a évanouissements rapides, la diversité spatio-temporelle est égale a dg_, N,
alors que pour des systémes OSTBCM/MC-CDMA étudiés sur des canaux & évanouissements
lents, elle est égale & N;N,.. Pour les STTCM de Chen que nous avons simulés, dg,_, = 3.

L’ensemble des conclusions auxquelles nous sommes parvenues et que nous allons
présenter maintenant sont déduites des résultats de simulation. Elles demandent toutefois

& étre confirmées par des calculs théoriques.

Nous constatons tout d’abord que la diversité fréquentielle n’est pas exploitée par les
systémes STTCM/MC-CDMA mais uniquement pas les systémes OSTBCM/MC-CDMA. Sa-
chant que la probabilité d’erreur peut s’écrire sous la forme générale, P.=|[3- f(E, /NO)]_’B d
ol fBq le gain en diversité décrit la décroissance exponentielle et 8 le gain en rapport signal-
&-bruit décrit la translation en abscisse de la probabilité, nous pouvons en conclure que
les systémes OSTBCM/MC-CDMA utilisant la technique MMSE exploite la diversité fré-
quentielle pour améliorer le gain de diversité (64 — [4) mais pas pour améliorer le RSB
(1 — B). En effet, méme si cette technique évite ’amplification du bruit, elle ne permet
pas de supprimer I'TAM sauf & trés fort RSB. La technique ORC, quant a elle, en égalisant
parfaitement le canal, ne permet pas d’exploiter la diversité fréquentielle au niveau de la
partie utile du signal détecté, mais supprime I'IAM et évite 'amplification du bruit. Cette
diversité fréquentielle profite donc au gain de RSB (64 — (). En conclusion, le gain de
RSB exprimé en dB est positif pour les systémes OSTBCM /MC-CDMA utilisant la technique
ORC puisque les performances obtenues sont meilleures que celles atteintes par ce systéme
étudié sans diversité fréquentielle. Pour les systémes OSTBCM/MC-CDMA utilisant la tech-
nique MMSE, ce gain est négatif puisque les performances atteintes par le systéme sont
moins bonnes que celles attendues pour un facteur de diversité égal & NN, L.. Pour les
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systémes STTCM /MC-CDMA, le gain en RSB correspond au gain de codage (. apporté par
la modulation STTCM.

En ce qui concerne la diversité temporelle, celle-ci est uniquement exploitée par les sys-
témes STTCM/MC-CDMA, via la distance de Hamming, et non par les systémes OSTBCM/
MC-CDMA puisque ceux-ci supposent que le canal est constant sur la longueur L de la
trame pour que les signaux puissent étre décodés. Pour ce qui est de la diversité spatiale,
elle est exploitée par ces deux systémes, uniquement en réception toutefois pour ce qui
concerne les systémes STTCM /MC-CDMA.

Dans le cas d'un systéme OSTBCM/MC-CDMA utilisant la technique ORC, le gain de
diversité est indépendant de la diversité fréquentielle: 83 = Ny N,. Cependant, comme
nous pouvons le constater figure 6.8, les performances de ce systéme sont directement
lies a la valeur de Dy. Pour ce systeme, la diversité fréquentielle apporte un gain en
rapport signal-a-bruit S > 1. Ainsi, tout comme le systéme OSTBCM/MC-CDMA utilisant
la technique MMSE, ce systéme exploite la diversité fréquentielle.

Les performances des deux systémes OSTBCM/MC-CDMA étant optimales lorsque Dy
est maximale (Dy = N,), ces systémes sont donc tributaires de la diversité fréquentielle
offerte par le canal de transmission. Ce n’est pas le cas du systéme STTCM/MC-CDMA
qui présente des performances optimales lorsque la diversité offerte par le canal n’est pas
maximale, et qui n’utilise en aucune fagon la diversité fréquentielle.

MC-CDMA
Codage STTCM OSTBCM
Egalisation - MMSE optimal || ORC optimal
N, x N, 2x1|2x2[[2x1] 2x2 ||[2x1][2x2
N, 64 64 64
N, 64 64 64
L, Ny/Fy, 64 64
Diversité spatio 3 | 6 2 | 4 2 [ 4
temporelle (Fy,,) O Hmin Ny NN, NN,
Dlver51te( If;:;(;luentlelle 1< Fy, <32 64
Diversité fréquentielle 1 64 — B4 1— By
exploitée 1-p 64 —
Gain en
diversité (5,) 3 6 128 256 2 4
Gain en rapport
signal-a-bruit () p=Fe A<l p=1

TAB. 6.4 — Récapitulatif des caractéristiques des systémes STTCM et OSTBCM dont les
performances ont été comparées figure 6.22 pour un nombre de sous-porteuses N, = 64
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6.8 Conclusion

Nous avons tout d’abord vu dans ce chapitre que la combinaison des techniques MC-
CDMA et des modulations OSTBCM permettait de tirer parti des avantages de chacune de
ces techniques. Ainsi, tout en gardant la capacité d’accés multiple par répartition de codes
et I'excellente efficacité spectrale de la technique MC-CDMA, cette combinaison profite no-
tamment de la diversité spatiale maximale atteignable par la modulation OSTBCM et de la
possibilité d’obtenir un décodage relativement simple grace a I’orthogonalité des OSTBCM.
Ainsi, cette combinaison permet d’améliorer sensiblement les performances en exploitant
aussi bien la dimension fréquentielle que la dimension spatiale & 1’émission et éventuel-
lement en réception sans avoir besoin de connaitre 1’état du canal & 1’émission. Cette
combinaison est donc particuliérement intéressante dans le cas de la voie descendante
des futurs systémes cellulaires de communications hertziennes. Elle peut étre notamment
intéressante lorsque 1'une des dimensions vient & ne plus étre exploitable.

Apres avoir présenté les différentes étapes de la chaine OSTBCM/MC-CDMA 01l nous
avons notamment appliqué la nouvelle écriture de la méthode de décodage des OSTBCM
proposée au chapitre 3, nous avons ensuite étendu, & la dimension spatiale, quatre tech-
niques de détection mono-utilisateurs du cas SISO qui furent rappelées au chapitre 5. Les
techniques MRC et EGC sont similaires & celles du cas SISO tandis que les techniques ORC
et MMSE sont spécifiques aux configurations MISO et MIMO et doivent étre développées en
tenant compte de 'ensemble des signaux regus en espace et en temps sur une longueur
de trame L. Les résultats obtenus montrent que quelle que soit la technique utilisée, mise
a part la technique EGC, les performances de la technique MC-CDMA du cas SISO sont
améliorées par sa combinaison avec la modulation OSTBCM. En normalisant la puissance
recue par le nombre d’antennes de réception, nous avons montré, en comparant ces résul-
tats avec ceux obtenus par la technique MC-CDMA étudiée dans une configuration SIMO,
que la plupart de ces techniques exploitaient le gain de diversité spatiale maximal dispo-
nible. Comme dans le cas SISO, la technique MMSE présente les meilleures performances
parmi les techniques mono-utilisateurs étudiées, néanmoins son gain de performance par
rapport & la technique ORC tend & s’amenuiser lorsque 'ordre de diversité totale (spa-
tiale et fréquentielle) disponible augmente. En effet, méme si la technique ORC n’exploite
que la diversité spatiale au contraire de la technique MMSE qui exploite toute la diversité
disponible, elle tend, comme la technique MMSE, & éviter toutefois une amplification du
bruit qui, combinée & la suppression de I’TAM, conduit & un gain en rapport signal-a-bruit.
Ce résultat est particuliérement intéressant car la technique ORC évite ’estimation du
rapport signal a bruit requise par la technique MMSE.

Aprés avoir été étudiées avec le code d’Alamouti pour N; = 2, les deux meilleures
techniques mono-utilisateurs, ORC et MMSE, sont ensuite appliquées aux modulations
0STBCM de rendement 0.5, proposées par Tarokh pour Ny = 3 ou 4. Ces systémes sont
ensuite étudiés en association avec un turbo-code convolutif duo binaire de rendement 1/2.
Les trés bonnes performances obtenues, sans codage de canal, par le systéme OSTBCM /MC-
CDMA utilisant le code d’Alamouti avec deux antennes de réception, sont ici confirmées
avec le turbo-code. En particulier, ce schéma G§ x 2 avec une QPSK est bien plus performant
que les schémas G5 x 1 et G x 1 avec une 16-QAM tout en offrant la méme efficacité
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spectrale. On peut donc dire que la redondance sera toujours mieux exploitée par un
codage de canal comme un turbo-code que par le code temps-espace. Ceci confirme encore
tout l’intérét d’utiliser des codes temps-espace de rendement unitaire, comme le code
d’Alamouti, voire supérieur.

Pour construire des techniques multi-utilisateurs linéaires, le critére de ’erreur quadra-
tique moyenne a ensuite été réappliqué en tenant compte, cette fois-ci, de la connaissance
en réception des codes de ’ensemble des utilisateurs actifs. L’approche ici est donc matri-
cielle au contraire des techniques de détection mono-utilisateurs précédemment étudiées.
A nouveau les techniques développées sont spécifiques a la configuration MISO ou MIMO
étudiées. Ainsi, on ne peut pas réutiliser en MIMO, sur chacune des antennes de récep-
tion, les techniques développées en MISO. Pour chacune de ces configurations, plusieurs
techniques MMSE MD ont été obtenues, selon que le filtre de Wiener est appliqué sur les
signaux recus, sur les signaux en sortie du filtre adapté au canal ou sur ceux en sortie du
filtre adapté au signal. Dans tous les cas, les performances atteintes sont les mémes sauf
que la taille de la matrice a inverser pour calculer la matrice d’égalisation peut étre réduite
si le filtre adapté au signal est appliqué avant le filtrage de Wiener. De fagon analogue
au cas SISO, les techniques MMSE MD et MMSE SD présentent les mémes performances
lorsque le systéme est a pleine charge. Dans le cas contraire, les techniques MMSE MD pré-
sentent les meilleures performances. Toutefois, notons que le gain de performances entre
les techniques MMSE MD d’une part, et MMSE SD et ORC d’autre part, tend a s’amenuiser
notamment lorsque la diversité spatiale présente augmente.

Pour évaluer complétement la robustesse de ces techniques en prenant notamment en
compte la corrélation spatiale et fréquentielle et la non-constance du canal sur la lon-
gueur L de la trame émise, nous avons étudié ces différentes techniques en utilisant le
modele de canal METRA associé aux paramétres BRAN A. Que ce soit dans les configura-
tions MISO ou MIMO, les bonnes performances de la technique MMSE SD, de la technique
MMSE SD (2) en particulier, mesurées sur canal de Rayleigh sont & nouveau confirmées
lorsque les canaux sont parfaitement estimés et parfaitement décorrélés. Dans le cas réa-
liste correspondant aux canaux corrélés avec une séparation respective de 1.5 A et 0.4 A
entre les antennes d’émission et de réception, la perte de performances comparativement
au cas parfaitement décorrélé est inférieure 3 1 dB pour un TEB=10"2. A pleine charge,
quelles que soient les configurations spatiales (nombre d’antenne, corrélation spatiale),
les techniques MMSE MD et SD présentent les mémes performances & pleine charge. Par
ailleurs, lorsque l'ordre de diversité spatiale augmente, les performances atteintes par la
technique ORC tendent, comme sur le canal de Rayleigh, vers celles de la technique MMSE
sD. Ces techniques ont ensuite été étudiées lorsque le canal n’est pas parfaitement estimé
afin de mettre en avant la dégradation des performances qui est engendrée lorsque la
vitesse augmente.

Alors que les systémes OSTBCM/MC-CDMA sont utilisables sur des canaux a éva-
nouissements décorrélés par sous-porteuse ou par bloc de sous-porteuses, les systémes
STTCM/MC-CDMA seront performants si et seulement si chaque donnée est étalée sur un
bloc de sous-porteuses affectées par le méme évanouissement. Dans ce cas, l'opération de
désétalement peut étre effectuée sans aucune étape antérieure d’égalisation. L’opération
de décodage correspond alors & celle réalisée en 1’absence de modulation multiporteuse.
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Les performances des systémes STTCM/MC-CDMA sont donc équivalentes a celles d’une
modulation STTCM, et ce quelle que soit la charge du systéme puisqu’il n’y a pas d’TAM.
Ainsi, sur ce type de canaux, [’écart de performances entre les systémes STTCM/MC-CDMA
et OSTBCM/MC-CDMA s’accroit lorsque la diversité fréquentielle diminue, et cette fois-ci
@ lavantage des systémes STTCM/MC-CDMA. Les systémes comparés ne sont cependant
pas équivalents en terme de complexité et le comparatif final en terme de rapport com-
plexité/performance ne sera fondé qu’une fois les techniques de codage externe choisies.

Les résultats présentés dans ce chapitre concernant la combinaison des systémes MC-
CDMA avec le codage d’Alamouti pour des configurations MISO et MIMO, ol des tech-
niques de détection mono-utilisateurs sont utilisés, ont fait I’objet de deux communica-
tions [AH02] [HBAO2]. L’extension de cette combinaison & d’autres OSTBCM, en proposant
notamment une nouvelle écriture de la méthode de décodage des OSTBCM, a donné lieu,
elle-aussi, & deux communications [ABH03] [NAH*03]. Finalement, ’¢tude de techniques
multi-utilisateurs basées sur le critére de ’erreur quadratique moyenne ainsi que 1’évalua-
tion de leurs performances sur le canal MIMO en présence ou non de corrélation spatiale a
fait I’objet d’une communication [ABHO03] et d’une publication dans la revue « European
Transactions on Telecommunications » [ABHO04]. L’étude de la combinaison STTCM/MC-

CDMA a, quant & elle, donné lieu & une publication soumise dans la revue « FElectronics
letters » [BHO4].
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Ce travail de thése a porté sur I’étude et 'optimisation de ’association de deux tech-
niques actuellement trés prometteuses, a savoir les systémes & modulation & porteuses
multiples et & accés multiple par répartition de code, et les techniques de codage temps-
espace pour des configurations MIMO. La premiére est ainsi fortement pressentie pour la
réalisation de la couche physique des futurs réseaux sans fil de quatriéme génération. La
seconde, quant & elle, promet de révolutionner les communications notamment pour les
réseaux locaux sans fil en « indoor », les réseaux d’accés sans fil, ainsi que pour les réseaux
sans fil métropolitains pour la voix et les données.

Les principaux phénoménes caractérisant le canal de propagation radio-électrique ont
tout d’abord été rappelés au chapitre 1. Une attention toute particuliére a été accordée
& la description du canal selon la dimension spatiale conduisant tout naturellement & la
notion de canal MIMO. Les caractéristiques des canaux MIMO théorique et réaliste, en
particulier du canal & évanouissements de Rayleigh et du modéle de canal stochastique
non-directionnel METRA, sont finalement présentées.

Nous avons ensuite vu au chapitre 2 qu’exploiter la diversité spatiale pouvait étre
particuliérement intéressant pour combattre les évanouissements induits par la présence
de trajets multiples, dans le cas de canaux oil ni la diversité temporelle, ni la diversité
fréquentielle ne peuvent étre exploitées. Un panorama rapide des techniques MIMO exis-
tantes a alors été présenté, selon la connaissance ou non, & 1’émission et en réception,
d’information d’état du canal. Par la suite, en nous placant dans le contexte de la voie
descendante, nous avons restreint notre étude au cas ot la connaissance du canal était dis-
ponible uniquement en réception, i.e. au niveau du terminal mobile. Sous cette hypotheése,
nous distinguons les solutions qui cherchent & maximiser la capacité de transmission de
celles qui sont construites pour minimiser la probabilité d’erreur. Les calculs de la capacité
des canaux MIMO et les critéres de minimisation de la probabilité d’erreur sont ensuite
décrits. Ils permettent de construire les techniques temps-espace disposant de l’informa-
tion du canal uniquement en réception. Ainsi, parmi la multiplicité des techniques MIMO,
deux familles de codes temps-espace construits pour optimiser en priorité la probabilité
d’erreur sont retenues: les codes temps-espace en blocs (STBC) et les codes temps-espace
en treillis (STTC).

Le chapitre 3 présente tout d’abord un état de ’art des codes STBC que nous avons
cherché & rendre relativement exhaustif. Nous distinguons les STBC qui privilégient I’ex-
ploitation de la diversité spatiale de ceux qui privilégient le rendement du code. Nous
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nous sommes tout particulierement intéressés aux constructions orthogonales OSTBCM
qui ont les remarquables propriétés d’offrir une diversité spatiale d’émission maximale
et I’absence d’interférence qui permet un décodage ML simplifié. Dans un tel cas, il est
rappelé que ces constructions ne sont de rendement 1 et a longueur L de trame minimale
uniquement pour un nombre d’antenne d’émission N; = 2, ce qui correspond au code
d’Alamouti. Les formules générales de décodage des OSTBCM étant relativement contrai-
gnantes & utiliser, nous proposons tout d’abord une nouvelle écriture de la méthode de
décodage. Puis, pour Ny = 3 et N; = 4, nous proposons quatre nouvelles modulations
0STBCM de rendement 0,5 construites & partir de constructions orthogonales réelles et
offrant les mémes performances, mais un retard de décodage plus faible, que des OSTBCM
déja existantes. En particulier, deux d’entre elles sont optimales vis-a-vis de ce retard de
décodage pour la valeur de NV} donnée et sont & puissance équirépartie si la constella-
tion utilisée est a symboles d’amplitude constante. Finalement, nous pouvons dire que les
modulations codées en blocs, notamment lorsqu’elles sont orthogonales, constituent une
technique de codage intéressante pour des canaux & plusieurs antennes émettrices puis-
qu’elles permettent d’exploiter au maximum la diversité spatiale offerte par le systéme
lorsque la CSI est disponible uniquement en réception.

Dans le chapitre 4, nous nous sommes intéressés & la construction et aux performances
des modulations codées STTCM. Comparées aux OSTBCM, les STTCM apportent & la fois un
gain de diversité spatial qui peut étre maximal et un gain de codage. Comme les OSTBCM,
elles sont de rendement unitaire et ne requiérent qu’une seule antenne en réception pour
étre décodées, 'ajout d’antennes supplémentaires en réception ne faisant qu’améliorer le
gain de diversité spatiale en réception. Aprés un état de ’art relativement complet, une
de nos contributions dans ce travail a consisté tout d’abord & chercher & uniformiser les
réprésentations des différents codes afin de faciliter leur comparaison. Pour cela, le forma-
lisme adopté repose sur une notation polynomiale. Les différents codes existants dans la
littérature pour Ny = 2 ont ainsi pu étre testés et comparés sur canaux a évanouissements
lents ou rapides. Ces résultats nous ont notamment permis de valider les algorithmes de
codage et de décodage des modulations STTCM développés au sein du laboratoire. Cette
étude a montré en particulier que les codes optimisés selon le critére de la trace pré-
sentaient les meilleures performances aussi bien sur canaux & évanouissements lents que
rapides méme si habituellement, ces codes ne sont étudiés dans la littérature que sur des
évanouissements lents. Ces travaux ont ensuite été poursuivis au sein du laboratoire par
la recherche systématique de nouveaux codes temps-espace en treillis. Celle-ci a permis
d’une part de trouver de nouveaux codes aux performances similaires voire meilleures que
ceux présentés dans la littérature, et d’autre part de proposer de nouveaux critéres de
sélection des modulations STTCM.

Aprés avoir vu que les techniques de codage temps-espace exploitaient efficacement
les trajets multiples, nous avons ensuite rappelé au chapitre 5 les principes d’une autre
technique qui lutte efficacement contre les évanouissements, & savoir la technique McC-
CDMA. De méme que les techniques MC-DS-CDMA, MT-CDMA, et SS-MC-MA, la technique
MC-CDMA repose sur la combinaison de ’accés multiple par répartition de codes et des
modulations & porteuses multiples, i.e. de ’OFDM. La technique MC-CDMA offre notam-
ment un excellent rapport performance/complexité tout en atteignant de bonnes efficacités
spectrales. Pour cette raison, la suite de ce mémoire de thése a été consacrée a ’optimi-
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sation des systémes MC-CDMA, en voie descendante, par ’exploitation de la dimension
spatiale & 1’émission et éventuellement en réception. Aprés avoir rappelé les techniques
mono-utilisateurs et multi-utilisateurs habituellement mises en oeuvre dans les récepteurs
MC-CDMA, les résultats que nous avons retrouvés tant sur le canal de Rayleigh que sur
le canal BRAN A ont montré que les détecteurs basés sur le critére de l'erreur quadra-
tique moyenne offrent les meilleures performances quelle que soit la structure linéaire ou
non-linéaire du récepteur. Ces différents résultats obtenus pour une configuration SISO
ont servi, par la suite, de référence pour les performances des systémes MC-CDMA étudiés
dans une configuration MIMO.

Exploitant principalement la dimension spatiale, les codes temps-espace peuvent étre
notamment concaténés a des techniques multiporteuses du type OFDM pour exploiter la
dimension fréquentielle. De méme, ces codes temps-espace, optimisés dans un contexte
mono-utilisateur, peuvent étre étendus au contexte multi-utilisateur en les combinant a
des techniques d’accés multiples, en particulier & la technique CDMA. Il apparait alors
particuliérement intéressant de chercher & combiner codage temps-espace, technique mul-
tiporteuse et technique CDMA afin de chercher & exploiter au mieux ’ensemble des dimen-
sions offertes par le canal.

Ainsi, dans le chapitre 6, nous avons cherché & combiner respectivement les modula-
tions OSTBCM et STTCM aux techniques MC-CDMA. Cette combinaison allie la capacité
d’accés multiple par répartition de codes et I’excellente efficacité spectrale de la techniques
MC-CDMA, 3 la diversité spatiale maximale et au décodage relativement simple fournis par
la modulation OSTBCM. Ainsi, cette combinaison permet d’améliorer sensiblement les per-
formances en exploitant aussi bien la dimension fréquentielle que la dimension spatiale a
I’émission et éventuellement en réception sans connaissance de 1’état du canal & 1’émis-
sion. Les systémes OSTBCM/MC-CDMA sont donc particuliérement intéressants dans le
cas de la voie descendante des futurs systémes cellulaires de communications hertziennes,
notamment lorsque 1'une des dimensions vient & ne plus étre exploitable.

La chaine OSTBCM/MC-CDMA a tout d’abord été présentée en appliquant la nouvelle
écriture de la méthode de décodage des OSTBCM proposée au chapitre 3. Les quatre tech-
niques de détection mono-utilisateurs pour une configuration siSO qui furent rappelées au
chapitre 5 sont ensuite étendues a la dimension spatiale. Il est montré que les techniques
MRC et EGC utilisent les mémes coefficients d’égalisation que ceux du cas SISO, tandis
que les coefficients des techniques ORC et MMSE sont spécifiques aux configurations MISO
et MIMO et doivent étre développés en tenant compte de I’ensemble des signaux regus en
espace et en temps sur une longueur L de trame. Par ailleurs, quelle que soit la tech-
nique utilisée mise & part la technique EGC, la technique MC-CDMA obtient de meilleures
performances lorsqu’elle est combinée avec la modulation OSTBCM. En particulier, parmi
les techniques mono-utilisateurs étudiées, la technique MMSE présente, comme dans le cas
SISO, les meilleures performances. Néanmoins, son gain de performance par rapport a la
technique ORC tend & s’amenuiser lorsque 'ordre de diversité totale (spatial et fréquen-
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tiel) disponible augmente. Ce résultat est particuliérement intéressant car la technique
ORC évite ’estimation du rapport signal & bruit requise par la technique MMSE.

Les deux meilleures techniques mono-utilisateurs, ORC et MMSE, appliquées aux sys-
témes OSTBCM/MC-CDMA pour N; = 2, 3 ou 4 sont comparées en association ou non
avec un turbo-code convolutif duo-binaire de rendement 1/2. Il est notamment montré
que le schéma G§ x 2 avec une QPSK est bien plus performant que les schémas G§ x 1 et
GJ x 1 avec une 16-QAM tout en offrant une méme efficacité spectrale. Par ailleurs, les trées
bonnes performances obtenues, sans codage de canal, par le systéme OSTBCM/MC-CDMA
utilisant le code d’Alamouti avec deux antennes de réception, sont ici confirmées avec le
turbo-code. Il apparait en particulier que la redondance est mieux exploitée par un codage
de canal, comme un turbo-code, que par le code temps-espace. Pour toutes ces raisons,
I’'utilisation de codes temps-espace de rendement unitaire, comme le code d’Alamouti,
voire supérieur doit étre privilégiée.

La technique mono-utilisateur MMSE SD est ensuite comparée a des techniques multi-
utilisateurs linéaires MMSE MD que nous avons développées. Ces derniéres tiennent compte
de la connaissance en réception de I’ensemble des codes des utilisateurs actifs. A nouveau
les techniques développées sont spécifiques & la configuration MISO ou MIMO étudiée. Pour
chacune de ces configurations, plusieurs techniques MMSE MD ont été obtenues, selon que le
filtre de Wiener est appliqué sur les signaux regus, sur les signaux en sortie du filtre adapté
au canal ou sur ceux en sortie du filtre adapté au signal. Les performances atteintes sont
les mémes sauf que la taille de la matrice & inverser pour calculer la matrice d’égalisation
peut étre réduite si le filtre adapté au signal est appliqué avant le filtrage de Wiener. De
fagon analogue au cas SISO, les techniques MMSE MD et MMSE SD présentent les mémes
performances lorsque le systéme est & pleine charge, tandis qu’a mi-charge, les techniques
MMSE MD offrent, sur canal théorique, un gain d’environ 1 dB en MISO et moins de 0,5 dB
en MIMO, pour un TEB=10"3 et sans codage de canal. Toutefois, ce gain est plus faible
qu’en SISO.

Ces études sur canaux théoriques sont complétées par 1’évaluation des performances
de ces systémes en utilisant le modéle de canal METRA associé aux parameétres BRAN A.
Les nouveaux résultats obtenus prennent ainsi en compte la corrélation fréquentielle, la
présence ou non de corrélation spatiale, la non-constance du canal sur la longueur L de la
trame émise, ainsi que 'influence d’une estimation imparfaite des canaux lorsque la vitesse
augmente. Que ce soit dans les configurations MISO ou MIMO, les bonnes performances de
la technique MMSE SD, en particulier de la technique MMSE SD (2), mesurées sur canal
de Rayleigh, sont & nouveau confirmées lorsque les canaux sont parfaitement estimés et
parfaitement décorrélés. A pleine charge, quelles que soient les configurations spatiales
(nombre d’antenne, corrélation spatiale), les techniques MMSE MD et SD présentent les
mémes performances a pleine charge. Par ailleurs, lorsque 'ordre de diversité spatiale
augmente, les performances atteintes par la technique ORC tendent, comme sur le canal
de Rayleigh, vers celles de la technique MMSE SD.

Apres avoir obtenus de trés bons résultats avec la combinaison OSTBCM/MC-CDMA,
nous avons poursuivi 1’étude de la combinaison des techniques MC-CDMA avec les mo-
dulations STTCM, qui offrent quant & elles, un gain de codage, comme nous ’avons vu
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au chapitre 4. Dans le cas ou les évanouissements affectant les différentes sous-porteuses
sont parfaitement décorrélés, la seule solution qui offre de bonnes performances avec les
systémes STTCM/MC-CDMA est d’appliquer le critére du maximum de vraisemblance en
contexte multi-utilisateurs afin de décoder tous les utilisateurs en méme temps, ce qui
n’est pas envisageable pour des raisons de complexité. En revanche, sur des canaux & éva-
nouissements décorrélés par blocs de sous-porteuses, ou 'opération de désétalement peut
étre effectuée sans aucune étape antérieure d’égalisation, ’opération de décodage corres-
pond alors a celle réalisée en 'absence de modulation multiporteuse. Les performances
du systéme STTCM/MC-CDMA sont alors équivalentes & celles d’une modulation STTCM,
et ce quelle que soit la charge du systéme puisqu’il n’y a pas d’IAM. Ainsi, sur ce type
de canaux, 1’écart de performances entre les systémes STTCM/MC-CDMA et OSTBCM /MC-
CDMA s’accroit lorsque la diversité fréquentielle diminue, et cette fois-ci & ’avantage du
systéme STTCM/MC-CDMA.

Ces travaux ont donné lieu & I’écriture, en tant qu’auteur principal ou co-auteur, de
deux communications nationales, cinq communications internationales, d’une publication
dans la revue « Furopean Transactions on Telecommunications » et d’'une publication
soumise a la revue « FElectronics Letters ».

En outre, ce travail a été mené dans le cadre d’une étroite collaboration avec le labo-
ratoire FT R&D et a permis de contribuer au projet européen MATRICE.

Par ailleurs, un brevet, dont je suis co-auteur et intitulé « Procédé d’émission d’un
signal dans un systéme multi-antennes, signal et procédé d’estimation d’au moins un canal
de transmission correspondants », est en cours de dépdt par FT R&D dans le cadre de
cette collaboration. Il porte sur un procédé original d’estimation du canal MIMO.

Perspectives

A Tissue des travaux menés dans le cadre de cette thése, les différents axes d’étude
abordés conduisent & des perspectives nombreuses et variées.

N

Un premier axe d’étude consiste & rechercher des schémas de codage temps-espace
offrant des rendements supérieurs, afin de privilégier les débits des futurs systémes pro-
posés en voie descendante pour les réseaux cellulaires de 41™¢ génération. Effectivement,
nous avons vu que les codes de rendement 1, orthogonaux quelle que soit la constellation
complexe utilisée, n’existent que pour N; = 2. Il est possible de construire des schémas a
partir de codes a dispersion linéaire LD offrant des rendements plus élevés mais au prix de
la perte de 'orthogonalité. Dans ce cas, un accent particulier doit étre mis sur la recherche
du meilleur compromis performance/complexité afin d’éviter 'utilisation d’un décodage
ML trop complexe. Une autre facon d’augmenter les débits est de chercher & combiner les
systémes de multiplexage, e.g. de type BLAST et de codes temps-espace en blocs. Enfin,
il est possible de combiner les systémes de précodage linéaire et les techniques de codage
temps-espace en blocs. Dans tous ces cas, les techniques de décodage devront étre op-
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timisés. En particulier, on peut imaginer des schémas itératifs de décodage permettant
d’optimiser les performances.

Les différents schémas étudiés ont été testés en considérant une estimation parfaite
du canal MIMO. Une évaluation finale des performances des schémas MIMO/MC-CDMA
doit prendre en compte les fonctions d’estimation du canal MIMO dans un contexte multi-
utilisateur. Généralement, dans les systémes multiporteuses ces techniques s’appuient sur
I'insertion de porteuses de référence insérées dans le peigne de sous-porteuses. En voie
descendante, le méme jeu de sous-porteuses peut étre utilisé par les N, utilisateurs. Une
optimisation de la répartition selon les caractéristiques du canal devra étre recherchée en
prenant bien évidemment en compte la dimension spatiale. Des techniques d’estimation
du canal offrant les meilleurs compromis performance/complexité devront étre étudiées.

Aujourd’hui, on peut dire que les techniques MIMO/MC-CDMA s’affirment comme des
solutions candidates & trés fort potentiel pour la voie descendante des futurs systémes de
4iéme gsnération de réseaux cellulaires. Elles font actuellement ’objet de propositions au
sein de différents projets européens, e.g. MATRICE et 4MORE, et de discussions au sein de
différentes instances telles que WWRF (« Wireless World Research Forum »). Qui plus est,
elles sont fortement pressenties au Japon et sont notamment proposées par NTT DoCoMo.

En revanche, en voie montante, ’efficacité spectrale et D’efficacité en puissance des
solutions MC-CDMA classiquement proposées sont fortement diminuées par l’insertion né-
cessaire, dans le peigne de sous-porteuses, d’un trés grand nombre de symboles de référence
afin d’estimer la réponse des N, canaux reliant les N, utilisateurs & la station de base,
chaque utilisateur utilisant un jeu spécifique de porteuses de référence. Des travaux sup-
plémentaires sont donc nécessaires pour rechercher la solution combinant les techniques
MIMO,/OFDM/CDMA qui offrira le meilleur compromis complexité/performance. Notam-
ment, des systémes reposant sur l'utilisation des techniques MC-SS-MA, pour lesquelles les
données étalées de chaque usager sont portées par un jeu spécifique de sous-porteuses,
permettraient de faciliter la mise en ceuvre des fonctions d’estimation de canal et de
synchronisation temporelle et fréquentielle.



Annexe A

Rappel sur le calcul des
performances des codes
temps-espace

A.1 Canal a évanouissements lents

Effectuons le calcul de la probabilité d’erreur par paire dans le cas des canaux &
évanouissements lents [TSC98]!. Les coefficients d’atténuation du canal sont constants sur
une trame et varient d’une trame a ’autre. Sachant que les atténuations h,; ne dépendent
donc pas de l'indice temporel [, I’expression de la distance Euclidienne entre deux codes
temps-espace en réception devient alors:

N, L
%) = [Ty

r=1 l:l

2

S byl — i) (A1)

t=1

Définissons la matrice B(X,X) comme étant la matrice différence des mots de
codes entre les matrices X et X de taille Ny x L qui correspondent respectivement aux
signaux détectés et a ceux transmis par les N; antennes pendant L durées symboles. La
matrice des différences s’écrit :

[ 21—l 2222 .. ... gkl ]
&1 1 52 2 &L L
:1:2_:1/'2 $2_$2 e e .'L'Z_./EZ
B(X,X)=X-X = : : : (A.2)
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1. Des développements plus détaillés de ces calculs peuvent étre trouvés notamment dans [Lam00].
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Appelons A la matrice des distances des codes, matrice carrée de dimension
N; x Ny, résultant du produit de B par B transposée conjuguée, notée B¥ | c’est a dire:

A(X,X) =BB? (A.3)
Notons h, = [hp1hpo---hen,] la piéme ligne de la matrice de transfert H, i.e. les N;

canaux vus par la ’antenne d’indice r. On transforme alors la borne supérieure a la
probabilité d’erreur (2.35) pour obtenir la relation [TSC98]:

N,
~ - N E
X - XH) <[] ~h, A(X,X)h} —_ A4

On peut montrer que la matrice A(X,X) est hermitienne [TSC98|, ce qui permet de
la diagonaliser grace a4 une décomposition en valeurs propres réelles. On a donc:

VAVEZ =D (A.5)

avec, V matrice N; x Ny des vecteurs propres de A, et D matrice diagonale N, x N,
composée des valeurs propres réelles A, de A. En posant h, V¥ = [8,18:2--- Bn,], on a
finalement [T'SC98]:

N, Nt
5 E, 9
X - X|H) < | I — E ¢ A.

On peut alors montrer [TSC98] que les échantillons |3,¢| suivent une loi de Rayleigh.
On calcule l'espérance de (A.6) pour obtenir la borne supérieure de la probabilité d’erreur :

N,
. 1

P(X = X) < ¥ -
=1 (1 + A 4N0$Nt)

(A7)

Notons ra le rang de la matrice A. On peut alors affirmer que A posséde exactement
N; — ra valeurs propres nulles, et donc (A.7) peut finalement s’écrire pour de forts RSB,
de faibles valeurs ra N, et pour des signaux M-PSK:

—’r’ANT
—
1 gain de diversité
" A S A
PX->X)< | | XS .
( ) — ot m 4Pr0Nt ( 8)

gain de codage
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Dans le cas des évanouissements lents, la probabilité d’erreur par paire peut étre écrite
aussi sous forme matricielle [BT'T01]:

| HX -X) |

= )] < Bn [exp(— | (X — X) || /4N0Nt] (A.9)

P(X - X)=Enu [Q(

Puisque || H(X—X) ||>= tr (HHH(X -X)(X - X)H), la borne de la probabiltié d’erreur
par paire s’écrit :

P(X = X) < det [INi +(X - X)(X - X)H/4NtN0] B (A.10)

A.2 Canal & évanouissements rapides

Supposons maintenant que les atténuations du canal varient d’une durée symbole &
l'autre. Sachant que les atténuations k4 du canal varient dans le temps et dépendent donc
de I'indice temporel [, la distance euclidienne d&(X,X) s’écrit alors:

L 2

3 . A
T NS >

r=1 l:l

Nt

> fii(at — )

t=1

(A.11)

En notant hl = [hL,hl,---hl n, la rieme Jigne de la matrice de transfert H a l'instant /,
i.e. le vecteur de ’ensemble des évanouissements reliant les N; antennes d’émission & la
rieme antenne de réception, et en définissant la matrice carré C! de taille N; x N; comme
étant égale a:

iR e
(x5 — &5) (27 — 27)" (zy — & Ty, — th)*
Cl = : : (A.12)
[ (e, i)l — )" (al, — ), — )"

ot (-)* désigne la conjugaison complexe. Notons que cette matrice C! correspond a la
matrice A dans le cas particulier ou L = 1.

L’expression de la borne supérieure a la probabilité d’erreur (2.35) se réécrit [TSC98],
avec [.]H pour désigner 'opération transposée conjuguée :

N, L
N Z E
r=1[=1

On montre [TSCY8] qu'il existe une matrice unitaire V! et une matrice diagonale
D! telles que I’on puisse écrire C! = VID{(VHH | Les éléments diagonaux de D sont les
valeurs propres réelles de C! notés (1S, )'. Posons alors h! V! = [}, 8L, - Bl n,)- Les échan-
tillons |B.,| suivent une loi de Rayleigh, ce qui permet de moyenner (A.13) conformément
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a la distribution de Rayleigh (1.38). On trouve le résultat suivant [TSC98|:

E, \™V
P(X = X) <H(1+ /\6)4N0Nt) (A.14)

m,l

Notons x! le symbole & N; dimensions émis & chaque instant ! par les N; antennes
d’émission, ce qui correspond a la '™ colonne de X, c’est & dire:

= [:Ellle -.- :Eévt]T (A.15)

En examinant la structure de C!, on se rend compte [TSC98] que C! est composée de
colonnes qui sont des multiples du méme vecteur (x' —%!). Cette matrice a donc un rang
de 1. Une seule des valeurs propres (A\¢,)! est alors non nulle et vaut (A%,)! = |x! — %

Al|2_
On en conclut que:

L E —N,
PX—-X)<]] (1+|xl—§cl|27w) (A.16)
=1

Notons dl({Nt)(X,f() la distance de Hamming entre les séquences X et X de L

symboles définis sur un alphabet a N; dimensions. Autrement dit, dl({Nt)(X,X) est le
nombre de durées symboles sur lesquelles ces deux mots de codes différent, i.e. telles que
|x! — %!| # 0. On a finalement :

—N,
L B —N, dJ(X,X)
PX - X)< b gh? z A.17
(X=X < | T -x o (A.17)
xl;)”cl
(N:)*2

Définissons alors la distance produit dp comme étant le produit des distances eu-
clidiennes entre les symboles temps-espace a N; dimensions de deux séquences de longueur
L lorsque ces symboles sont différents. La distance produit s’écrit donc:

a7 (X X) = H (Zm t|2> (A.18)

l:
xt£%!
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L’équation (A.17) se réduit donc a l'inégalité suivante pour de faibles valeurs du facteur
N;. dgNt)(X,X) et de fortes valeurs de RSB:

_ N, d (X X)
~—_—

(N¢) R ; -

~ (Nt)2 ~ 1/ dH (X,X) E’:L‘ gain de diversité
— <

PX -+ X) < (dP (X,X)) I

(A.19)

~~

gain de codage






Annexe B

Codes temps-espace : matrices
génératrices pour les codes OSTBCM

B.1

Matrice génératrice proposée pour N; = 2 et constella-
tions complexes, matrice de canal équivalent et matrice
d’égalisation

T
grc — |: S1 +]82 —892 +]81 —83 —|—](34) —84 +](—S3)
2 83+ 784 —S4+ 783 s1+7(—s2)  so4(s1)
* * T
— 1 Jr1 —%y —JTy
N [ T2 gws @ g ] (B.1)
T1 h1 ho
T2 — ]h1 ]hg 1 (B 2)
r3 hy —hi T2 :
T —Jhy I
h¥ —qh¥ h h
H _ 1 J 2 Jhe
H Wy ki —hi —ghn ] (B.3)



324 Codes temps-espace : matrices génératrices pour les codes OSTBCM

B.2 Matrice génératrice proposée pour N; = 3, matrice de
canal équivalent et matrice d’égalisation

Gx’=|s3 + 754 sa + g(—s3)

—s5 + J(—ss) —se¢ + 185

s7 4+ g(—ss) —sg + js7

—s1 + Js2 —Ss2 + 81

[ T T i h1 h2

T Jh1  —ghs

T3 hy —hy

Ty | _ Jhy by

Ts h3 0

Te jh3 0

Ty 0 —h3

Lrg 1 L 0 gh3

By —ghi  hs —gh

N I R R
h3 Jh3 0

0 0 h3 7h

+ g(=s1) —sa + 783
s1 + 782 —S2 + 781
st + )88 sg + g(—s7)
—s7 + Jsg —sg + g(—s7)

s5 + g(—s6) se + 85 (B.4)
—s3 + Js4 —s4 + g(—s3)

hs 07
—_]hg 0

0 h3 I

0 —ghs T
Ch s (B.5)
Jhs  gho T4

5 —h
—Jhy  gh7 |

by —ghk 00

. " B.6
—hl —jh} hy Jhgy ( )
—h3  —hy —hy —ihy
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B.3 Matrice génératrice proposée pour N; = 3, matrice de
canal équivalent et matrice d’égalisation

[ s1+7s2 831784 85+7S6 871788
—S52+751 saty(—s3)  sety(—s5) —sstist
—83+(—54) s1+(s2) s7+3(ss) —85+(—56)
gr = —84+783 —S2+)81 sgti(—s7)  se+i(—ss)
—s5+)(—s6) —s7+(—ss) S1+782 S3+754
—86+7S5 —sgt+73s7 —S2+Js1 —S4+783
—s7+788 s5+3(—s6) —s3+7s4 s1+7(—s2)
| —sg+3(—s7)  se+)ss —84+3(—83) sot+jgs1
i il i) I3 X4 ]
T —ITy —)Tg 124
—Z2 Z1 T4 —Z3
— Jx2 JT1 —JZy —JT3 (B7)
—3 —ZT4 1 T2
Jxr3 JT4 Jx1 Jx2
— 3 — 3 )
| —J7} JTZ )T Jz] |
[ ™ 1 [ h1 h2 h3 h4 T
9 Jhi —gha —jhs  gha4
T3 h2 _hl —h4 h3 I
Ty | Jhy  ghy —gha —jhs3 T
rs | hs hy —h1  —ho z3 (B-8)
T6 Jhs  gha  gh1 ghe T4
7 hy  —h3 2 —hi
L rg 1 L —ohi  gh3 —3h5  gh7

hi —ghi  hy —ghy  hy —ghy by ghy
hy  ghy —hi —jhi  hy —jhy —hy —jhs
hy  ghy —hi  ghy —hi —jhi  hy  jhy
hi —shi  hy  ghy —hs —ghy —hy —jhy

(B.9)






Annexe C

Rappel sur le calcul des
performances des modulations
codées en treillis en SISO

Nous allons dans cette partie nous intéresser & 1’évaluation des performances des MCT
en fonction du canal de propagation, i.e. sur le canal gaussien et sur le canal de Rayleigh.

C.1 Performances sur un canal gaussien

L’évaluation des performances passe par le calcul de la probabilité que le décodeur
4 maximum de vraisemblance décode une séquence différente de celle qui a été émise.
Cette probabilité est appelée probabilité d’événement d’erreur P,(%). Les erreurs les plus
probables faites par le décodeur optimal surviennent entre les séquences émises, X, et
celles décodées, X, les plus proches en termes de distance euclidienne. On introduit alors
la notion de distance libre dj, d’une MCT, qui représente par définition la distance
euclidienne minimale entre deux séquences quelconques et distinctes de signaux pouvant
étre émis. Elle s’exprime sous la forme:

L
df, = d,;;‘?min = minZ |zt — &2 (C.1)
x;lréic

ol x et X appartiennent & ’ensemble des séquences possibles de longueur L.

Le calcul de cette probabilité P.(Z) peut se faire en sachant que toute séquence se
trouvant a une distance dy > d; ne sera pas correctement décodée par le récepteur. Soit
P, la probabilité de décoder une séquence a la distance di de la séquence de référence,
et soit Nj le nombre de séquences voisines situées a une distance dj de la séquence de
référence. En supposant que les séquences sont indépendantes les unes des autres, on peut
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alors sommer les probabilités d’indice k et donc majorer P.(£) par:

P.(&) Z NP = Z Nk(lerfc f0n> (C.2)

dk diin dp=djp

ot 02 est la variance de chaque composante des échantillons de bruit. L’inégalité (C.2)
suppose que le code vérifie la propriété de distance uniforme, i.e. que ’ensemble des mots
de codes sont uniformément espacés les uns des autres, ce qui permet de considérer une
séquence de référence quelconque.

A fort RSB, l'inégalité (C.2) peut alors s’écrire [Hel92]:

P.(3) ~ Ndhb erfc (ﬁ‘;ﬂ) (C.3)

C.2 Performances sur un canal & évanouissements

Réécrivons tout d’abord la probabilité d’erreur comme la somme des probabilités d’er-
reur par paire P(x — X) pour toutes les longueurs possibles de séquences émises :

2) <Y NP (C.4)
L

avec Np, le nombre moyen de couples de chemins de longueur L qui conduisent & une
probabilité P(x — %) donnée notée Pr,.

Afin d’évaluer P,.(%), cherchons tout d’abord a calculer la probabilité d’erreur par
paire pour deux séquences x et X de longueur L donnée.

Il est montré dans [CA01]| qu’en prenant les hypothéses que le récepteur & maximum
de vraisemblance ait une estimation parfaite de la réponse du canal & chaque instant [, et
que les atténuations affectées & chacune des composantes 2! d’une séquence suivent une
distribution de Rayleigh et interviennent de fagon indépendante, alors la probabilité de
décoder une séquence erronée X sachant que la séquence x a été émise est bornée par:

N 1 - . . RSB
P(x — x|h) < 2 eXP (—dE(x,x)T) (C.5)

avec d2 X, X 1 la distance euclidienne entre les séquences x et X recues non-bruitées qui
3 YR
vaut :

d2(x,%) ZW it (C.6)

1. On distingue la distance euclidienne entre les séquences x et X a I’entrée du récepteur, notée d2 (x,%),
qui est indépendante du bruit, de celle qui est calculée entre le signal regu bruité et I’ensemble des signaux
émis possibles non-bruités regénérés par le récepteurqui est notée dg(x,%).
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En calculant l'espérance de P(x — %x|h) conformément & la distribution de Rayleigh
donnée a I’équation (1.38), on obtient [CA01]:

L
. 1
P(x—)x)ﬁH(l_i_%'xl_i‘lP) (C.7)

t=1

Le terme a l'intérieur du produit est couramment appelé borne de Chernoff entre les
séquences x et X [SC89|. Notons dy (x,%) la distance de Hamming entre les séquences
de symboles x et X, i.e. le nombre de durées symbole pendant lesquelles |z! — | # 0 (voir
figure C.1). On a alors:

-1

@) —du (x,X)

Px %)< | [] la* 42 ( : (C.8)

On définit alors la distance produit d?(x,%) comme le produit du carré des distances
euclidiennes entre les symboles différents de deux séquences, soit (voir figure C.1):

L
(%) = [] I=' =2 (C.9)

1
l

(1

=
zt#

La probabilité d’erreur par paire s’écrit finalement comme suit:

RSB) —dpy (x,%)
4

P(x — %) < (d3(x%)) " ( (C.10)

Fic. C.1 — Illustration du facteur de diversité et de la distance produit






Annexe D

Codes temps-espace : polynémes
générateurs pour les STTCM

Codes de Tarokh:

x1 X2 x3

4 états Antenne 1 1 2 0
Antenne 2 4 10 0
8 états Antenne 1 4 11 0
Antenne 2 20 41 0 (D.1)
16 états Antenne 1 4 11 0 )
Antenne 2| 20 46 0
32 états Antenne 1| 20 45 10
Antenne 2| 120 241 10
Codes de Baro :
gxl gx2 gx3
4 états Antenne 1 2 10
Antenne 2 1 14
8 états Antenne 1 4 51 (D.2)

Antenne 2| 20 41
16 états Antenne 1| 40 31
Antenne 2 10 46

O Ol oo
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Codes de Blum:

Codes de Chen:

Codes de Vucetic:

g><1 g><2 g><3
4 états  Antenne 1 1 6 0
Antenne 2 2 11 0
8 états Antenne 1 4 11 0
/ Antenne 2| 10 23 0 (D.3)
16 états Antenne 1| 14 22 0
Antenne 2| 10 65 0
32 états Antenne 1| 10 45 20
Antenne 2| 24 113 0
gxl gx2 g><3
4 états Antenne 1 1 12 0
Antenne 2 0 5 10
8 états Antennel| 10 64 O
/ Antenne 2 4 32 0 (D.4)
16 états Antenne 1| 24 52 1
Antenne 2 0 31 4
32 états Antenne 1| 44 232 0
Antenne 2 0 344 30
g><1 g><2 g><3
4 états Antenne 1 0 11 4
Antenne 2 5 12 0
8 états Antenne 1| 14 41 0
’ Antenne 2 0 70 4 (D.5)
16 états Antenne 1| 10 41 0
Antenne 2 4 33 0
32 états Antenne 1| 40 216 O
Antenne 2 4 360 10




Acronymes & abréviations

AWGN Additive White Gaussian Noise

BBAG Bruit Blanc Additif Gaussien

BLAST Bell labs L Ayered Space-Time

BRAN Broadband Radio Access Networks

BS Base Station

CBS Conversion Binaire & Symbole

CCDF Complementary Cumulative Distribution Function
CDF Cumulative Distribution Function

CDMA Code Division Multiple Access

CLPOD Complex Linear Processing Orthogonal Design
COD Complex Orthogonal Design

Csl Channel State Information

DOA Direction Of Arrival

DS-CDMA Direct Sequence Code Division Multiple Access
DSP Densité Spectrale de Puissance

EGC Equal Gain Combining

EQM Erreur Quadratique Minimale

EVD Eigenvalue Decomposition

FFT/IFFT Fast Fourier Transform, Inverse Fast Fourier transform
FIR Finite Impulse Response

GCOD Generalized Complex Orthogonal Design
GMMSE Global Minimum Mean Square Error

GROD Generalized Real Orthogonal Design

IAM Interférence d’Accés Multiple

IC Interference Cancellation

ICI Inter-Carrier Interference

i.e. Id est

IES Interférence Entre Symboles

1.9.d. Indépendant et identiquement distribué

ISI Inter Symbol Interference

LDCM Linear Dispersion Coded Modulation

LMS Least Mean Square

LOS Line-Of-Sight

MAI Multiple Access Interference

MATRICE Multicarrier cDMA TRansmission techniques for Integrated



334 Acronymes & abréviations

MC-CDMA
MC-DS-CDMA
MCT

MDP
MDP2, MDP4
METRA
MIMO
MISO

ML

MMSE
MRC

MS
MT-CDMA
MV

NLOS
NOCSI
OFDM
OSTBCM
PAS

PEP

PIC

QAM
QPSK
RLPOD
ROD

RSB

s/p

SIC

SIMO

SISO
SS-MC-MA
STBCM
STTCM
ST-WSSUS
SVD

TCM

TEB

TES

TET

TF, TFD
UMTS
USTM
W-H
WSSUS

7ZF

broadband CEllular systems

Multi-Carrier Code Division Multiple Access
Multi-Carrier Direct Sequence Code Division Multiple Access
Modulation Codée en Treillis

Modulation de Phase

Modulation de Phase a 2 ou 4 états

Multi Element Transmit Reveive Antennas
Multiple-Input Multiple-Output

Multiple-Input Single-Output

Maximum Likelihood

Minimum Mean Square Error

Maximum Ratio Combining

Mobile Station

Multi-Tone Code Division Multiple Access
Maximum de Vraisemblance

Non Line-Of-Sight

No Channel State Information

Orthogonal Frequency Division Multiplex
Orthogonal Space-Time Block Coded Modulation
Power Azimuth Spectrum

Probabilité d’Erreur par Paire

Parallel Interference Cancellation

Quadrature Amplitude Modulation

Quadrature Phase Shift Keying

Real Linear Processing Orthogonal Design

Real Orthogonal Design

Rapport Signal & Bruit

Série/Parallele

Successive Interference Cancellation
Single-Input Multiple-Output

Single-Input Single-Output

Spread Spectrum Multi-Carrier Mutliple Access
Space-Time Block Coded Modulation
Space-Time Trellis Coded Modulation
Spatio-Temporal Wide Sense Stationnary Uncorrelated Scattering
Singular Value Decomposition

Trellis Coded Modulation

Taux d’Erreur Binaire

Taux d’Erreur Symbole

Taux d’Erreur Trame

Transformée de Fourier, Transformée de Fourier Discréte
Universal Mobile Telecommunication System
Unitary Space-Time Modulation
Walsh-Hadamard

Wide Sense Stationnary Uncorrelated Scattering
Zero Forcing



Notations mathématiques

Seules les principales notations employées dans le document sont ici regroupées. En
ce qui concerne les indices, certains ont pu étre réemployés de maniére ponctuelle pour
d’autres représentations.

NOMENCLATURE

T scalaire

X vecteur

X matrice

X matrice constituée de vecteurs ou de matrices

I, matrice identité de taille L x L

Dy, matrice diagonale de taille L x L dont Dy est le [*™¢ &lément

0 matrice ou vecteur composés de 0

o(t) distribution de Dirac (notée de fagon abusive comme une fonction )

i symbole de Kronecker d;; =1sii=j

OPERATEURS MATHEMATIQUES

)T transposé

()" complexe conjugué

()H Hermitien (vecteur ou matrice complexe transposé conjugué)

® produit de Kronecker

O] produit de Schur-Hadamard (opération de multiplication élément par
élément appliquée ici sur des blocs)

<,> produit scalaire

|- module

Il |2 norme euclidienne

|- ||7 norme de Frobenius d’une matrice

dp (d2) distance euclidienne (au carrée) entre des mots de codes émis

d 5 distance euclidienne au carrée entre des mots de codes recus non bruités

d](;Nt)g distance euclidienne & N; dimensions entre les mots de codes émis

dy distance de Hamming

dl(th) distance de Hamming & N; dimensions

g, distance libre au carré ou distance euclidienne minimale

d 1% distance produit

d](JNt)g distance produit & IV; dimensions au carrée

d? distance minimale (euclidienne, Hamming, Produit ... )
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det(-)
diag(-)

rg(-), ra
tr(")
vec{X}
~0,~0
N

[

()+

déterminant — det (+) : produit des valeurs propres positives non nulles
- diag(X) : éléments de la diagonale de la matrice X, diag(x): matrice
diagonale construite & partir des éléments du vecteur x

rang d’une matrice, rang de la matrice A

trace d'une matrice

vectorisation d’une matrice (empilement des colonnes)

matrice définie positive et définie semi-positive

partie entiére inférieure

partie entiére supérieure

= max(-,0)

Re(-) partie réelle

Im(-) partie imaginaire

J 7=v-1

ANALYSE

N ensemble des naturels

Nt ensemble des entiers naturels strictement positifs (0 exclu)

Z anneau des entiers relatifs

Q corps des nombres rationnels

R corps des nombres réels

C corps des nombres complexes

PROBABILITE

P(-) probabilité discréte

p(+) densité de probabilité

P(-|4) probabilité conditionnelle

E,[] espérance mathématique par rapport a la variable aléatoire x

E[z"] =z™ moment d’ordre n de la variable aléatoire x

H(") entropie

I(-) information mutuelle

N(p,0) distribution gaussienne de moyenne u et de variance o2

CN(u,0) distribution gaussienne complexe & symétrie circulaire

o2 variance du signal aléatoire x

I'x matrice de covariance du vecteur x ou matrice de corrélation si celui-ci
est centré

Ozz! coefficient de corrélation entre les variables = et z’

DIMENSIONS

A alphabet de modulation

(Af)e bande de cohérence

(A7), distance de cohérence

(At), temps de cohérence

n efficacité spectrale

Ey énergie par bit d’information

Fy facteur de diversité des MCT

Fy facteur (ordre) de diversité fréquentielle

f
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Fy, facteur de diversité spatiale

Fy, facteur de diversité temporelle

Yr.k rapport signal & bruit par sous-porteuse k et par antenne de réception
T

L longueur de la trame émise et retard de décodage en réception (ou
nombre de trajets)

L. longueur des codes d’étalement

nombre d’états de la constellation

nombre d’antennes & I’émission ou en réception (systéme symétrique)
nombre de bits d’information

nombre de symboles binaires en sortie du codeur

nombre de modes propres

nombre de sous-porteuses

nombre d’antennes & la transmission

nombre d’antennes & la réception

nombre d’utilisateurs actifs

nombre de symboles d’information & ’entrée du codeur temps-espace
nombre de blocs mémoire du codeur en treillis

nombre de registres du codeur en treillis (profondeur de la mémoire)

EEEEEE T

P puissance totale émise

R, rendement du codeur

R, débit symbole ou taux de modulation
T durée d’un chip

Tha durée de 'intervalle de garde A

T durée d’un symbole OFDM

Ty durée d’un symbole z

INDICES

1 indice d’un utilisateur ¢ quelconque

J indice de l'utilisateur j désiré

k indice de la k'®™¢ sous-porteuse

l indice temporel

m indice mode propre

n indice de symbole d’information

t indice de la #*™® antenne de transmission
T indice de la ™€ antenne de réception

SYMBOLES DE LA CHAINE DE COMMUNICATION

Tx transmetteur

Rx récepteur

{z,x,X,X} signal & transmettre (scalaire, vecteur, matrice, matrice composée de
matrices ou de vecteurs)

{c,c,C,C} chip, code d’étalement de Walsh-Hadamard (w-H), matrice d’Hada-

mard, matrice diagonale composée de matrices W-H
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{h,h,H/H}

{rr,R}
{n,n N}

{9.8,G.G}
{yy, Y. D}
{(&.%,X,2}
A

A

T

M
M M?

N

coefficient complexe du canal (SISO), vecteur canal MISO ou SIMO, ma-
trice canal MIMO (ou SISO et multiporteuse), matrice composée de ma-
trices

signal bruité recu sur une antenne, sur N, antennes, sur N, antennes
pendant L durées symboles

bruit additif sur une antenne, sur NV, antennes, sur N, antennes pendant
L durées symboles

coefficients d’égalisation respectivement par rapport & {h,h,H,H}
signal obtenu apres égalisation

signal détecté respectivement par rapport a {z,x,X,X}

mi®™€ valeur propre («eigenvalue») de 'y = HHY

mi®™€ valeur singuliére («singular value») de H

terme d’interférence entre symbole

termes d’interférences d’accés multiple en SISO

termes d’interférences d’accés multiple dus respectivement aux symboles
z1 et x9 lorsque le code d’Alamouti est utilisé

terme de bruit
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Résumé

Dans la recherche de modulations adaptées a la voie descendante des réseaux cellu-
laires 4G, i.e. permettant le transfert de données & haut débit tout en garantissant une
grande mobilité aux utilisateurs, les systémes MC-CDMA s’affirment aujourd’hui comme
des solutions & fort potentiel. Ces techniques reposent sur la combinaison des modulations
& porteuses multiples et I’étalement de spectre qui permet ’accés multiple par répartition
de code. En paralléle, les systémes MIMO constituent une nouvelle voie trés prometteuse
améliorant notablement 1’efficacité spectrale des systémes hertziens via la dimension spa-
tiale. Cette thése porte sur l'optimisation de systémes MIMO/MC-CDMA par 1’étude des
codes temps-espace en blocs (STBC) ou en treillis (STTC).

Aprés un état de 'art relativement exhaustif des systémes MIMO en général et des
codes temps-espace en particulier, nous proposons de nouveaux codes STBC orthogonaux,
puis une représentation des STTC basée sur une représentation polynémiale permettant la
comparaison des codes STTC existants. La combinaison STBC/MC-CDMA étudiée ensuite
améliore sensiblement les performances d’un systéme MC-CDMA SISO tout en autorisant
un décodage relativement simple. Leur optimisation repose sur des techniques de détec-
tion mono-utilisateurs ou multi-utilisateurs. Leurs performances sont évaluées dans des
configurations MISO ou MIMO, aussi bien sur des canaux théoriques que sur des canaux
réalistes. Enfin, la combinaison STTC/MC-CDMA est étudiée.

Mots clés: systémes MIMO, codes temps-espace (STTC, STBC), MC-CDMA, OFDM,
techniques de détection mono,/multi-utilisateurs

Abstract

The 4** Generation mobile radio systems require the research of new modulation
schemes to reply to increasing needs in terms of data rates and mobility. The MC-CDMA
scheme has recently emerged as one of the most promising candidates for future networks
physical layer. This modulation combines orthogonal frequency division multiplex modu-
lation (OFDM) with spread spectrum technique which allows the code division multiple
access. On the other hand, MIMO systems inherit space diversity to mitigate fading effects
and improve dramatically the spectrum efficiency. This thesis deals with the optimisation
of MIMO/MC-CDMA systems through the use of space-time block coding (STBC) or trellis
coding (STTC).

We propose new orthogonal STBC and a new representation of STTC based on a po-
lynomial notation. The studied STBC/MC-CDMA systems improve the performance of a
MC-CDMA SISO system with a low complex decoding. Their optimisation is based on single-
user and multiple-user detection schemes. Their performance are evaluated on theoretical
and realistic channels. Finally, the STTC/MC-CDMA combination is studied.

Keywords: Multiple-Input Multiple-Output systems, space-time coding (STTC,
STBC), MC-CDMA, OFDM, single-user/multi-user detection schemes



