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Résumé

Ces travaux de recherche adressent le probléme de la conception de systémes de communication
capables d’offrir fiabilité et hautes efficacités spectrales avec un lien de retour partiel. De plus
hauts débits peuvent étre offerts par I'utilisation d’une connaissance & ’émission ; cependant seule
la fiabilité de cette remontée d’information garantit réellement d’atteindre les débits théoriques
promis. Robustesse et performance sont renforcées par des techniques multi-antennes, au travers
d’un multiplexage spatial des données, d’une diversité accrue et d’un traitement de 'interférence.
Cette thése s’intéresse ainsi plus particuliérement aux incertitudes impactant le lien de retour;
parmi elles, sont étudiés la quantification de I'information ou la modélisation d’une voie de retour
bruitée. Plusieurs degrés de précision de l'information disponible & I’émetteur sont considérés,
permettant d’ajuster un ou plusieurs paramétres aux conditions radio. Avec ces différents degrés
de CSIT imparfait, on a ainsi proposé de nouveaux schémas de communications visant a réduire

I'incertitude du CSIT et une caractérisation des limites d’une transmission fiable.

On considére plus précisement les techniques offrant un gain de multiplexage maximum avec
adaptation de rendements. Avec une voie de retour partielle, on distingue par exemple dans la
litérature le schéma PARC (Per Antenna Rate Control) capable d’atteindre la capacité en boucle
ouverte. Cependant les codes pratiques, résultant de schémas de codage et modulation (MCS), sont
présents en nombre limité. Une perte d’efficacité spectrale est alors observée. Pour pallier cet écart
avec les limites théoriques, deux schémas d’émission-réception sont proposés. Les performances
montrent que de tels schémas sont capables de réduire substantiellement le bruit de quantification
en atteignant un débit proche des limites théoriques.

La capacité des codes espace-temps, tels que les modulations espace-temps & bits entrelacés
(STBICM), a atteindre la capacité en boucle ouverte améne & combiner le concept du controle
de rendement par antenne au codage espace-temps. Le nouveau schéma obtenu tire ainsi parti
des différentes facons de partitionner les antennes d’émission pour modifier la répartition de la
capacité-somme et ainsi lutter contre le bruit de quantification induit par les MCS. De facon
complémentaire, le caractére non adaptatif du schéma introduit permet une réduction significative
du feedback tout en fournissant des performances similaires.

Un autre avantage de 'adaptation de lien réside dans la possibilité de précoder I’émission afin
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d’éviter une partie des interférences. Un deuxiéme schéma propose ainsi de scinder la matrice
de covariance du signal transmis en blocs et bénéficie alors d’une réduction de la quantité de
CSIT nécessaire. Retenant un codage scalaire indépendant par antenne, le nouveau concept de
waterfilling partiel permet un processus de détection en deux étapes. Cette segmentation permet
une plus faible complexité lors de ’allocation de ressources et lors de la réception par rapport au
MMSE-SIC traditionnel.

Dans la premiére partie de la thése, les schémas de communications considérés sont a entrées
discrétes; la seconde partie s’intéresse davantage & ceux utilisant des entrées Gaussiennes et en
conséquence a la capacité de Shannon, le calcul de I'information mutuelle étant une métrique de
référence pour le choix des rendements discrets. L’objectif est alors de concevoir des systémes
permettant de garantir une certaine robustesse. I’analyse conduite par la suite inclut donc les
différentes incertitudes du CSI dans la modélisation de la communication afin d’en caractériser les
limites théoriques.

Dans un contexte multi-utilisateurs, ’optimisation conjointe émission-réception est importante
afin de coordonner les différents signaux émis limitant ainsi l'interférence. La corrélation spatiale
liée aux incertitudes du CSI rend le probléme d’optimisation non convexe pour lequel différentes so-
lutions sont proposées. Dans un premier cas, un récepteur simple et linéaire est envisagé, définissant
ses performances sur la somme des erreurs quadratiques moyennes. Un deuxiéme cas, ot plusieurs
précisions du CSI sont étudiées, utilise en réception une annulation successive de 'interférence dont
Pobjectif est de maximiser la capacité-somme. L’impact des différentes sources d’incertitudes est
alors comparé.

Le lien direct est classiquement modélisé par un canal bruité (& bruit additif Gaussien, a éva-
nouissements...) ou la probabilité d’erreur de transmission est par conséquent non nulle. Bien que
souvent le canal de retour soit considéré comme sans erreur, il apparait clairement qu’une mo-
délisation plus réaliste se doit d’inclure les événements d’erreurs. On introduit dans ces travaux
un modéle de feedback non fiable ou les effacements du canal sont définis par une probabilité dé-
pendante, entre autres, des réalisations du canal et du schéma de codage choisi. De plus, on fait
I’hypothése d’un feedback multi-niveaux raffinant l'information par phases successives. Le prin-
cipal avantage est d’utiliser le CSI & ’émission au fur et & mesure de sa réception. L’intérét du

raffinement s’avére d’autant plus grand que la probabilité de succés du lien de retour est faible.



Abstract

This research work addresses the conception of wireless communication systems with a limited
feedback link capable of offering reliability and high spectral efficiency. Higher data rates can be
achieved with the use of channel knowledge at the transmitter ; however in order to guarantee the
theoretical rates that are promised the feedback information needs to be accurate. Robustness and
performance are confirmed by multi-antenna techniques through a spatial multiplexing of data
streams, an increased diversity order and a treatment of interferences. This thesis particularly fo-
cuses on uncertainties impacting the feedback link ; among them are studied the quantization of
information or the non-error free feedback channel. At the transmitter, several levels of accuracy
are considered allowing to adjust one or several parameters to the channel conditions. For dif-
ferent levels of imperfect CSIT, we have proposed new transceivers aiming at reducing the CSIT

uncertainty as well as a characterization of reliable transmission.

Our interest lies in spatial multiplexing systems with rate adaptation. Such systems include
the Per Antenna Rate Control (PARC) scheme able to achieve the open-loop capacity, thanks
to a low-rate feedback channel. However practical codes at disposal, resulting from Modulation
and Coding Schemes (MCS), are in limited number. A loss of spectral efficiency can therefore
be observed. To compensate for this gap of performances with theoretical limits, two transceivers
schemes are proposed. Simulation results show that these schemes are able to significantly reduce
the quantization noise, introduced with practical codes, by reaching a spectral efficiency close to
the limits.

The ability of space-time codes, such as Space-Time Bit Interleaved Coded Modulation (ST-
BICM), to attain the open-loop capacity leads to combine the concept of rate adaptation with
space-time coding. The resulting new transmission scheme can benefit from the different way of
partitioning the transmit antennas into groups to modify the sum-capacity distribution. As a
consequence, the proposed scheme increases the sum discrete-rate and thus reduces the quantiza-
tion noise induced by the set of MCS. Alternatively, the proposed non-adaptive mode enables to
significantly reduce the number of feedback bits while providing similar performances.

Another advantage to link adaptation lies in the ability to precode the input signals before

transmission ; precoding may avoid part of the interferences occurring on the wireless channel. A
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second transceiver proposes to divide the covariance matrix into blocks so as to allow a CSIT
reduction. Relying on scalar coding (independent per layer) this new concept of partial waterfilling
permits a two-stage detection process. This split also offers a lower complexity during the resource

allocation and a reduced receiver complexity compared to a traditional MMSE-SIC per layer.

While the first part of the thesis deals with discrete inputs, the second part focuses on Gaus-
sian inputs and consequently on the Shannon capacity ; the mutual information being a reference
metric to choose the discrete MCS. The objective is therefore to design wireless systems guaran-
teeing robustness. As a result, the study conducted in the following includes several types of CSI
uncertainty when modelling the communication. The aim is to characterize the theoretical limits
of communication.

In a multiuser scenario, the join transceiver optimization is important in order to coordinate the
transmit signals so as to limit the interferences. The combination of CSI uncertainty and spatial
correlation yields a non-convex optimization problem. Different sub-optimal solutions are thus
proposed. Considering a linear MMSE receiver, the first optimization is based on the minimization
of the sum-mean square error. Then focusing on non-linear receiver with successive interference
cancellation, the second optimization aims at maximizing the sum-capacity, for several levels of
CSI accuracy. As a result, the different impact of CSI uncertainties can be compared.

Traditionally the forward link is modelled with a noisy channel (including fading, additive
white Gaussian noise, ...) resulting in a non-zero error probability of transmission. Although it is
often assumed that the feedback channel is error-free, a more realistic model should clearly include
such noise effects. In this thesis we introduce a noisy feedback model where the erasure channel
probability depends on the channel realizations and on the coding schemes. Moreover we consider
a multi-stage feedback allowing the transmitter to refine its channel knowledge with the reception
of additional feedback bits. The refinement of information turns out to be more interesting when

the probability of successful decoding of the feedback link is small.
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Liste des abréviations

La signification d’un acronyme est rappelée lors de sa premiére occurence. Par ailleurs, puisqu’on

utilisera toujours I’abréviation anglaise dans le corps du mansucrit, une traduction francaise en est

fournie.
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CDI
CQl
CSI
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D-BLAST
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Additive White Gaussian Noise
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Channel Distribution Information
Channel Quality Indicator

Channel State Information

Channel State Information at Receiver

Channel State Information at Transmit-

ter
Diagonal Bell Laboratories Layered
Space-Time

Degree of Freedom

Dirty Paper Coding

Digital Subscriber Line

Frequency Division Duplex
High-Speed Downlink Packet Access

independent and identically distributed
Inter-Symbol Interference
Karush-Kuhn-Tucker optimality condi-
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xvil

Modulation et codage adaptatif
Bruit additif blanc Gaussien
Canal de diffusion

Taux d’erreurs binaires
Information probabiliste du canal
Indicateur de la qualité du canal
Information du canal

Information du canal au récepteur

Information du canal a I’émetteur

Schéma espace-temps en couche diago-
nale

Degré de liberté

Codage avec information adjacente
Ligne d’abonné numérique

Multiplexage avec duplex fréquentiel
Lien descendant & haut débit en mode
paquet

Indépendent et identiquement distribué
Interférence entre symboles

Karush-
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Kuhn-Tucker

d’optimalité de
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STBICM  Space-Time Bit Interleaved Coded Mo- Modulation espace-temps codée & bits
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SU Single-User Mono-utilisateur
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Notations

Dans ce paragraphe sont regroupées les principales notations employées dans le document. Les
lettres en gras majuscules ou minuscules indiquent respectivement les matrices ou les vecteurs co-
lonnes. Les lettres calligraphiques sont employées pour désigner des ensembles. Les autres notations

sont listées ci-aprés.

C,R L’ensemble des nombres complexes et réels, respectivement.

|| La valeur absolue d’un scalaire.

[2] La partie entiére par excés, c.-a-d. le plus petit entier n tel que n > x.
|z | La partie entiére par défaut, c.-a-d. le plus grand entier n tel que n < z.
| X La cardinalité d’un ensemble X, c.-a-d. le nombre d’éléments contenus

dans ’ensemble X.

A Un sous-ensemble (groupe) d’indices

T(K) La partition d’'un ensemble fini d’entiers en K groupes distincts
(Ao Ax).

o Le K-uplet dont le kiéme élément o(k) désigne le groupe a décoder a

la kiéme couche, par exemple I'ordre naturel croissant des indices est

c=(1,...,K).
X L’ensemble ordonné des K éléments X1,..., Xk.
X, L’ensemble ordonné des ¢t < K premiers éléments X, ..., X;.
E{-} L’opérateur de ’espérance mathématique.
CN(x,X) La distribution complexe Gaussiennes & symétrie circulaire de moyenne

x et de matrice de covariance X.
L’opérateur complexe conjugué.

L’opérateur transposé.

It L’opérateur complexe de transposé conjugué (Hermitien).
)t L’opérateur inverse.

||| La norme Euclidienne (¢2) d’un vecteur x.

X Posons X une matrice.

x! La ¢iéme ligne de la matrice X.

X; La jiéme colonne de la matrice X.

x;j or [X];; L’entrée (4,7) de la matrice X.

I La matrice identité.

b4 Posons x un vecteur.

XA Un sous-vecteur de x contenant |A| éléments. Avec A le sous-ensemble
d’indices d1,02,...,da|, on obtient XA = [X5,,Xs,, - - - ,x,;w]T

Ea Soit Ea une matrice telle que xao = Eax.
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Nomenclature

Xa

> ou O
tr(X)
det(X)

rank(X)

diag(X)

vec(X)

[1X |

exp(+)
logs(+)

La sous-matrice Xa telle que XA = XEA.

Les matrices de covariance du vecteur x.

La trace de la matrice X, c.-a-d. la somme des éléments diagonaux.

Le déterminant de la matrice X, c.-a-d. le produit des valeurs propres
de X.

Le rang de la matrice X

L’opérateur diagonal pour la matrice X. diag{z1,1,%22,...,Znn} est la
matrice diagonale dont les entrées sont z11,2232,..., %y, sur la diago-
nale.

La version vectorielle de la matrice X, c.-4-d. ’empilement des colonnes
de X dans un méme vecteur.

La norme de Frobenius de la matrice X

Le produit matriciel de Kronecker.

La fonction exponentielle.

La fonction logarithme en base 2.



Chapitre 1

Introduction

Motivations

Les communications numériques ont suivi un rapide développement durant la derniére décennie,
tant en nombre d’abonnés qu’en couverture. Le téléphone mobile est effectivement devenu incon-
tournable dans la vie quotidienne de la plupart des pays développés, et remplace de plus en plus
les technologies fixes dans les pays en voie de développement. Un panorama mondial des télécoms
[1] recense ainsi un taux de pénétration du mobile de 112% en Europe de 'ouest, entre 66 et 75%
en Amérique et en Europe de l’est, et proche de 30% en Chine et en Afrique. L’internet pour sa
part a un taux de pénétration de 'ordre de 70% en Amérique, au Japon et en Corée et de 'ordre
50% en Europe de 'ouest. Au regard de ces chiffres, bien que saturé, le marché mobile européen est
toujours en croissance grace aux nouveaux services de données, portés par la migration du GSM

vers la 3G.

En considérant plus attentivement les technologies sans fil, réseau cellulaire ou réseau local sans
fil (WLAN), Dexistence de plusieurs normes est rendue nécessaire pour satisfaire des besoins ou des
applications différentes. Les applications voix requiérent un débit faible (de I'ordre de 20 kbit/s)
avec un taux d’erreurs binaires autour de 10~3. En revanche pour des applications de données, les
débits exigés sont beaucoup plus importants (exprimé en Mbit/s) avec un taux d’erreurs trés faible
(~ 107%) [2]. Les notions fondamentales de fiabilité et de haute efficacité spectrale motivent donc les
travaux de recherche actuels. Une fagon promettante d’utiliser efficacement la ressource spectrale

est d’exploiter la dimension spatiale avec les systémes multi-antennes (MIMO). La technique MIMO
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en tirant parti du phénoméne d’évanouissement du canal augmente le nombre de degré de liberté du
systéme et permet ainsi un multiplexage spatial des données, une diversité accrue et un traitement

de l'interférence.

La théorie de I'information a démontré que la capacité d’un canal sans fil dans un milieu dispersif
augmente linéairement avec le nombre minimal d’antennes entre 1’émission et la réception [3].
Cette augmentation communément appelée gain de multiplexage permet ainsi d’accroitre efficacité
spectrale sans augmenter la bande passante ou la puissance émise. Par ailleurs, pour profiter de
la diversité spatiale, il est nécessaire d’utiliser un codage espace-temps [ [5], ces techniques étant
d’abord apparues dans un contexte point-a-point. En tirant ainsi avantage des signatures spatiales
différentes, la qualité de la transmission est augmentée. Cependant, afin de garantir la conception

de systémes robustes haut débit, un aspect essentiel réside dans le traitement des interférences.

Habituellement les techniques multi-utilisateurs, exploitant ’accés multiple par répartition spa-
tiale (SDMA) [6], combattent l'interférence au niveau de la station de base ou la complexité est
moins critique. L’interférence est alors soit supprimée en réception (liaison montante) grace a
un récepteur 4 annulation successive de 'interférence (SIC) soit totalement évitée en précodant
I’émission (liaison descendante) par un codage avec information adjacente (DPC) [7]. Toutefois, un
traitement peut également avoir lieu au niveau du terminal mobile, si ce dernier posséde plusieurs
antennes. Que ce soit au niveau du terminal mobile ou de la station de base, toute coordination

effectuée & ’émission doit employer une information sur I’état du canal (CSI) & ’émetteur.

Deux types de CSI sont distingués. Typiquement, le CSI obtenu en réception (CSIR) est di-
rectement établi sur une séquence d’apprentissage. En revanche, 'obtention du CSI & I’émission
(CSIT) est plus délicate. Pour un multiplexage avec duplex temporel (TDD), les liaisons montantes
et descendantes partagent la méme bande de fréquence. Le systéme utilise alors le CSIR mesuré
sur le canal réciproque puisqu’idéalement les réalisations du canal sont les mémes pour les deux
canaux (réciprocité du canal). Pour un systéme de multiplexage avec duplex fréquentiel (FDD), le

CSIT est acquis grice & une voie de retour.

La connaissance du canal est une ressource chére mais cruciale dans ’étude des communications
sans fil. Sans CSIT en effet, les schémas de transmission sont définis de fagon plus pessimiste pour
assurer une certaine fiabilité. A 'inverse, 'exploitation d’un CSIT parfait permet de fournir des
débits plus élevés mais cela reléve un peu d’une utopie du fait d’une capacité limitée du lien de
retour ou d’une réciprocité imparfaite. En effet, bien que la méme bande de fréquence soit utilisée
dans le mode TDD, les caractéristiques des chaines de transmission et de réception ne sont jamais
tout & fait identiques. L’hypothése de réciprocité est également mise & mal lorsque le délai entre
la phase de réception (et d’estimation) et de transmission est trop important ; cette contrainte est
d’autant plus vrai que les variations temporelles du canal de propagation sont importantes. Les
efforts récents des chercheurs pour étudier le cas d’'un CSIT partiel permet des applications plus

réalistes de I’allocation de ressources tout en regroupant aussi les deux cas extrémes. En paralléle



les nouveaux standards, tels que LTE ou WiMax, font appel & des schémas avec voie de retour
rendant ’étude du lien de retour partiel encore plus intéressante. L’appelation ’partielle’ peut étre

décomposée en deux notions exprimées ci-dessous :

— la précision : représente la fagon de caractériser la connaissance du canal. Cette terminologie
inclut 3 niveaux principaux classés dans ’ordre croissant, qui sont 1) I'indication sur la qualité

du canal (CQI), 2) la connaissance statistique (CDI) et 3) la connaissance parfaite (CSI);

— Yincertitude : représente les défauts du CSIT venant compromettre la précision (peu im-
porte le niveau supposé) de I'information disponible & I’émetteur. Les sources d’erreurs po-
tentielles incluent les erreurs d’estimation du canal, la quantification de 'information & re-

transmettre & I’émetteur, et la qualité du lien de retour (évanouissements, bruit, délai...).

Ce travail de recherche vise & développer des techniques de transmission pour les réseaux mobiles
de futures générations, s’appuyant sur des systémes de multiplexage spatial avec une voie de retour
limitée. Le probléme central abordé dans ces travaux porte sur 'incertitude de la connaissance
partielle & ’émetteur ou plusieurs degrés de précision sont étudiés. Sachant que le design des
systémes multi-antennes dépend beaucoup de la qualité de la connaissance, ’enjeu est alors de
proposer d’une facon unifiée ’étude des limites d’une transmission fiable et la proposition de
nouveaux schémas pratiques pour combattre cette incertitude. La complexité est aussi largement
abordée dans la définition des systémes proposés. Le paragraphe suivant présente un résumé du

travail effectué et décrit les contributions de chaque chapitre.

Résumé de la thése et contributions

Les contributions majeures de cette thése peuvent étre divisées en quatre chapitres. On verra
ainsi que ’adaptation dynamique d’un ou plusieurs degrés de liberté améliore la gestion des inter-

férences en les traitant ou en les évitant.

On rappelle d’abord dans le Chapitre 2 les éléments de base des systémes MIMO. La théorie de
Iinformation permet de caractériser les gains en efficacité spectrale attendus pour différents types
de canaux et plusieurs qualités de CSI. On décrit ensuite des architectures pratiques de codage
permettant d’atteindre les limites théoriques présentées. Enfin, quelques outils mathématiques pour

I’allocation des ressources sont présentés.

Aprés cet état de lart, le Chapitre 3 se consacre a ’étude d’une adaptation de lien discré-
tisée. La constatation d’une perte d’efficacité spectrale lors de la prise en compte des schémas
de modulation et codage (MCS) (entrées discrétes) conduit & s’intéresser a la réduction du bruit
de quantification. Le rappel des techniques de codage efficaces permettant d’atteindre la capacité

de Shannon conduit & proposer un nouveau schéma de communication généralisant le concept
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du contréle des rendements par antenne (Per Antenna Rate Control - PARC) au codage spatio-
temporel. Le schéma obtenu, appelé codage espace-temps en couche avec controle des rendements
(Layered Space-Time Codes with Rate Control - LSTC-RC), permet de réduire substantiellement
le bruit de quantification en atteignant un débit proche des limites théoriques. Les différentes
possibilités pour former les groupes d’antennes d’émission (codage espace-temps) permettent d’of-
frir un nouveau degré de liberté. Différentes stratégies d’optimisation supplémentaires, incluant
la quantification des puissances et la sélection d’antennes, peuvent étre ajoutées afin d’augmenter
Pefficacité spectrale. Lors de la définition de ces algorithmes, un effort est porté sur la réduction
de la complexité. Pour finir, une comparaison entre les deux systémes mentionés est menée aussi

bien en termes de performances que de complexité ou de charge du feedback.

Ce chapitre a fait ’objet des publications suivantes :

— P. Layec, R. Visoz, A.O. Berthet, “Layered Space-Time Codes for Discrete Sum-Rate Maxi-
mization,” ¢ paraitre dans IEEE Trans. on Commun., Mar. 2009.

— P. Layec, R. Visoz, A.O. Berthet, “Joint Transmit Antenna Selection and Rate Adaptation
for Spatial Multiplexing with Limited Feedback,” IEEE VTCFall’07, Baltimore, MD, USA,
Sept-Oct. 2007.

— P. Layec, R. Visoz, A.O. Berthet, “Achieving High Spectral Efficiency with Adaptive Layered
Space-Time Codes with Rate Control,” IEEE ICC’07, Glasgow, Scotland, UK, June 2007.

et d’'un dépot de brevet :
— R. Visoz, P. Layec, A.O. Berthet, “Procédé adaptatif d’émission et réception d’un signal dans
un systéme multi-antennaire et dispositifs d’émission et de réception, produits programme

d’ordinateur et signaux correspondants”’, déposé par France Telecom, Sept. 2006.

Les schémas évoqués ci-dessus traitent seulement 'interférence en réception grace a une annula-
tion successive de chaque signal décodé. En complément, I'interférence peut étre évitée en utilisant
un précodage spatial & ’émission. La transmission peut ainsi idéalement s’effectuer sur des canaux
paralléles ot seul impacte un bruit additif Gaussien. Une allocation optimale de la puissance sur
les différents canaux paralléles, connue sous le nom de waterfilling en anglais, peut étre associée

au pré-codage. Cette technique de remplissage est I’'objet du chapitre suivant.

Sous la contrainte d’un controle de rendement discrétisé, la littérature propose plusieurs mé-
thodes pour modifier I’allocation de puissance du waterfilling. Cependant, ces solutions nécessitent
toujours une connaissance totale du canal en émission. La diminution de la charge de la voie de
retour est alors recherchée. En conséquence, le Chapitre 4 introduit la notion de waterfilling par-
tiel ou seule une partie de Uinterférence est évitée. En fixant I'ordre de décodage, une réception
en deux étapes est introduite comprenant une phase de détection inter-groupe avec annulation
successive de 'interférence et une phase de détection intra-groupe purement linéaire. Le schéma

proposé bénéficie d’une complexité réduite lors de la phase d’allocation de ressources, accentuée par



le nouveau récepteur proposé. Par ailleurs dans la pratique, chaque élément constitutif de 'adap-
tation de lien doit étre quantifié. A la prise en compte des rendements discrets, il faut donc ajouter
des niveaux de puissances discrets ainsi qu’un dictionnaire (codebook) recensant les matrices de
précodage disponibles. Les résultats de simulations montrent qu’une quantification grossiére plaide
en faveur du schéma proposé en termes d’efficacité spectrale et de feedback. Par contre avec une
quantification plus raffinée, il vaut mieux chercher & éviter toute 'interférence dans la région de

faible SNR ou le waterfilling dépasse les performances du systéme proposé.

Ce chapitre a fait 'objet des publications suivantes :
— P. Layec, R. Visoz, A.O. Berthet, “Low complexity Partial Waterfilling Transmission for
Discrete Link Adaptation,” soumis ¢ IEEE Trans. on Commun., Jan. 2009.
— P. Layec, R. Visoz, A.O. Berthet, “Partial Waterfilling with Reduced Feedback for Sum-
Discrete Rate Maximization in SU-MIMO Systems,” IEEE PIMRC’08, Cannes, France, Sept.
2008.

et d’'un dépot de brevet :
— P. Layec, R. Visoz, A.O. Berthet, “Procédé d’émission et de réception d’un signal dans un
systéme multi-antennaire mettant en oeuvre un précodage spatial, émetteur, récepteur et

produits programme d’ordinateur correspondants”, déposé par France Telecom, Sept. 2007.

L’extension des travaux contenus dans les chapitres 3 et 4 aux systémes multi-utilisateurs est
assez immeédiate & cause de la forte analogie entre le concept de groupes (cas mono-utilisateur) et
d’utilisateurs (cas multi-utilisateurs). Comme l’attribution des MCS est basée sur le calcul de I'in-
formation mutuelle, il convient donc de caractériser les limites théoriques de la communication. La
prise en compte des erreurs du CSI, liées a ’estimation du canal & la réception et & la quantification

des informations & transmettre, permet de définir des solutions adaptées.

Le Chapitre 5 étudie 'optimisation de I’émission et de la réception pour un canal multi-
utilisateurs spatialement corrélé en émission et en réception. Le probléme est alors non-convexe et
plusieurs critéres sont envisagés. En premier lieu, la minimisation de la somme des erreurs quadra-
tiques moyennes, relative & un récepteur linéaire, est considérée. L’algorithme itératif proposé, se
basant sur les conditions de Karush-Kuhn-Tucker (KKT), montre des gains significatifs. Dans un
second temps, 'objectif est de maximiser la capacité-somme en intégrant un récepteur & annulation
d’interférences. L’algorithme proposé résoud ce probléme en exploitant la relation entre la somme
des erreurs quadratiques moyennes et la capacité-somme. Une approche exploitant les statistiques
du deuxiéme ordre est aussi présentée. Les résultats de simulation montrent qu’une coordination
en émission adaptable selon les variations du canal permet une amélioration de 'efficacité spectrale

méme en présence d’'un CSIT bruité.

Ce chapitre a fait 'objet des publications suivantes :
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— P. Layec, A.O. Berthet, P. Piantanida, R. Visoz, “Transceiver Designs under Imperfect Chan-
nel Estimation and Quantization Errors for Multi-User MIMO Systems,” soumis ¢ IEEE
Trans. on Signal Processing (correspondance), 2009.

— P. Layec, P. Piantanida, R. Visoz, A.O. Berthet, “Transceiver Design for Sum-MSE opti-
mization in MIMO-MAC with Imperfect Channel Estimation,” IEEE Asilomar Conference,
Pacifc Grove, CA, USA, Oct. 2008.

— P. Layec, P. Piantanida, R. Visoz, A.O. Berthet, “Capacity Bounds of the Fading MIMO
MAC with Imperfect CSIR,” IEEE ITW’08, Porto, Portugal, May 2008.

Toutes les techniques de transmission évoquées dans les chapitres précédents font usage d’une
voie de retour pour informer I’émetteur sur ’état du canal. Que ce soit en considérant une connais-
sance partielle ou totale, I'existence d’un feedback bas débit nécessite non seulement une quanti-
fication des informations (introduisant un bruit de distortion) mais aussi la prise en compte de la
nature du canal du feedback (par exemple, canal & évanouissements lents). Ce lien de retour est
vraisemblablement de méme nature que le lien direct. De plus, 'utilisation d’un code de longueur

finie implique une probabilité d’erreurs non nulle.

Le Chapitre 6 cherche donc & modéliser les événements d’erreurs survenant lors de la phase
d’estimation et/ou lors de la transmission d’informations sur I’état du canal a I’émetteur. Alors
qu’encore peu de littérature existe sur le sujet, ce chapitre introduit un modéle de feedback bruité
raffinant I'information par phases successives. Cette hypothése permet 'utilisation de la connais-
sance du canal & I’émission au fur et & mesure de sa réception. L’opération de quantification est
donc supposée hiérarchique. Un théoréme de codage est établi couvrant le scénario ot le récepteur
posséde une connaissance instantanée du niveau de CSIT utilisé par ’émetteur. Une application
est proposée pour un canal MIMO mono-utilisateur a évanouissements. Cette application montre
qu’avec une quantification grossiére les performances sont déja bien améliorées avec un seul niveau
de feedback. On montre également 'intérét d’un modele de feedback avec un raffinement successif,

prévalant lorsque les effacements du canal de retour sont importants.

Ce chapitre a fait 'objet des publications suivantes :
— P. Layec, P. Piantanida, A.O. Berthet, R. Visoz, “Capacity of Channels with Successive Refi-

»”

nement of Quantized Information via Noisy Links,” & soumettre ¢ IEEE Trans. on Wireless
Commun., 2009.

— P. Layec, P. Piantanida, R. Visoz, A.O. Berthet, “Capacity of Channels with Successive
Refinement of Quantized Information via Noisy Links,” IEEE SPAWC 08, Recife, Brazil,

July 2008.



Chapitre 2

Concepts de base

2.1 Introduction

La communication entre un émetteur et un récepteur subit de multiples perturbations qui sont
en grande partie dues au milieu de propagation considéré. La théorie de l'information fournit
un outil mathématique important pour caractériser les limites fondamentales d’un systéme de
transmission. Le point clé repose sur 1’étude de la capacité puisqu’elle définit le taux maximal
d’informations qui peut étre transmis sans erreur. Ce taux dépend de la largeur de la bande
passante et varie en fonction de la contrainte de puissance du signal transmis. A la vue des gains
remarquables acquis par l'utilisation de systémes a antennes multiples, une premiére approche
théorique vise ainsi & quantifier les limites d’une communication fiable. La capacité au sens de
Shannon pour des entrées Gaussiennes est exposée dans la premiére partie de ce chapitre selon la
précision du CSI disponible & ’émetteur. En effet, la forme du CSI influe significativement sur les

gains obtenus.

Pour atteindre ces limites théoriques, I’adaptation de lien est une condition indispensable pour
les canaux variant dans le temps ou ’espace. Le principe est d’adapter le rendement, la puissance
et le précodage pour ainsi s’ajuster aux conditions radio. La définition optimale de ces paramétres
de transmission a souvent recours a I'optimisation convexe. Les communications numériques tirent
avantage de cet outil mathématique pour résoudre des problémes convexes de facon optimale soit
sous forme analytique grace & la théorie de Lagrange, soit numériquement au travers d’algorithmes

efficaces. [g] traite de fagon exhaustive ce sujet autant par ses exemples que par ses applications.

7
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D’autres applications récentes en communications numériques sont exposées en [9]. Ce chapitre
présente dans une deuxiéme partie les concepts de base de 'optimisation convexe.

Enfin en complément de ’étude de la capacité, une deuxiéme approche se focalise sur les sché-
mas de codages espace-temps pratiques permettant d’atteindre les limites précédemment évoquées.
Classiquement, ces techniques sont divisées selon l'ordre de diversité ou le gain de multiplexage
atteignable. Apparues d’abord sans connaissance du canal & I’émission, des extensions ont pu étre
proposées pour supporter une adaptation de lien. Par ailleurs les systémes 3G ou de générations
ultérieures transmettent sur une large bande de fréquence. Expérimentant alors une sélectivité en
fréquence du canal, U'interférence entre symboles (IST) engendrée dégrade significativement les per-
formances. Un traitement de 'ISI peut étre effectué en réception avec les systémes mono-porteuse.
Au contraire, les systémes multi-porteuses cherchent & I’éviter en divisant le canal en plusieurs sous-
canaux paralléles non sélectifs en fréquence. La transmission sur chaque sous-porteuse ne souffre
ainsi plus d’interférences entre symboles. Dans la suite, on s’intéresse uniquement au canal non sé-
lectif en fréquence puisque les méthodes décrites dans ce manuscrit peuvent s’appliquer facilement
& un traitement par sous-porteuse OFDM. La troisiéme partie de ce chapitre décrit briévement les
techniques de codage MIMO en s’attardant plus longuement sur les architectures exploitant une

connaissance (partielle) du canal & ’émetteur.

2.2 Capacité d’un canal MIMO

Contrairement aux canaux AWGN, plusieurs définitions de la capacité existent pour les ca-
naux & évanouissements. La capacité de Shannon se définit comme le maximum de l'information
mutuelle moyennée sur les réalisations du canal. Cette capacité ergodique est atteignable avec des
schémas de transmission adaptables autorisant une adaptation de la puissance et des rendements
aux réalisations instantanées du canal. Par contre, d’autres définitions garantissent un taux attei-
gnable indépendant de la réalisation du canal (applications avec contrainte de délai). Citons par
exemple la capacité de coupure oul un débit maximum est fixé pour satisfaire une certaine qualité
de service demandée. Dans cette partie, on présente quelques résultats importants de la capacité
MIMO ergodique pour différentes hypothéses de CSIT en s’appuyant sur les travaux de [10]. On
présente d’abord le cas mono-utilisateur qui sert de base aux scénarios multi-utilisateurs.

Le canal MIMO considéré est non sélectif en fréquence entre Ny antennes d’émission et Ng

antennes de réception. Le systéme peut étre modélisé par la relation ci-dessous
y=Hx+n (2.1)

olt x € CM7 est le vecteur du signal transmis, y € CV® est le vecteur du signal recu, H € CVr* N7
est la matrice de canal et n € CV® est le bruit additif blanc Gaussien (AWGN) de moyenne nulle
et de variance o2. Le signal transmis doit satisfaire une contrainte de puissance P impliquant alors

tr(@y) = P avec O = E[xx] = diag(P1, ..., Pny.).
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2.2.1 Connaissance parfaite du canal en émission

Une transmission sur des canaux variant suffisamment lentement permet I’estimation du canal
en réception et 'acquisition du CSIT. Ce type de systéme est qualifié de systéme en boucle fermée
puisqu’un mécanisme doit apporter la connaissance du canal & ’émetteur, souvent grace a une voie
de retour. La capacité ergodique, égale & 'espérance mathématique de la capacité instantanée, est
exprimée par

C=E [ log, |T H@xHT] 2.2
H| o max  log, [In, + ! (2.2)

Pour une réalisation de H, lorsque le canal est parfaitement connu de I’émetteur et du récepteur,
Telatar [3] a montré que le canal MIMO peut étre converti en sous-canaux orthogonaux. En effet
en utilisant la décomposition en valeurs singuliéres, un jeu de transformations linéaires en émission
et en réception (les vecteurs propres de H) permet de réécrire le canal MIMO sous une forme
diagonale. L’allocation optimale de la puissance sur des canaux paralléles est alors donnée par 1’al-
gorithme de waterfilling [6]. Cette limite théorique est la meilleure qu’un systéme puisse atteindre,

bien qu’en pratique il soit difficile de satisfaire 'hypothése de CSIT parfait.

2.2.2 Aucune connaissance du canal en émission

A Tinverse, si la communication se base seulement sur la seule connaissance du CSIR, le systéme
fonctionne en boucle ouverte. Il existe alors uniquement une liaison ’aller’ sur laquelle les données

sont transmises. Le probléme d’optimisation s’écrit de la fagon suivante

— T
C=, max _ En [logz Tx, + HOH |}. (2.3)

Si la matrice de canal suit une distribution i.i.d. complexe Gaussienne & symétrie circulaire de
moyenne nulle, [I1], 3] ont montré en paralléle que 'optimum était atteint pour une distribution de
puissance isotropique, soit @, = ]\%I ~Np- Le codage espace-temps est particuliérement approprié

dans les schémas en boucle ouverte grace & leur fiabilité.

2.2.3 Connaissance partielle du canal en émission
Covariance et mean feedback

Une méthode informant partiellement ’émetteur sur I’état du canal est établie sur une connais-
sance statistique de la distribution du canal. En eflet, puisque la statistique d’ordre 2 ne varie pas
aussi rapidement que les coefficients d’évanouissements, elle peut donc étre acheminée a I’émetteur
avec trés peu d’information de contréle. Le probléme d’optimisation se formule similairement &
. La distribution Gaussienne est entiérement déterminée par sa moyenne et sa covariance en-
gendrant deux types de modéles. Le premier, appelé mean feedback [12, [13], posséde une moyenne
non nulle et une covariance souvent supposée blanche alors qu’a l'inverse le deuxiéme, appelé cova-

riance feedback [14][15], correspond & une distribution de moyenne nulle et de covariance arbitraire.
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La corrélation spatiale, dont ’effet est habituellement nuisible, peut dans ce cas étre avantageuse-

ment exploitée pour améliorer les performances.

2.2.4 Canaux multi-utilisateurs

On s’intéresse ici & deux canaux multi-utilisateurs importants qui sont le MIMO MAC (canal a
accés multiple) et le MIMO BC (canal a diffusion). Pour un de ces canaux comportant K utilisa-
teurs, I’expression de la capacité n’est plus caractérisée par un seul nombre, mais par I’ensemble de
tous les polyedres K dimensionnels atteignables [16] [2] définissant la région de capacité. Pour un
canal MIMO en liaison montante, la région de capacité est caractérisée par ’enveloppe convexe de
chaque région de rendements atteignables. Cependant, pour un canal Gaussien 'opération d’enve-
loppe convexe n’est pas nécessaire. La région de capacité pour le MIMO BC peut étre atteinte avec
une stratégie de codage adjacente & I’émetteur conjuguée a des récepteurs & annulation successive
d’interférences [I7]. Par ailleurs, le rendement maximal d’information transmis dans le systéme
multi-utilisateurs est défini par la capacité-somme, qui correspond 4 la limite de la région de capa-
cité. Comme précédemment, selon la qualité du CSI la capacité-somme prend différentes valeurs.
Dans ’hypothése d’un CSIT parfait, I’algorithme du waterfilling itératif [18] se révéle étre un outil
numérique efficace pour maximiser la capacité-somme en liaison montante. Cette technique utilise
les conditions d’optimalité de Karush-Kuhn-Tucker. Chaque utilisateur effectue un waterfilling sur
son propre canal en considérant les autres utilisateurs comme du bruit additionnel. Pour le canal
MIMO BC, la relation de dualité établit que la capacité-somme d’un canal MIMO MAC dual et
MIMO BC sont identiques [19].

2.2.5 Cas des entrées discrétes

Jusqu’ici la capacité de Shannon suppose que les entrées sont Gaussiennes, seulement en pra-
tique cette hypothése n’est pas respectée puisque la discrétisation des entrées est intrinséquement
liée a la constellation et au rendement de codes choisis. Dans une telle configuration, il existe une
limite plus réaliste (et plus restrictive) qui se calcule directement avec la définition de 'information
mutuelle. Soit x un vecteur de symboles appartenant & la constellation y, I'information mutuelle

s’écrit alors

(2.4)

I(X;Y):—Z/

xex Y

> owrey P(X)p(y[x )) dy

p(X)p(y|X) 1Og2 < p(y|X)

Cette expression ne posséde pas de forme analytique et s’avére difficile & calculer du fait de sa com-
plexité lorsque le nombre d’antennes ou la dimension de la constellation augmente. En conséquence,
notre étude sur les entrées discrétes effectue les calculs de I'information mutuelle en considérant le

cas des entrées Gaussiennes.
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2.3 Problémes d’optimisation

Quelques rappels d’optimisation sont effectués dans ce paragraphe. Aprés une définition d’un
probléme d’optimisation (convexe), on décrit de fagon succincte la théorie de Lagrange. Ces notions
sont tirées de [20] qui constitue une bonne synthése de [§].

Définition : Un probléme d’optimisation sous contraintes peut s’écrire sous la forme suivante

mxin fo(x) (2.5)
avec fi(x) <0, i=1,...,m, (2.6)
g] (x) = 07 j = 17 AR ’p7 (2'7)

ou z est la variable d’optimisation qui minimise fy la fonction objective. Les contraintes d’in-

égalité sont représentées par les fonctions fi, ..., f,, alors que les contraintes d’égalité sont notées
g1, - - -, gp- Le probléme est réalisable s’il existe au moins un point satisfaisant toutes les contraintes.
Le probléme est convexe si les fonctions fy, ..., f;, sont convexes et si les contraintes d’égalité

sont affines. Une propriété importante de 'optimisation convexe est que tout point localement

optimal est aussi 'optimum global.

2.3.1 Theéorie de Lagrange

La théorie de Lagrange permet de remplacer un probléme principal de minimisation par un
probléme dual de maximisation car il est dans certains cas plus aisé a résoudre. Un résultat fon-
damental établit que toute solution, principale ou duale, doit satisfaire les conditions KKT &
I’optimalité. Il convient de noter que le probléme ne doit pas étre nécessairement convexe.

L’idée essentielle de la théorie de Lagrange est de prendre en compte les contraintes dans la

fonction objective. Ainsi, le Lagrangien relatif & (2.5) peut s’écrire tel que
m p
Lz, Av) = folm)+ Y Nfilz)+ > _vgi(x) (2.8)
i=1 j=1

ot {A\;}12, et {v;}}_, sont les multiplicateurs de Lagrange associés a la iiéme contrainte d’inégalité
et a la jiéme contrainte d’égalité. La fonction duale go(), v) est alors définie comme le minimum

du Lagrangien sur la variable x, soit

qui est une fonction concave méme si 'objectif principal n’est pas convexe. La minimisation est
effectuée sur tout les x et pas seulement sur les points réalisables. Un point est dit réalisable s’il
satisfait toutes les contraintes du probléme principal.

Tl s’avére que les deux objectifs, principal et dual, satisfont I'inégalité suivante fo(z) > go(A,v)

pour tout z et (A, v) réalisables. La fonction duale doit donc étre maximisée sur les multiplicateurs
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de Lagrange. Ce probléme est toujours un probléme d’optimisation convexe méme si le probléme
principal ne 'est pas. Ainsi la différence entre la valeur optimale de ’objectif principal et 'optimum
de lobjectif dual est appelé écart de dualité (duality gap), toujours positif ou nul (dualité faible).
Les problémes convexes satisfont souvent une dualité forte avec un écart de dualité valant zéro.
Dans ce cas, résoudre le probléme dual est équivalent & résoudre le probléme principal.

Chaque solution optimale du probléme principal ou dual doit satisfaire les conditions KKT,

énoncées ci-dessous

m

stationnarité )+ Z wiV fi(x Z AjVg(z*) =0, (2.10)
i=1

condition principale filz™) <0 =1,...,m (2.11)

G5 =0, ¥i=1,....p (2.12)

condition duale w; >0 (i=1,...,m) (2.13)

relachement complémentaire pu;f;(z*) =0 Vi=1,...,m. (2.14)

Pour un probléme convexe, les conditions KKT sont nécessaires et suffisantes pour 'optimalité

globale.

2.3.2 Applications
waterfilling

On a vu précédemment (cf. §2.2) qu’en présence d’un CSIT parfait, [3] a démontré que le canal
MIMO pouvait étre converti en nmin£ min(N Npg) canaux paralléles. Dans ce cas, la capacité peut
étre décomposée en une somme de nmin termes définie par C' = 37 log, (1 + /\U—g) ol \; est la
iieme valeur propre de HH'. Le probléme d’optimisation convexe vise alors a résoudre

nmin

APy
max ) (2.15)
(P
avec Z P, <P (2.16)

olt i > 0 est le multiplicateur de Lagrange associé a la contrainte de puissance. Le lagrangien
s’exprime par £(p) = S0 log, (142 ) —pu( 3™ P, — P). Les conditions KKT sont suffisantes
pour l'optimalité. La dérivée partielle du Lagrangien par rapport & P; pour tout ¢ = 1,... nmin,
améne & la relation P, = (i — i—%)Jr De plus, si = 0, alors P; = 0o ce qui viole la contrainte de

puissance; au final y > 0 et """ P, = P.

waterfilling itératif

Un autre exemple d’application des conditions KKT est I'algorithme du waterfilling itératif.

Trouver les matrices de covariance optimales pour chaque utilisateur permettant d’atteindre la
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capacité-somme du canal & accés multiple, s’obtient en résolvant le probléme convexe ci-dessous

K
max  logy [T+ 0, "H O, Hi| (2.17)

{(-)xk }kzl k=1

avec  tr(®Oy, )< Py, k=1,... K.

Sans donner la preuve formelle de cette résolution, qui est explicitement exprimeée en [1g], la théorie
de Lagrange permet de reformuler (2.17) en une séquence de problémes plus simples définis tels

que
max log, ‘Ek + UEQHk(")kaH (2.18)
x
avec tr(Oy,) < Py,

ou Xy, = I—|—Z§il 2k On ’H, 0, Hj Chaque probléme est en fait bien connu comme étant une solu-
tion de waterfilling classique, dont les vecteurs propres de @y, correspondent & ceux de HlE,;lHk.
La mise & jour successive des matrices de covariance de chaque utilisateur permet ainsi d’atteindre,

aprés convergence, l'optimum global.

2.4 Architecture d’émission-réception

Le choix des paramétres d’émission et de réception doit garantir une qualité de service, qui
peut prendre la forme d’un taux d’erreurs minimum et d’une contrainte de puissance, telle que
I’émetteur transmette ses données avec le plus haut rendement d’information instantanée possible.
On ¢’intéresse plus particuliérement aux architectures exploitant le gain de multiplexage promis
par le canal MIMO.

2.4.1 Connaissance parfaite du canal en émission

-0

¢ Y |

. MIMO o

j channel l

=
w
<

XxXC=Zmgo
=

<1

MCS

®

F1G. 2.1 — Architecture convertissant le canal MIMO en canaux paralléles.

Dans un systéme ot les évanouissements sont lents il est possible d’en suivre les variations et
d’informer I’émetteur de la réalisation instantanée du canal. Bien que la connaissance acquise a
I’émetteur ne permette pas d’exploiter des degrés de liberté supplémentaires, elle permet en re-

vanche un gain de puissance additionnel. Dans cette configuration, la capacité peut étre atteinte



14 Chapitre 2 Concepts de base

simplement par un multiplexage des flux indépendants des données dans un systéme de coordon-
nées optimisées. L’architecture d’émission-réception implémente alors la décomposition en valeurs
singuliéres du canal MIMO, notée H £ UDVT, telle que définie par la Fig. avec F =V et
G = U'. Les bits d’informations sont envoyés sur des canaux paralléles. La transformation linéaire
effectuée en réception convertit le vecteur de symboles recus dans un systéme de coordonnées ap-
proprié afin de séparer les flux de données, qui sont ensuite décodés séparément. La puissance et
les rendements, adaptés dynamiquement, découlent du § 2.2.1. Il convient de noter que seuls des

codes Gaussiens alloués sur chaque entrée sont capables d’atteindre la capacité.

2.4.2 Aucune connaissance du canal en émission

Sans connaissance du canal a I’émission, le systéme de coordonnées est alors indépendant de
la réalisation du canal. Il existe plusieurs schémas en boucle ouverte tirant avantage du gain de
multiplexage.

En se focalisant sur l’architecture V-BLAST [21], le multiplexage des données est effectué in-
dépendemment sur chaque antenne. L’émetteur est identique a celui de la Fig. en fixant cette
fois F = I. Plusieurs récepteurs peuvent étre considérés, incluant le décodeur conjoint & maximum
de vraisemblance (ML) et le détecteur MMSE & annulation d’interférences successives. Ce dernier,
plus simple que le récepteur conjoint ML, permet également d’atteindre la capacité [22]. Les flux
déja décodés sont soustraits au vecteur de symboles regus et permettent ainsi d’annuler I'interfé-
rence qu’ils générent. L’architecture V-BLAST atteint la capacité d’un canal & évanouissements
rapides. Cependant, pour des canaux i évanouissements lents, dont les performances sont carac-
térisées par la probabilité de coupure, ce schéma s’éloigne de la capacité de coupure. Différentes
améliorations ont toutefois été proposées. Citons par exemple le récepteur SIC ordonné [21] qui
décode en premier la couche possédant le SNR le plus fort. Cette architecture reste néanmoins

sous-optimale.

F1G. 2.2 — Architecture d’'une STBICM.

Pour atténuer cette perte de performance, une solution propose de lier le codage sur toutes
les antennes. Le gain de diversité obtenu permet d’accroitre la capacité de coupure. Une premiére

méthode ajoute & 'émetteur V-BLAST un précodage dynamique circulaire donnant ainsi au signal
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transmis une structure en couche diagonale. Ce systéme, appelé D-BLAST [3], se réveéle étre com-
plexe & décoder. Une deuxiéme méthode, appelée modulations espace-temps codées a bits entrelacés
(STBICM), applique le codage avant 'opération de démultiplexage. Ce schéma populaire dans la
littérature s’avére capable d’approcher la capacité de coupure [23] [24] [25], avec optionnellement
un précodage linéaire (LP) et un décodage itératif. L’émetteur est décrit sur la Fig. On appelle
MCS espace-temps (ST-MCS), le rendement global transmis.

2.4.3 Connaissance partielle du canal en émission

L’idée de I'adaptation de lien remonte déja aux débuts des années 70. Un récapitulatif des
techniques existantes peut étre trouvé en [26]. Pour atteindre les gains promis par la théorie de
Iinformation, le degré d’adaptation de I’émetteur dépend de la connaissance partielle acquise. Sé-
parément ou conjointement, les rendements, les puissances et /ou le précodage peuvent étre alloués
dynamiquement. En normalisation, deux schémas implémentant une adaptation de lien dynamique
ont été retenus dans la version 7 du HSDPA, a savoir le Per Antenna Rate Control (PARC) et le
Double Transmit Adaptive Array (DTxAA), que l'on décrit par la suite. Leur émetteur posséde la

méme architecture générique que celle présentée dans la Fig.

PARC : Si une voie de retour bas débit est autorisée, I’architecture V-BLAST (F = I) peut étre
ameliorée en variant les rendements de chaque antenne. Avec cette modification, [27] démontre
que ce schéma est capable d’atteindre la capacité en boucle ouverte. En jouant également sur le

controle de puissance, les performances sont encore améliorées.

DTxAA : Cette technique contrairement a la précédente utilise un précodage, mais avec une puis-
sance équirépartie entre les flux de données actifs. L’orthogonalité entre les flux émis est assurée par
lopération de précodage. Pour une configuration avec deux antennes en émission et en réception,
deux modes de fonctionnement sont autorisés. Si un seul flux est activé (beamforming), il utilise
toute la puissance et le précodage se réduit & un vecteur colonne. Au contraire, si les deux flux
sont, activés, ils se repartissent alors la puissance équitablement. Cette technique de multi-modes

est abordée dans le chapitre 4.

2.5 Conclusions

Différents concepts de base ont été décrits dans ce chapitre. En particulier, & travers la notion
de capacité, les limites fondamentales d’'une communication fiable ont été présentées pour plusieurs
degrés de précision du CSIT. Afin d’optimiser la forme de ’onde émise, la théorie de 'optimisation
convexe se révéle souvent trés utile au vu des nombreuses applications existantes. Enfin, des sché-
mas pratiques ont été présentés parmi lesquels on distingue ceux fonctionnant en boucle ouverte et

ceux nécessitant une information du canal & ’émetteur. Les systémes avec adaptation de lien dyna-
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mique bénéficient d’une augmentation des performances mais sont en revanche plus sensibles aux
incertitudes du CSI. Ce phénoméne est accentué par le lien de retour limité. De plus, I'intégration
de contraintes pratiques peut empécher ces systémes d’atteindre les limites théoriques calculées.
Ce travail de recherche vise a revisiter les schémas cités afin de les rendre plus performants ou plus
robustes aux incertitudes du CSI : les chapitres 3 et 4 s’intéressent ainsi plus particuliérement &
I'impact d’un jeu fini de MCS sur les performances, le chapitre 5 étudie la distorsion introduite
par lopération de quantification a laquelle le chapitre 6 ajoute l'effet d’un lien de retour bruité.
Un autre avantage de 'adaptation de lien réside dans la complexité du récepteur. En effet, les
codes multidimensionnels requiérent un décodage conjoint alors qu’au contraire ’adaptation de lien
permet un codage scalaire au décodage moins complexe. Le chapitre 3 propose donc un compromis
entre ces deux techniques. Par ailleurs, en se focalisant sur un codage indépendant par antenne,
le chapitre 4 tire avantage du précodage pour réduire principalement la complexité de I’allocation
de ressources ainsi que celle du récepteur théorique optimal. Le chapitre 5 présente également un

bon exemple de faible complexité en imposant un récepteur linéaire.



Chapitre 3

Optimisation des rendements pour

un codage espace-temps en couche

3.1 Introduction

Dans le chapitre précédent des schémas de transmission pratiques, parfois normalisés, ont été
présentés. Parmi eux, ceux capables d’atteindre la capacité méritent d’étre plus particuliérement
analysés. Sans connaissance du canal & 1’émission, la stratégie STBICM [23] [24] [25] emploie un
codage espace-temps. L’approche concurrente PARC [27], reposant sur un codage indépendant par
antenne, exploite une information partielle de type CQI a I’émetteur. De ce fait, le concept PARC
tire parti de son analogie avec la théorie des canaux multi-utilisateurs en voie montante. Ainsi pour
des entrées Gaussiennes, le récepteur optimum se réduit & une combinaison de filtrage MMSE et
d’annulation successive de 'interférence (MMSE-SIC) [22].

Dans la pratique, plusieurs points faibles empéchent PARC d’atteindre la capacité puisque
certaines hypothéses ne peuvent pas étre respectées. Les transmissions réelles et les exigences des
systémes impliquent un mot de code de longueur finie avec un taux d’erreurs non nul, et non, un
codage Gaussien infiniment long ayant une probabilité d’erreurs arbitrairement faible. Le proces-
sus de décodage souffre alors d’une propagation d’erreurs. Cet effet préjudiciable peut étre évité
par le concept de gap, tel que défini en [28], en échange d’une perte de capacité. Par ailleurs,
des contraintes de complexité et de mémoire imposent des entrées discrétes & ’encodeur. Dans

cette derniére hypothése, [29] cherche & maximiser l'efficacité spectrale moyenne et optimise le jeu

17
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de rendements discrets disponible. Cependant, la discrétisation des entrées découle plutot de la
construction du signal transmis, composé par ’association d’une modulation et d’un codage cor-
recteur d’erreurs, et s’appuie donc sur des modulations et schémas de codage normalisés. Ce jeu
de MCS, échantillonnant en Nycg valeurs lintervalle continu des rendements, implique intrinsé-
quement un bruit de quantification. Cela se traduit également par une perte de capacité. Ainsi la
question soulevée dans ce chapitre est : comment réduire le bruit de quantification induit par les

MCS?

Pour pallier ce probléme, ’adaptation de puissance peut étre utilisée comme premier degré de
liberté et ’optimisation conjointe des rendements et de la puissance conduit & une variété d’algo-
rithmes décrit dans [30] sections VI, VII et VIII]. En particulier, la sélection d’antennes [31] peut
étre assimilée 3 une sorte de controle de puissance. Elle se révéle particuliérement efficace pour
ameéliorer la somme des rendements discrets sans aucune information de controle (feedback) sup-
plémentaire. Cette efficacité se justifie a 'aide du gain en diversité offert [32]. L’ordre de décodage
peut étre aussi activé comme deuxiéme degré de liberté, et ’optimisation explore alors toutes les

possibilités d’ordonnancement [30, section VIII].

On résume maintenant briévement les contributions de ce chapitre. L’idée essentielle consiste
a relacher la contrainte de codage scalaire (indépendant par antenne) de PARC et & considérer
un codage multidimensionnel (espace-temps) en couche. En utilisant des arguments de la théorie
de l'information, notamment une conséquence des canaux multi-utilisateurs en voie montante, on
démontre qu’une telle généralisation du concept PARC permet toujours d’atteindre la capacité.
L’introduction du codage espace-temps en couche implique le regroupement de plusieurs antennes
d’émission. Ce faisant, un troisiéme degré de liberté est introduit, celui du partitionnement des
antennes d’émission (c.-a~d. la fagon de regrouper des antennes). Les bénéfices apportés en termes
de somme des rendements discrets, sont montrés grace aux algorithmes originaux proposés incor-
porant ce nouveau degré de liberté. En particulier, I'association du contréle de puissance et du
partitionnement des antennes d’émission vient généraliser [30] section VIII|. Ce travail est ensuite
complété par la définition d’algorithmes de faible complexité, obtenus en initialisant ’ordre de
décodage, comme inspiré par [33]. Les avantages associés & ce nouveau concept sont aussi décrits

dans la suite du document.

Le reste de ce chapitre est organisé de la maniére suivante. Le paragraphe § 3.2 décrit en détail
I’architecture de ’émetteur-récepteur proposée et démontre son optimalité au sens de la théorie de
Iinformation. L’optimisation conjointe entre les puissances et les rendements est ensuite abordée
au sein de § 3.3 ou plusieurs algorithmes pratiques sont exposés. Les paragraphes suivants (§ 3.4
et 3.5) sont consacrés au colt engendré par le nouveau degré de liberté en termes de feedback et
de complexité. Enfin, I’étude des performances (§ 3.6) confirme 1'utilité du partitionnement des

antennes d’émission.
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3.2 Codes espace-temps en couche avec controéle des rende-

ments : LSTC-RC

3.2.1 Modéle de communication

Le scénario de communication considéré est un schéma point & point multi-antennes utilisant
un multiplexage spatial des données avec controle des rendements. En réception, on fait ’hypothése
d’une estimation parfaite du canal, délivrant une information (CSIR) idéale. Du coté de ’émetteur,
une connaissance partielle est disponible avec la réception d’un indicateur de la qualité du canal
(CQI). Cette information est obtenue au travers d’une voie de retour limitée bas débit et sans
erreur. Le canal de transmission, supposé spatialement corrélé avec des évanouissements plats, suit
une distribution de Rayleigh. Ce support de communication, invariant pendant L utilisations canal
(hypothése quasi-statique), permet la transmission des données entre les Ny antennes d’émission
et les Ny antennes de réception. En complément, il peut étre appliqué une stratégie d’émission
consistant & sélectionner et activer uniquement les meilleures (selon un critére & spécifier) np
antennes parmi 'ensemble des Np antennes. L’ensemble des éléments actifs est désigné par A C
[1, N7]. Mathématiquement le canal est représenté par une matrice H € CVr*N7 | Ainsi & chaque

instant m € [1, L], le signal recu est stocké dans le vecteur y,,, € CV& défini par
Ym = ﬁxm + 0y, (31)

ol x,, € C"T est le vecteur de symboles transmis, H € CNr*nT est la restriction du canal de
transmission aux antennes actives et n,, € CV% est le bruit additif Gaussien ayant une distribution
complexe indépendante et identiquement distribuée de moyenne nulle et de variance o2. La matrice
de covariance du signal transmis, notée @, doit satisfaire la contrainte de puissance tr(®y) < P o
P est la puissance totale disponible & I’émetteur. Par simplicité, la variance du bruit est supposée

égale a 02 = 1 impliquant une pondération appropriée de la matrice de canal.
g n

3.2.2 Emetteur-récepteur proposé

L’ensemble A des ny antennes d’émission est fractionné en K groupes distincts (appelé égale-
ment blocs en analyse combinatoire) Aq,... Ag qui recensent une collection d’indices (désignant
les antennes d’émission) et respectent la contrainte Zszl |Ak| = np. Soit m(4 k) une partition.
Les grandes étapes de transmission du signal peuvent étre maintenant décrites. Le flux d’infor-
mations binaires d est tout d’abord démultiplexé en K sous-flux {di,...,dk}. Chacun d’entre
eux est encodé par un schéma de modulation et codage espace-temps (ST-MCS). Le mot de code
spatio-temporel résultant peut étre mis sous une forme matricielle X;, de dimension |Ag| x L ou

L dénote la longueur du mot de code (en utilisation canal). Le signal total & transmettre X de
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dimension nr X L peut ainsi étre exprimé par

K

X => Ep Xy (3.2)
k=1

Cette relation peut étre communément assimilée & une opération de séparation en couches (laye-
ring) et de sélection d’antennes. Les rendements discrets {Rk}ff:l, potentiellement différents, ap-
pliqués & chaque sous-flux de données utilisent le calcul des informations mutuelles par couche
{Cy}YE_| (cf. paragraphe suivant). Ces rendements sont controlés par la réception de CQIs (un
pour chaque couche). Il convient de noter que le schéma de transmission est par essence adapta-
tif, & savoir que I’ensemble A des antennes actives, le nombre de groupes K et la partition m(4)x)
varient d’un état de canal & un autre (ou de maniére équivalente, d’une remontée de feedback a
une autre). Un nouveau degré de liberté est disponible grace a 'adaptation de la partition. Choi-
sie coté récepteur, la partition nécessite ’envoi d’une information supplémentaire & I’émetteur, et
impacte les opérations d’encodage et de sélection d’antennes. L’information de controle (overhead)
nécessaire a la mise & jour de la partition dépend du nombre total de partitions possibles, fonction
non-triviale du nombre d’antennes émettrices et réceptrices. L’émetteur de cette architecture, ap-
pelée codes espace-temps en couche avec controle des rendements (ou Layered Space-Time Codes
under Rate Control (LSTC) en anglais), est décrit au sein de la Fig.

Aprés la transmission simultanée de chaque flux sur linterface radio, le décodage (potentielle-
ment multidimensionnel) est effectué couche par couche. Les échantillons regus sont collectés dans
une matrice Y de dimension Np x L, comme décrit au sein de la Fig. Par souci de clarté,
Pordre successif du décodage suit 'ordre croissant des couches. Puisque le traitement est identique
pour toutes les utilisations canal, I'indice temporel est omis dans le reste de ce chapitre. La pre-
miere couche est décodée avec une estimée MMSE XX™*¢ de xa, donnée par X}'"° = Fiy ot
F, représente le filtre de Wiener multidimensionnel (de dimension |A;| X Ng), dont 'expression
exacte

-1 —
Fi = [[ja,) +B1] O, Hy O, (3.3)
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implique les matrices intermédiaires

B, = O, H} ©,'Ha,

: (3.4)
0, = 2322 HAj G)XAj HAj + Ing

(pour une matrice Ij5,|+ By inversible). Les bits décodés sont ensuite ré-encodés pour générer KA.

Dans ce chapitre, le décodage de la couche 1 (et des suivantes) est supposé sans erreur, ce qui est

légitime vu I’étude en capacité menée dans le paragraphe suivant. La deuxiéme couche est décodée
Lmmse

. ~mmse . ) o~
de fagon analogue avec une estimée MMSE XX7**¢ de xa, maintenant donnée par XX1**¢ = Fayo

avec

> od

y2 =y — Ha XX7 (3.5)
le vecteur d’observation résultant aprés soustraction de la couche précédente. Le filtre multidimen-

sionnel de Wiener Fy, de dimension |As| X Ng, a pour expression exacte
Fy = [Ija, +Bs2] O, H\ O, (3.6)
impliquant maintenant les matrices intermédiaires suivantes

B, = O, H} ©,'Hj,

; (3.7)
®z2 = 2]23 HAJ (-)xAj HA] —|— INR

(pour chaque matrice Ija,| + By inversible). La méme procédure se répéte jusqu’a ce que toutes

les couches soient décodées.

3.2.3 Optimalité au sens de la théorie de I'information (dérivation en

chaine)

Dans cette section, on prouve que l’architecture LSTC-RC combinée & un récepteur MMSE-
SIC est capable d’atteindre la limite maximale de capacité, si des codes (multidimensionnels)
Gaussiens, infiniment longs et avec une probabilité d’erreur suffisamment faible, sont employés sur

chaque couche. Cette preuve peut &tre vue comme une généralisation au cas vectoriel de [22]. En
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utilisant des manipulations matricielles et en supposant que les vecteurs d’informations xa, sont

mutuellement indépendants, il est aisé de démontrer que la capacité maximale
C 2 log det (INR +HO,H' ) (3.8)

peut étre décomposée en une somme de K termes {Ci}i_, (une pour chaque couche), chacune
d’entre elles étant donnée par
Cr, = logdet (IlAk| + Bk) (39)

avec, comme précédemment,

B = O, H} ©,Hx,

. (3.10)
®zk = ijk-‘rl HAJ ®xAj HA]. + INR

Ce résultat requiert I'inversibilité de ©,, (ce qui est toujours le cas). Si maintenant on considére
la relation d’entrée-sortie composite du canal y; avec un bruit additif z, coloré

K
ik = HAkXAk + Z HAJXAJ +n (3.11)
j=k+1

z1;
et que I’on considére de plus que xa, et z; sont indépendants et Gaussiens, on peut alors démontrer
que

](XAk§§k) = log det (I‘AH + Bh) = C}. (3.12)

Le filtre de Wiener F, pour la couche k non seulement minimise l'erreur quadratique moyen (MSE)

mais fournit aussi une statistique suffisante pour détecter xa, , c.-4-d. sans perte d’information :
I(xAk;yk) = I(XAk ; QKTSG). (3.13)

Il convient de noter que cette derniére égalité nécessite que la matrice F,©,, FZ soit inversible.

L’inégalité de Sylvester permet d’écrire
rank(FkGZkFl) < rank(@zk) = Ng. (3.14)

Par conséquent, la matrice Fy, @szL de dimension |A|x|Ag| est non-inversible seulement si [Ag| >
Npg. Ainsi, la cardinalité de chaque bloc de la partition ne doit pas excéder le nombre d’antennes
en réception. Cette contrainte de design est strictement respectée par la suite. Finalement, en se

référant & la dérivation en chaine de I'information mutuelle, on peut réécrire I(x;y) sous la forme

K
I(x;y) :ZI(XAk;y|XA17"'7XAk—1)' (3.15)
k=1

En invoquant ’hypothése d’un décodage parfait des couches précédentes, c.-a-d.

I(XAk;y’xAl,...,xA,%l ) :I(XAk;§k) (3.16)
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et en prenant en compte (3.13)), 1’égalité finale obtenue est
I(XAk;y|XA1,...,XAk71) :I(XAk;ﬁrX:lse). (3.17)

En conclusion, le rendement atteint & la kiéme couche avec un récepteur MMSE-SIC est donnée

par I(xAk;y ‘XAI, ce XA, ), ce qui conclut la preuve.

3.3 Optimisation conjointe des puissances et rendements

3.3.1 Formulation du probléme

Pour une partition 74 k) considérée, I'ajout d’une adaptation de puissance permet d’atteindre
la majeure partie de la capacité MIMO en boucle fermée. L’optimisation de la capacité-somme dans
le systéme LSTC-RC est similaire au probléme multi-utilisateurs pour des canaux a accés multiple
(MAC) [18] mais avec une contrainte de puissance globale [34]. Dans ce cas, il a été démontré que
la matrice de covariance optimale peut étre obtenue grace a I'algorithme itératif du waterfilling

avec une puissance totale [35, Théoréme 1]. La fonction objectif de cet algorithme est

K
C = { ma}}(K log det (INR + ZHAkQXAk HTAk)
Ox =1 _
Sk k=1 K (3.18)

sous la contrainte : @, >0, Vk € [1, K] et Ztr(@xAk) <P
k=1

ou P est la puissance totale disponible & I’émetteur. Si K = 1, la solution optimale de est
simplement donnée par l'algorithme du waterfilling [3]. Pour satisfaire ’hypothése d’une voie de
retour limitée, le controle de puissance est restreint au cas d’une matrice de covariance diagonale.
Avec une telle convention, les dérivations analytiques ont été développées en [30] et [36] pour des
systémes PARC, mais sont également valides pour les systémes LSTC-RC. De ces approximations
obtenues a différents SNR [36], des tendances générales peuvent étre déduites. A faible SNR la
sélection d’une seule antenne s’avére étre optimale tandis qu’a fort SNR I'optimum est atteint avec
une équidistribution de la puissance. On considére encore qu’au sein d’un méme bloc, la puissance
de chaque antenne est identique, c¢.-a-d.,

K

Oy =Y PEE},
k=1
sous la contrainte : tr(®y) < P.

(3.19)

Jusqu’ici Poptimisation des puissances a été menée indépendamment du jeu de rendements discrets
disponibles, qui est un élément intrinséque du controle de rendement. La précédente maximisation
doit donc étre redéfinie de la fagon suivante : maximiser la somme discréte de la capacité selon
les contraintes (i) d’un jeu de rendements discrets, (ii) de la dérivation en chaine de 'information

mutuelle, et (iii) de la quantification de la puissance transmise. Tous les degrés de liberté présents
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doivent étre utilisés pour atteindre cet objectif, & savoir, le partitionnement des antennes d’émission,
lordre de décodage des groupes, et ’adaptation de puissance tenant compte de la quantification
des rendements et puissances. La sélection d’antennes est vue comme un cas particulier de la
quantification des puissances. Malheureusement, une solution analytique ne semble pas possible
et, & la vue des degrés de liberté une recherche exhaustive serait trop intense. Par conséquent,
en tirant avantage de la structure en couches, on peut concevoir des algorithmes sous-optimaux
effectuant 'optimisation conjointe des degrés de liberté identifiés. Dans cette perspective, les deux
prochaines sections traitent du controle de puissance avec 'hypothése d’une voie de retour bas
débit : la premiére utilise des bits de feedback supplémentaires pour informer des niveaux de
puissance retenus; la deuxiéme adopte la stratégie de sélection d’antennes. La sélection d’antennes
consiste a éteindre une ou plusieurs antennes et & répartir la puissance totale uniformément entre
toutes les antennes actives. Cette derniére stratégie n’augmente pas 1’overhead ce qui la rend, bien

stir, particuliérement attractive.

3.3.2 Stratégie 1 : quantification des puissances

Dans cette stratégie, la sélection d’antennes n’est pas activée, c.-a-d., A = {1,..., Np}. L’opti-
misation de la somme des rendements discrets conduit & une partition ordonnée optimale (7*,c*)
conjointement & I'ensemble P* contenant les K puissances optimales quantifices {P}}5 . Ces

paramétres sont le résultat du probléme suivant :

{P*,n*, 0%} = arg {glf}){(r} Ryym (P, m,0), (3.20)

ol Ryum (P, 7, 0) est la somme des rendements discrets définie par

K
Ryum(P,m,0) = ZRk(P,W,U). (3.21)
k=1

Chaque groupe (ou couche) Ay considére une distribution spécifique (et finie) des rendements
discrets Da, , supposée étre en adéquation avec les informations mutuelles de chaque couche. 1l
convient de noter que cette distribution dépend uniquement de la cardinalité du groupe. Le meilleur
rendement discret pour le groupe Ay est sélectionné selon la régle suivante
Ri(P,m,0) =arg min |Cx(P,m,0)— R
RED|ay (3.22)
sous la contrainte : R < Cy(P,7,0)

ot Cy(P,m,0) est définie en (3.9). Clairement, la précision de 'algorithme dépend du nombre de

niveaux de puissance. Dans la suite, plusieurs algorithmes efficaces sont décrits.

Quantification vectorielle successive des rendements et puissances

Comme vu précédemment, & fort SNR, des performances proches de 'optimum peuvent résulter

d’une répartition équitable de la puissance. Sous cet éclairage, une allocation de puissance sous-
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optimale, inspirée de [30] section 8], part de 1’équidistribution pour augmenter le processus discret
de chargement de bits. Pour une partition ordonnée donnée (m 4 x),0), une version vectorielle
de la quantification successive des rendements et puissances (en anglais, SRPQ pour Successive
Rate and Power Quantization) est proposée. L’Algorithme [1] décrit la procédure & suivre. De cet
algorithme, deux stratégies établies sur une recherche exhaustive sont considérées, & savoir, SRPQ1
qui optimise le degré de liberté lié a la partition pour un ordre de décodage fixé o = (1,...,K) et
SRPQ2 qui optimise conjointement ’ordre de décodage et la partition.

Aprés le choix du rendement discret R, (), la quantité minimale de puissance requise P,y est

calculée. Pour transmettre les données sans erreur P, ;) satisfait 1’égalité suivante
Ro’(k) = 10g det (I|Ak-,| + Pa(k)HTAk @z_leAk) (323)

avec la contrainte P,y € [0, P]. Une solution analytique existe tant que [Ag| < 4 puisque le

déterminant peut étre développé sous une forme polynomiale en P,y donné par

det (Imm + Pa<k>HZk@z_§HAk) =
[Ak| Akl [Ak]  |Ak] (3.24)

LY N D (Pogy) det (HAk (i1,...,i;) O Ha, (il,...,ij))

G=1d1=14i2>41 1;>1;5 1

avec Ha (i1,...,7;) = [ha, ha,, ---ha, ] la sous-matrice de dimension Np x j. Pour [Ag| > 4,
des méthodes numériques s’avérent utiles. Les puissances sont quantifiées en prenant 29 valeurs
uniformément réparties dans l'intervalle [0, P]. L’arrondi supérieur s’impose clairement pour P, )

afin de toujours respecter la contrainte R < Cy(P,m, o).

Algorithm 1 Vectorial SRPQ
Premaining = P7
for k= K to 1 do

Step 1 Equidistribute the remaining power : Py ) = Premaining /k
Step 2 Compute Cy(yy from , and choose the closest discrete rate
R, see
Step 3 Update Py ;) solution of and quantize it Pg(k,)
Step 4 Check the power budget violation :
if (Premaining — Do) < 0) then
Step 4.1 Take the immediate inferior discrete rate R, (1)
Step 4.2 Update P, ;) and quantize it Pg(k)
end if

Premaining = Premaining - P(T(k) 5

end for
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Quantification ordonnée des rendements et puissances

Alors que la version vectorielle de SRPQ2 exploite de facon exhaustive le degré de liberté
lié a l'ordre de décodage, on propose une procédure de quantification ordonnée des rendements
et puissances (en anglais, ORPQ pour Ordered Rates and Power Quantization) qui sélectionne
un ordre de décodage o précis. Ce paramétre est défini pour une partition donnée 7 lors d’un
traitement préliminaire, consistant & trier les groupes du meilleur au pire (en un sens & définir). Afin
de bénéficier de cette connaissance acquise, on suggére de modifier la fagcon d’allouer la puissance,
c.-a~d. contrairement a l’algorithme précédent (SRPQ vectoriel) la puissance totale restante est
attribuée au meilleur groupe. Ensuite, les rendements et puissances quantifiées sont choisis tour a
tour.

Comme mentionné, les groupes sont classés du meilleur ¢; au pire ix selon leur capacité. En

d’autres termes, pour le groupe iy, la matrice D;, en sortie du filtre vectoriel MMSE s’écrit

1 -1
Dik = |:ETA% (INT + @xHTH) EAik:| — I|Aik\' (325)
La régle d’ordonnancement est ainsi donnée par
det (Tia, + D, ) = -+ = det (La,,  +Diy ) - (3.26)

Il convient de noter qu’afin d’éviter tout favoritisme, la matrice D;, est déterminée avec une
distribution égale de la puissance entre les antennes d’émission. Cependant, cette définition
ne prend pas en compte le processus SIC. Selon cet ordonnancement o = (ig, ..., ), la meilleure
couche est préservée des interférences (engendrées par les autres couches). Par conséquent, la couche
i1 atteint le plus haut rendement discret par rapport aux autres ordonnancements possibles. La
puissance requise est alors minimisée permettant aux couches ultérieures de bénéficier d’un large

budget de puissance restant. La procédure ORPQ est décrite par I’Algorithme

3.3.3 Stratégie 2 : sélection d’antennes

La sélection d’antennes peut améliorer la capacité-somme en répartissant le budget de puissance
équitablement entre toutes les antennes actives et s’approche ainsi de la capacité en boucle
fermée. Dans le cas des canaux corrélés ou disposant de plus d’antennes en émission qu’en réception,
un gain en diversité peut étre obtenu [37] [38]. Afin de maintenir une voie de retour bas débit, la

décision est prise au récepteur et est ensuite envoyée a I’émetteur.

Sélection d’antennes et maximisation de la somme des rendements discrets

La procédure de sélection d’antennes s’achéve avec ’ensemble A* contenant les ny antennes

actives, le jeu des rendements discrets sélectionnés { R} }2_ | la partition ordonnée optimale (7*, o)
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Algorithm 2 ORPQ
Premaining = P7

Init Find o according to (3.25)) (3.26))
for k=K to1do

Step 1 Assign to P, (k) the remaining power : P, 1) = Premaining
Step 2 Compute C, ) from , and choose the closest but inferior
discrete rate Ry y)
Step 3 Update P, ) solution of and quantize it Pg(k)
Step 4 Check the power budget violation :
if (Premaining — Po(ry < 0) then
Step 4.1 Take the immediate inferior discrete rate R, ()
Step 4.2 Update P, ) and quantize it pa(k)
end if

Premaining = Premaining - Pa(k) 5

end for

contenue dans A*. Tous ces paramétres sont optimisés simultanément

{A*, 7, 0%} = arg max} Ryum (A, 7, 0) (3.27)
ol Ryum (A, m,0) est la somme des rendements discrets définie par
Kajm
Rsum (A, m,0) = Z Ry (A, 7, 0) (3.28)
k=1

Le meilleur rendement, discret pour le groupe Ay est sélectionné selon la régle suivante

Ri(A,m,0) = arg min
( T ) gReDIAk\

Cu(A, 7, 0) — R‘
(3.29)
sous la contrainte : R < Cy(A, 7, 0)

ott Cx(A,,0) est définie en (3.9). La recherche exhaustive considére les 0, (N7) ensembles
possibles d’antennes actives A. Ensuite, chaque partition ordonnée est parcourue et pour chacune
d’elles est calculé. La complexité augmente rapidement avec le nombre d’antennes d’émission
et est principalement déterminée par le nombre de permutations K! de partitions (cf. § 3.5). Afin
de gérer & la fois la complexité et les besoins mémoire en vue d’une intégration pratique, 'espace de
recherche doit donc étre réduit. Dans cette optique, on propose une procédure itérative de sélection

d’antennes conjointe décrite plus précisément dans la section suivante.

Approche a complexité réduite

L’algorithme proposé réduit la complexité en deux étapes. Premiérement, en enlevant une

antenne & la fois (mode décroissant), la procédure itérative ne balaye plus tous les ensembles
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possibles A. Deuxiémement, lordre de décodage est initialisé pour une partition donnée. Une
étape préliminaire trie les antennes de la meilleure & la pire. La régle de sélection pour une

antenne t € [1, Np| est basée sur le SINR ~; en sortie du filtre MMSE
-1

= [(INT + GXHTH)I] —1 (3.30)

t,t
Il convient de noter que cette définition ne prend pas en compte le processus SIC. Selon cette
régle, les antennes sont triées dans le sens décroissant de leur capacité. Le Np-uplet initial S =

(t1,...,tny) est donc défini de fagon a satisfaire la relation d’ordonnancement :

Ve, Z N Z ’YtNT (331)

Le processus itératif commence en partant de S. L’ensemble suivant est obtenu en retirant le
pire élément. En effet, un gain de sélection d’antennes existe si la puissance est concentrée sur
un nombre limité d’antennes (contributives). Une itération (indicée par I) de Dalgorithme, avec
S; C S, implique l'utilisation des degrés de liberté & disposition pour optimiser ’ensemble des
antennes actives et la sélection des rendements discrets. Comme mentionné précédemment, la plus
grande part de la complexité est imputée a la recherche de l'ordre de décodage optimal. Une
économie substantielle est donc réalisée en initialisant le paramétre o. En relation avec ,
Pordre arriére de décodage est oyey = (ik, ..., 41) et Vordre avant est ogyq = (i1, - ., ik ). En raison
du processus SIC, il s’avére que Pordre de décodage avant assure une distribution des capacités
par couche plus compacte {C’f:f’d}f:l. Par conséquent, chaque élément de {Cffd}le est contenu

dans [C;, Ci¢V] et le jeu d’inégalités suivantes peut étre écrit

Cfwd < (Crev
i1 = Yy
Cirf(v < Cfwd

1K

(3.32)

Supposons maintenant que la meilleure couche Cif;”d soit bornée par la valeur inférieure R™2*
ou R™® est le rendement discret disponible le plus élevé. La premiére inégalité de donne
R} = R™** quel que soit I'ordre de décodage supposé. Quand K = 2, on peut conclure & partir de
la seconde inégalité que la somme des rendements discrets est maximisée avec ’ordre de décodage
avant. Quand K > 2, trouver 'ordre optimal de décodage devient inextricable. Cependant, les
résultats précédents suggérent que la somme des rendements discrets peut étre augmentée en
préservant des interférences les groupes les plus faibles (réaliser par I'ordre de décodage avant). A
partir de ce constat, une initialisation sous-optimale de o consiste a trier les groupes selon le SINR
de leur meilleure antenne. Plus précisément, notons 7, (7) = maxiea, Vi, Vk € [1, K( 4jm)] olt les v
sont ceux précédemment utilisés pour la construction de S. Avec un léger abus de notation, on peut
définir de maniére similaire pour I'algorithme proposé dans cette sous-section I'ordre avant ogyq =
(i1,...,1k) et arriére oy = (ik,...,41) de décodage satisfaisant la relation d’ordonnancement

suivante :

Yoy (1) =+ = i () (3.33)
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La procédure de sélection d’antennes itérative proposée est, détaillée dans I’Algorithme

Algorithm 3 Proposed joint sélection
Init Order S according to (3.31))

Initialize S;—; to S and Ré?&n =
while | # N do

Step 1 Let us evenly balance the power budget over antennas of S

Step 2 Scan all partitions :
for all m; do
Step 2.1 Initialize o according to
Step 2.2 Calculate the sum discrete-rate Réfl)m (Si,m;,0) and stack the
set of rates { Ry},
end for
Step 3 Find J such that J = argmax R{!). | (S}, 7;,0)
Step 4 Compare maximum values 7
if R\ (S),7ms,0) > Rl (A%, 7%, 0*) then
Step 4.1 Update optimal values : A* = 5, 7* =7y and 0* = 0o
Step 4.2 Take off worst element of the set : S; = S;\ {Si(last)} and set
ltol+1
else
Step 4.1 Exit the algorithm
end if

end while

Il convient de noter que 'algorithme itératif proposé pourrait également considérer un mode
croissant ot une antenne est ajouter a la fois 4 ’ensemble A. Cependant, les résultats de simulations
montrent que ’ensemble final A contient rarement qu'une seule antenne. Il semble donc préférable,

surtout & fort SNR, d’utiliser algorithme en mode décroissant.

3.4 Charge dans la voie de retour

Le partitionnement des antennes dans le systéme LSTC-RC induit une nouvelle structure du
feedback. Cette derniére doit maintenant indiquer la partition optimale choisie. Ce nouveau degré
de liberté a donc un cotit en terme de charge sur la voie de retour dont la caractérisation rigoureuse
fait appel a la théorie des partitions [39, Chapitre 13]. Par simplicité, on considére que le nombre
de rendements discrets disponibles (Ny,es) est constant quelle que soit la cardinalité du groupe
(bloc). Le MCS nul, présumé présent, permet d’identifier les antennes d’émission éteintes. La fagon

de partitionner un ensemble A de n éléments englobe toutes les partitions d’un sous-ensemble
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A’ C A. La technique de sélection d’antennes est donc gratuite en terme de charge dans la voie de
retour, en considérant chaque antenne inactive comme un groupe de un élément. En revanche, la
stratégie de quantification des puissances cotte plus chére en termes de bits de feedback. Dans la
suite, on considére une quantification uniforme de la puissance sur Ny, niveaux différents. Quelle
que soit la cardinalité du groupe, le nombre de niveaux de puissance reste inchangé. Par convention,

k,<b)

Npwr = 1 signifie que le controle de puissance est inexistant. On dénote par Sr(L le nombre de

partitions non-ordonnées de ’ensemble {1,...,n} en k blocs non-vides de cardinalité maximale b,
SLsh) =Y 5<% 1 nombre de partitions non-ordonnées de I'ensemble {1,...,n} en blocs
non-vides de cardinalité maximale b. Sr(lk’gn) = Sgk) correspond au nombre de Stirling de deuxiéme
espéce et S,(LS") = Z:l Sr(lm est le nombre de Bell. Comme bien connu, une forme explicite existe
pour le nombre de Stirling de deuxiéme espéce [40]
1k
D= =52_0) =" (3:34)

=0

Soit ep(z) =14+24...+ ‘Z—? la Fonction Exponentielle (en anglais, EF pour Ezponential Function)
tronquée. Les S,(Fb) peuvent étre retrouvés a partir de la Fonction Génératice Exponentielle (en

anglais, EGF pour Ezponential Generating Function)
S(E0 (2) = ) — 1 (3.35)
selon ST(LSb)/n! = [2"]S(=Y)(2) [40]. En définissant I’ensemble des indices contraints
. k .
Z(k<b) {{71,...,2k} € [1,b)* :Zl:l i zn}, (3.36)

on peut également exprimer Sr(bk’gb)

(k,<b) _ n
S ]f' Z{u, ,Zk}EI(k < (Zl e Zk> ) (337)

Deux structures de feedback ont été envisagées, indiquant I’ensemble optimal des antennes actives

explicitement

A*, la partition optimale 7* en K blocs non-vides et les rendements discrets { R} 1K iy Convoyer le

numeéro de la partition, les K valeurs des rendements discrets et les K valeurs de puissances dans

des slots séparés (et consécutifs) constitue la premiére stratégie. Le nombre moyen de bits requis
est exprimé par

N = E (N 3.38

fabk = Er{ fdbk, - (3.38)

ou ’espérance est prise sur I’ensemble des partitions possibles et ol Nf(dlgkm dénote le nombre de
bits de feedback pour une partition spécifique 7. Soit 7; la iéme partition possible. Si ’on considére
que toutes les partitions surviennent équiprobablement, on a alors

(SNR)
Sna
(1)

1
N = [bgz SENR) 1 i W > [Kr) 108 (Nimes Npwr)| (3.39)

i=1
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ou de maniére équivalente

Nr o(k,<Ng)

(1) <N N
Nfdbk = [logg S](V_T R)—‘ + W |—k 10g2 (chszwr)-‘ (340)
k=1 Nt

Bien que minimisant la valeur moyenne de la charge dans la voie de retour, cette stratégie intro-
duit un feedback variable ce qui, d’'un point de vue pratique, semble peu approprié. De plus, la
distribution actuelle des partitions peut différer de la distribution uniforme et n’est pas connue a
priori. En effet, la quantité de bits du lien de retour serait probablement contraint au pire cas,
savoir

Nf(dllzk = ’710g2 S](VSTNR)—‘ + [NT 10g2 (chszvvrﬂ (341)

rendant cette stratégie peu intéressante. Un deuxiéme scénario consiste & associer & chaque partition
acceptable toutes les configurations possibles de rendements et de puissances quantifiées, pour
ensuite dénombrer ces combinaisons. La voie de retour dans ce cas requiert un nombre constant

de bits, exprimé par la relation

Nt

2 k,<N k

Nf(dk))k = ’710g2 ZSJ(VT_ R) (chszwr) -‘ - (342)
k=1

Clairement, le pire cas Nf(dlgk dépasse toujours Nf(jgk. Une fagon évidente de réduire la quantité de

controle est de fixer une partition une fois pour toute (mode non adaptatif). Il va de soi que le
nombre de bits économisés dépend de la partition choisie. Il est montré dans le § que cette
option rivalise avec le systéme conventionnel PARC. Enfin, le nombre de bits nécessaire pour PARC

peut étre facilement calculé & partir de la définition de Nf(dzk))k comme
Nf(({)t?li(:) = [Nr logy (Nmes Npwr) | - (3.43)

A titre d’exemple, on évalue le feedback utile pour un systéme MIMO 4 x 4. Les résultats sont listés
dans le tableau ot le mode non adaptatif suppose une partition définie par |A;| = |Ag| = 2.

Notons que le degré de liberté ’classique’ correspond pour LSTC-RC a ’optimisation de la partition.

TaB. 3.1 — Comparaison de la charge de feedback (en bits)

Degrés de liberté PARC | LSTC-RC LSTC-RC

Nr =4 et Ng=4 (non adaptatif)
classique 14 15 7
puissances quantifiées
Npwr =32 : 34 34 17
Npwr =4 : 22 22 11

sélection d’antennes 14 15 -
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3.5 Analyse en complexité

Ce paragraphe analyse la complexité de ’allocation de ressources, c.-a-d., la complexité dans le
calcul des informations mutuelles {Ck}kK:I. Dans la suite, on suppose que 'ordre de décodage suit
lordre croissant des indices des couches. On s’intéresse plus particuliérement au nombre de multi-
plications complexes en virgule flottante en tant que mesure grossiére de la complexité (hypothése
valide pour des matrices de dimension suffisamment grandes). La complexité de quelques opéra-
tions matricielles est maintenant rappelée. L’inversion d’une matrice Hermitienne définie positive
de taille n x n comporte n3/3 multiplications complexes (décomposition de Cholesky). Le produit
d’une matrice A complexe de taille m x n par une matrice B complexe de taille n x p implique
mnp opérations en virgule flottante. Le calcul d’un déterminant d’une matrice Hermitienne n x n
nécessite n3/3 multiplications (décomposition de Cholesky). Ainsi, chaque calcul de capacité Cj
met en jeu : (i) une inversion matricielle de taille Ng x N ©,, donnée par et (ii) plusieurs
multiplications matricielles dont la taille dépend de I'indice k. La complexité globale pour calculer
les capacités {C’k}szl est donc fonction de la partition 7(4 k) et de 'ordre de décodage o exprimée

par

K K
o, () =3 (104F/3-+ 230 + N/3+ Y NalAj 4 Neldyl). (30
k=1 j=k+1

Afin de réduire la complexité, une mise & jour récursive peut étre implémentée appelant & une

inversion matricielle sous-jacente. En effet, en remarquant que

K K
D Ha, Oy, Hi = Y Ha 0O, HL +Ha 0, Hf , (3.45)
3>k J>k+1

I'identité de Woodbury peut étre appliquée & @z’k{l donnant la formule de mise & jour

e,! =0,'- @;klﬂAkA,;lﬂgk@z—kl

Zhot (3.46)
Ay =0, +H\ ©,'H,,.

Cette formule récursive est initialisée avec la matrice identité @,,, = In,. Il convient de noter
que cette méthode nécessite toujours l'inversion de matrices, mais (dans la plupart des cas) pour
une taille réduite |Ag| x |Ag| puisque la contrainte |Ag| < Ng doit étre respectée. Par conséquent,
obtenir ®, kl induit une complexité dominée par I'inversion matricielle résiduelle ou par le produit
matriciel. Le nombre d’opérations est alors réduit & 2N3|Agi1| + Nr|Agi1]? + |Akt1]3/3. La
complexité globale pour les {Ck}£<:1u toujours fonction de la partition 74 x) et de l'ordre de
décodage o, est maintenant exprimée par

K

o, (m0) = X (1A /3+ 2NEIA + 20630 | + Nl + A P/3)  (347)
k=1

(avec |Ak+1] = 0). La procédure de recherche exhaustive implique d’ajouter les quantités g (G

pour toutes partitions possibles, gardant & I’esprit que beaucoup d’entre elles comportent le méme
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nombre de multiplications complexes (ce nombre étant en fait principalement imposé par la distri-
bution des {|Ax|}£_ | pour une valeur de K donnée). L’évaluation de la complexité peut donc étre
grandement simplifiée si on introduit les quantités intermédiaires suivantes

e ' ’ 3.48
Imax (W7H;P]?<§):K9{CZ}?=1(W,U) ( )

Si le degré de liberté lié & l'ordre de décodage est considéré, la recherche exhaustive doit prendre
en compte toutes les partitions ordonnées possibles. Une borne supérieure de la complexité est

alors donnée par

Nt
ST kISG =R gk (3.49)
k=1

Dans le cas contraire, la recherche exhaustive parcourt toutes les partitions non ordonnées pos-

sibles, et une borne supérieure est donnée par

Nt
S sEm g (3.50)
k=1

Dans le tableau quelques résultats numériques sont présentés pour des valeurs typiques de Np
et Ni. Il est clair que la taille de ’espace de recherche augmente exponentiellement avec N lorsque
lordre de décodage est optimisé. Cela est dii au terme k! dans . Plus particuliérement, le
dernier terme de la somme NT!S](V]\;T’SNR) = Np! prédomine souvent dans , suggérant ainsi
d’écarter la partition PARC afin de réduire la complexité. Avec cette supposition, aucune perte
en performance n’a été observée lors des simulations. A titre d’exemple, on a évalué la complexité
pour un systéme MIMO 4 x 4. Sans ordonnancement optimisé, PARC nécessite 238 opérations pour
obtenir les {C}}< | tandis que LSTC-RC doit compter sur 3838 opérations. En revanche, lorsque
Pordre de décodage est activé, ces valeurs passent alors & 5720 et 18778, respectivement. Dans ce

cas, 30% de la complexité est & imputer & la partition PARC.

TaAB. 3.2 — Dimension de I'espace de recherche en fonction de Nt et Ng

Fonction Nr 2|4 | 6 8 10
Nrp>Np || 2|15 | 203 | 4140 | 115975
SN Nrp=4 | 2|15| 196 | 3795 | 99146
Np=2 ||2|10]| 76 | 764 9496
Nr>Nr || 3| 75 | 4683 | 545835 | 102247563
S kISEENY Np=4 || 3] 75 | 4670 | 543130 | 101519250
Nrp=2 || 3|66 | 3690 | 385560 | 64751400
Nr! 2| 24 | 720 | 40320 | 3628800




34 Chapitre 3 Optimisation des rendements pour un codage espace-temps en couche

3.6 Résultats numériques

3.6.1 Paramétres de simulation

Il nous reste maintenant & montrer les performances de LSTC-RC associé aux différents al-
gorithmes présentés. On étudie plus particuliérement son efficacité spectrale pour des canaux de
Rayleigh & évanouissements plats. Les simulations sont moyennées sur 1000 tirages aléatoires du
canal. On suppose une transmission sur un canal quasi-statique spatialement corrélé s’exprimant

par la relation
1/2 1/2
H=Ry’H,R}’ (3.51)
ot H,, est la matrice spatialement blanche du canal MIMO dont les entrées sont complexes Gaus-
siennes & symeétrie circulaire de moyenne nulle, c.-a-d. h; ; ~ CN (0,1). La matrice de corrélation

de dimension N x N suit le modéle de [41]

1 «o «
a 1 .o
Ry = _ (3.52)
. . . . . a
« a 1

ol € [0,1] est le parameétre de corrélation. Cette structure représente un pire cas puisque en
pratique la corrélation diminue avec I’éloignement des antennes. Par ailleurs, on fait ’hypothése
d’une distribution équitable de la puissance a l'intérieur d’un méme bloc. Concernant ’adaptation
des rendements, ils sont choisis parmi un jeu de MCS, listés dans le tableau en plus du MCS

nul. Ce dernier permet d’éteindre la ou les antennes choisies.

TAB. 3.3 — Jeu de MCS disponible

Modulation rendement rendement no.
codage canal | global (bits/c.u.) | MCS

- 0 0 0
QPSK 1/76 0.026 1
QPSK 1/36 0.055 2
QPSK 1/8 0.25 3
QPSK 1/4 0.5 4
QPSK 1/2 1 5
QPSK 3/4 1.5 6
16QAM 1/2 2 7
16QAM 3/4 3 8
64QAM 3/4 45 9
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Pour plus de concision, les résultats numériques sont seulement obtenus pour ce jeu de ren-
dements, pris de [42] (cas OFDM) puisque cela parait représenter une hypothése valable pour les
futurs systémes mobiles. Cependant, les gains apportés par chacun des degrés de liberté dépendent
fortement de ce jeu de MCS. De fagon assez naturelle, les codes espace-temps considérés utilisent
les modulations codées & bits entrelacés (ST-BICM) puisque le jeu de rendements scalaires [42] est
basé sur une BICM. De plus, de nombreuses contributions ont déja montré que cette technique est
capable de beaucoup se rapprocher de la probabilité de coupure dans ’hypothése d’un récepteur
itératif (cf. [43]). Grace & la voie de retour bas débit parfaite (sans erreur), la transmission n’est
jamais en coupure. Par conséquent, les codes STBICM peuvent étre considérés comme des codes
atteignant la capacité. Dans ce cas, la distribution des rendements Dja, | est facilement déduite
du tableau en multipliant chaque MCS par la cardinalité |Ag|. Les résultats présentés pour
LSTC-RC sont toujours tracés pour une partition optimisée (mode adaptatif) alors que 'ordre de

décodage optimisé n’est considéré que si cela est précisé.

3.6.2 Partition optimisée

Capacity (bits/c.u.)

i
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
Average SNR (dB)
—— Open-loop MIMO capacity

—=a— Closed-loop MIMO capacity
LSTC-RPC with ordering

A

-x - LSTC-RPC

w--- PARC with ordering
-+ - PARC

F1G. 3.3 — Comparaison des systémes PARC et LSTC-RC pour un canal de Rayleigh 4 x 4 non

corrélé. Effet du partitionnement et de 'ordre de décodage.

Dans ce paragraphe, on considére que le canal de transmission n’est pas corrélé et comporte 4
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antennes en émission et en réception. La répartition de la puissance est également supposée équi-
table. A partir de la Fig. on peut observer que le schéma LSTC-RC apporte un gain important
sur le systéme PARC, grace & l'optimisation de la partition. En effet, pour une transmission a 10
bits/utilisation canal (en anglais, bits/c.u.) un gain de 1.4 dB peut étre acquis. On remarque que le
fossé entre les deux systémes s’accroit & fort SNR puisque pour 16 bits/c.u. le gain monte & 2.5 dB.
Par ailleurs, & cause du rendement maximal disponible (ici, rendement 3/4 et 16QAM) Defficacité
spectrale des deux systémes va atteindre une valeur limite asymptotique (ici de 18 bits/c.u.) qui
dépend clairement du jeu de MCS disponible. Lorsque I'optimisation de ’ordre de décodage est
autorisée, des gains supplémentaires sont apportés quelle que soit la valeur du SNR, confirmant les
précédents résultats de [30]. Il convient de noter que le degré de liberté lié a ’ordre de décodage est
plus efficace dans PARC que LSTC-RC puisque 'espace de recherche est plus vaste dans le premier
cas (cf. tableau . De plus, avec un seul degré de liberté activé, soit I'ordre de décodage (cas
PARC ordonné) ou soit le partitionnement des antennes (cas LSTC-RC), des performances proches
sont obtenues. Ce commentaire est valable pour plusieurs configurations d’antennes testées, c.-a-d.
avec Np < 6 et Ngp < 6. Seulement, bien que 'ordre de décodage ne demande pas de bits de
feedback supplémentaires, la complexité imputée au récepteur (5720 opérations) plaide plutot en
faveur de LSTC-RC (3838 opérations). Ceci est d’autant plus vrai que LSTC-RC requiére 1 seul
bit de signalisation supplémentaire. Au total, 15 ou 14 bits sont nécessaires pour les deux systémes
étudiés. Par ailleurs, si LSTC-RC écarte la partition PARC de son espace d’exploration, le nombre
de bits requis est de 13 et la complexité se trouve diminuée de 6% tout en gardant des performances
identiques. Pour conclure, LSTC-RC ne considérant pas la partition PARC se révéle étre meilleur

que PARC avec ordre de décodage optimisé en termes de feedback, complexité et performance.

3.6.3 Quantification des puissances

Dans ce paragraphe, on examine I’amélioration des performances due au contréle de puissance.
Deux quantifieurs sont considérés : le premier possédant 32 niveaux de puissances alors que le
deuxiéme n’en posséde que 4. Pour ces deux scénarios, PARC et LSTC-RC ont exactement la
méme quantité d’information de contrdle dans la voie de retour avec 34 et 22 bits. Une borne
supérieure peut étre tracée en considérant un systéme PARC ayant un controle idéal (non quan-
tifie) des rendements et des puissances, ce qui correspond également & la capacité d’un systéme
multiutilisateurs (voie montante) pour 4 utilisateurs avec une contrainte de puissance globale. Sur
la Fig. I’algorithme ORPQ se montre particuliérement efficace dans la région de SNR faible &
modéré pour le quantifieur & 32 niveaux. L’intérét d’ORPQ est double puisqu’il fournit des perfor-
mances comparables par rapport a I'algorithme SRPQ2 tout en évitant la recherche exhaustive sur
l’ordre de décodage. Pour illustration, avec ORPQ, 1 dB et 1.75 dB peuvent étre gagnés lors d’une
transmission & 4 bits/c.u. sur les algorithmes SRPQ1 et LSTC-RC sans controle de puissance,

respectivement. En revanche, pour le quantifieur & 4 niveaux les différents algorithmes de controle
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Capacity (bits/c.u.)

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
Average SNR (dB)

Power control upper bound (no quantization)
- - LSTC-RPC, ORPQ (g=5)
LSTC-RPC, vect. SRPQ2 (g=5)
LSTC-RPC, vect. SRPQ1 (q=5)
>— LSTC-RPC
- -+-- LSTC-RPC, ORPQ (g=2)
v PARC, SRPQ1 (g=2)
—*— PARC

F1a. 3.4 — Effet du controle de puissance quantifié (¢ = {2,5}) pour un canal de Rayleigh 4 x 2

non corrélé.

de puissance exhibent de trés médiocres performances. En effet, une quantification grossiére im-
plique une forte dégradation de lefficacité spectrale qui remet en question 'intérét du contréle de
puissance quantifiée. Par conséquent, pour étre intéressant la quantification de la puissance doit

impliquer un nombre de bits de feedback suffisant.

3.6.4 Sélection d’antennes

La comparaison entre les algorithmes de sélection d’antennes et de controle de puissance quan-
tifié n’est pas menée puisque ces deux stratégies impliquent une charge de la voie de retour trés
différente. Par conséquent, dans cette section on s’attache & comparer les méthodes proposées de
sélection d’antennes (avec o pré-initialisé) a la recherche exhaustive (sur 'ordre de décodage), la
méthode proposée en [33] pour PARqE et enfin la méthode disjointe. Cette derniére consiste & choi-
sir les MCS & allouer une fois que les antennes actives et les capacités par couche sont calculées. Une
borne supérieure, également tracée, s’avére correspondre & une procédure de sélection d’antennes
avec des rendements idéals (non quantifiés). Il convient de noter que la régle d’ordonnancement

proposée en [33] considére les SINR en sortie d'un MMSE-SIC. Non seulement cette initialisation

Dans [33], 'équation (14) a une mauvaise dimension et devrait correspondre aux entrées d’une matrice carrée

de dimension np — 7 4 1. Nos simulations emploient la formule corrigée.
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Capacity (bits/c.u.)

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

N

Average SNR (dB)

Antenna selection upper bound (no quantization)
—&— LSTC-RPC, exhaustive joint selection

- -+-- LSTC-RPC, proposed joint selection, forward ordering
—+— LSTC-RPC, proposed joint selection, reverse ordering
---x--- PARGC, serial selection, forward ordering

—<— PARG, serial selection, reverse ordering

—<— PARGC, disjoint antenna selection

FiG. 3.5 — Comparaison des procédures de sélection d’antennes pour un canal de Rayleigh 4 x 4

corrélé avec arx = atx = 0.6.

apporte une amélioration des performances, mais elle requiére également une complexité accrue.
Sur la Fig. le canal considéré est corrélé en émission et en réception avec le méme coeflicient
«a = 0.6. Comme attendu, ’approche conjointe proposée montre des performances proches de la
recherche exhaustive. Ainsi, des performances quasiment optimales sont atteintes en gardant une
faible complexité. Considérant un ordre de décodage avant oy,q, une amélioration de 1 dB et 2.7
dB est observée pour une transmission a 8 bits/c.u. et 14 bits/c.u. par rapport a la méthode de
[33], respectivement. Remarquer que ogyq montre toujours de meilleures performances que oyey
dans PARC. Les mémes tendances, plus prononcées, sont obtenues pour un canal possédant 4 an-
tennes d’émission et 2 antennes de réception, cf. la Fig. Dans cette configuration, LSTC-RC
a besoin de 15 bits de feedback comparé & 14 bits pour PARC. La dégradation substantielle de la
méthode disjointe observée & fort SNR est due au large bruit de quantification subi, puisque les
antennes actives sont choisies sans se soucier du jeu de MCS disponibles. Enfin, il est montré que le
pourcentage d’antennes actives est en moyenne plus grand dans le cas de la méthode proposée que
dans le cas de la méthode disjointe (cf. Fig. . Ainsi, en raison d’un rendement discret maximal

disponible, promouvoir les couches les plus faibles augmente les performances.
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Capacity (bits/c.u.)

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

N

Average SNR (dB)

Antenna selection upper bound (no quantization)
—e&— Exhaustive joint selection

- -+-- LSTC-RPC, proposed joint selection, forward ordering
—+— LSTC-RPC, proposed joint selection, reverse ordering
---x--- PARG, serial selection, forward ordering

—— PARG, serial selection, reverse ordering

—<— PARGC, disjoint antenna selection

FiG. 3.6 — Comparaison des procédures de sélection d’antennes pour un canal de Rayleigh 4 x 2

corrélé avec ary = atx = 0.6.

3.6.5 Reéduction du feedback

Avec le nouveau degré de liberté introduit, une bonne facon de réduire la charge de la voie de
retour est de fixer la partition pour toutes les réalisations du canal. En conséquence, plus le nombre
de groupes croit, plus le feedback requis augmente. Par exemple pour une configuration avec Ny = 4
antennes d’émission et Ng = 2 antennes de réception, 50% du feedback peut étre économisé en
choissant de faire 2 groupes de 2 antennes. Les performances associées a cette partition sont tracées
sur la Fig. La comparaison avec le systéme PARC montre que sans utilisation des degrés de
liberté disponibles, les deux systémes possédent les mémes performances. Cependant, I’activation
de 'ordre de décodage optimisé ou du controle de puissance est plus favorable au systéme PARC,
avec un écart de performance d’au plus 0.75 dB. Cette faiblesse s’explique par le fait que I’espace
de recherche est plus petit ou par 'existence d’une équidistribution de puissance i 'intérieur de
chaque groupe. Pour conclure, ce mode non adaptatif de LSTC-RC est capable de rivaliser avec

PARC en tirant avantage du degré de liberté proposé pour réduire le feedback.
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100% 100% -4
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(a) Sélection avec la méthode conjointe (b) Sélection avec la méthode disjointe

FiG. 3.7 — Pourcentage d’antennes sélectionnés pour un canal de Rayleigh 4 x 2 corrélé avec

AORx — Qx — 0.6.

Capacity (bits/c.u.)

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
Average SNR (dB)

—— Open-loop MIMO capacity

—&— Closed-loop MIMO capacity

<-4 -- Fixed LSTC-RC, SRPQ q=5
© Fixed LSTC-RC, ordering

- -X-- Fixed LSTC-RC

+— PARC-SIC, SRPQ q=5
—+— PARC-SIC, ordering
—<%— PARC-SIC

Fi1G. 3.8 — Comparaison de PARC et de LSTC-RC en mode non adaptatif, pour un canal de

Rayleigh 4 x 2 non corrélé.
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3.7 Conclusions

Dans ce chapitre, une nouvelle architecture de communication a été développée combinant
codage espace-temps et multiplexage spatial pour des systémes MIMO exploitant une voie de
retour limitée. L’idée essentielle est d’exploiter un degré de liberté supplémentaire, & savoir le
partitionnement des antennes d’émission en différents groupes. Ce design se montre théoriquement,
capable d’atteindre la capacité d’un systéme MIMO MAC avec une contrainte de puissance globale.
L’alliance de ce troisiéme degré de liberté avec ceux précédemment disponibles, a savoir ’ordre de
décodage et controle de puissance, est proposée au travers une variété d’algorithmes. Ces procédures
présentent un bon compromis entre complexité, charge de la voie de retour, et performance. Enfin,
I'utilité du concept introduit et lefficacité des algorithmes sont confortées par des résultats de
simulations probants. En effet LSTC-RC améliore la somme des rendements discrets par rapport
a PARC, réduisant davantage le bruit de quantification induit par les MCS, sans pour autant
augmenter le feedback. Le mode non adaptatif affiche méme des performances voisines de PARC
tout en bénéficiant d’un feedback réduit (50%). Pour finir, l’extension de ces travaux & un modéle

de canal multitrajets avec évanouissement est immeédiat [18, Section 4].
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Chapitre 4

Technique de waterfilling partiel

pour un feedback quantifié

4.1 Introduction

Dans la continuité du travail précédent, ce chapitre se focalise également sur des approches
pratiques mettant en jeu un controle de rendements discrets. Contrairement & ’approche précé-
dente, on considére maintenant un schéma plus général comprenant une opération de précodage
d’évitement de l'interférence. Ce précodage active les modes du canal les plus forts.

Avec une connaissance totale du CSI en émission, la généralisation du waterfilling & des en-
trées discrétes est proposée par lalgorithme du mercury/waterfilling [A4]. Trés récemment, cette
allocation optimale de la puissance a été obtenue en s’appuyant sur la relation entre information
mutuelle et erreur quadratique moyenne minimum (MMSE) [45]. Une approche alternative modifie
I’allocation de puissance obtenue par le waterfilling classique pour tenir compte de la discrétisation
des rendements. Elle est appelée QoS-based waterfilling [46]. Quelle que soit la solution proposée,
I’utilisation de telles hypothéses concernant la quantité de CSI requise rend ces solutions trés ardues
puisque la quantité de feedback est une valeur critique.

En cherchant & réduire le CSI & I’émetteur, il n’est plus possible d’effectuer une transmission sur
des canaux paralléles et d’éviter toute interférence spatiale. Plus intéressant : I'optimisation d’un
systéme MIMO point & point ressemble & la coordination multi-utilisateurs en liaison montante mais

avec une contrainte de puissance totale. En effet, la formation des groupes d’antennes d’émission

43
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afin de diviser la matrice de précodage en blocs permet de substituer un utilisateur par un groupe.
De ce fait, I’évitement, de linterférence se fait partiellement au bénéfice d’une réduction notable
du feedback. Avec la contrainte de la disponibilité d’un jeu de rendements discrets, la. question
revient alors & déterminer le niveau de feedback nécessaire a ’émetteur. Ainsi, au contraire des
travaux [34] et [35], on se focalise ici sur la maximisation de la somme des rendements discrets.
Toutefois, Defficacité spectrale est également tributaire d’une voie de retour bas débit au travers

de la précision du CSIT recu.

Cette voie de retour bas débit exige une quantification des informations remontées & ’émetteur.
Les nombreux travaux réalisés font apparaitre deux approches majeures pour concevoir la stratégie
de remontée du feedback [47] : on quantifie d’un c6té directement le canal et de lautre la matrice
de covariance du signal transmis [48]. La structure de cette derniére peut apporter une réduction
importante de la complexité du probléme de quantification. La définition d’un codebook optimisé
a également été beaucoup étudiée pour permettre une maximisation des performances [49-53].
Néanmoins, une bonne approche résulte de la combinaison du précodage avec une sélection de
modes. En effet, 'algorithme, dit de multi-modes, met en oeuvre une répartition de puissances
équitable entre tous les modes (beams) activés [54]. Cette solution fournit un bon compromis entre

feedback et performance dans la région du faible SNR grace au gain de diversité accordé.

Ce chapitre met en oeuvre les idées mentionnées ci-dessus et propose une technique de trans-
mission utilisant un feedback réduit. L’utilisation du concept de partitionnement des antennes
d’émission permet d’introduire un nouveau schéma d’émission-réception émettant sur des sous-
canaux paralléles. Bien que sous-optimale & cause de la contrainte sur I’ordre de décodage, la base
de décomposition en sous-canaux paralléles montre une réduction significative de la complexité sans
compromettre les performances. Ce gain en complexité est d’autant plus marqué qu’en réception le
traitement des données est effectué en deux étapes distinctes. L’hypothése des rendements discrets
empéche la formulation d’une solution optimale pour ’allocation de ressources. Par conséquent,
des méthodes heuristiques sont considérées et des algorithmes efficaces, initialisés avec le water-
filling itératif, sont proposés. En particulier, 'emploi du précodage multi-modes permet un nouvel
éclairage du compromis entre feedback et performance tout en garantissant une faible complexité

d’implémentation.

Le reste de ce chapitre est organisé comme suit. Le paragraphe § 4.2 détaille la notion de wa-
terfilling partiel et présente I'architecture d’émission-réception proposée. L’optimisation conjointe
entre les puissances et les rendements est ensuite abordée en § 4.3 ot seuls les MCS discrets sont
pris en compte. L’ajout de la contrainte d’une voie de retour limitée est décrite en § 4.4 et spécifie
la quantification des matrices de covariance soit par un contrédle de puissance discret, soit par une
stratégie de précodage multi-modes. La complexité de I’allocation de ressources est étudiée en §

4.5 avant la présentation des résultats de simulation.
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4.2 Modéle de communication

Le scénario de communication considéré est un schéma point & point multi-antennes utilisant
un multiplexage spatial des données avec controle des rendements. En réception, on fait '’hypo-
thése d’une estimation parfaite du canal, délivrant une information (CSIR) idéale. Coté émetteur,
une connaissance partielle est disponible avec la réception d’un indicateur de la qualité du canal.
Cette information est acquise grace & une voie de retour limitée bas débit et sans erreur. Pour
la transmission, ’émetteur démultiplexe tout d’abord ses données sur M < Np couches, puis
emploie une matrice de précodage V qui convertit le signal d’entrée s de taille M en un vecteur
Nr-dimensionnel dénoté par x = Vs. La transmission s’effectue sur un canal & bande étroite multi-
antennes de Rayleigh & évanouissements plats comprenant Ny antennes émettrices et N antennes

réceptrices. La relation d’entrée-sortie du canal s’écrit
y =HVs+n, (4.1)

ot s € CM est le vecteur du signal transmis, y € CV% est le vecteur du signal recu, H € CVrXNT est
la matrice de canal et n € CV% est le bruit additif blanc Gaussien (AWGN) de moyenne nulle. On
suppose un environnement dispersif tel que les entrées de H soient i.i.d. complexes Gaussiennes a
symeétrie circulaire de moyenne nulle, c.-a-d. h; j; ~ CN (0,1). La matrice de covariance du signal x,
noté O, contient une matrice orthonormale V et une matrice diagonale d’allocation de puissance
Y =diag(Py,- -, Pyr) telle que @ = VIV, Pour satisfaire le budget de puissance disponible &
Pémetteur P, on a la contrainte tr(®y) < P. Enfin, les composantes du bruit affectant le signal recu
sont indépendantes, ainsi la covariance s’écrit ®, = 021 y,. Par souci de simplicité, la variance du

bruit est supposée égale & 02 = 1 impliquant une pondération appropriée de la matrice de canal.

4.3 Transmission avec un waterfilling partiel

4.3.1 Architecture de transmission

L’architecture de transmission considérée a recours & une adaptation des rendements et puis-
sances par couche en complément d’un précodage par groupe; tous ces paramétres étant dynami-
quement adaptés aux variations du canal de transmission. Le principe de ’émetteur est décrit dans
la Fig. Les Np antennes d’émission sont fractionnées en K groupes distincts A1, Ao, ... Ag
avec la contrainte Z,ﬁil |Ax| = Nr, ou chaque groupe constitue une collection d’indices. De
maniére équivalente, avec une permutation unitaire sur les indices des antennes, la matrice de
précodage V peut toujours étre mise sous une forme diagonale par bloc, avec K blocs tels que
V = diag(V1, -+, V). Chaque groupe k = 1,..., K répartit ses données sur au plus My < |Ag|
couches, chacune étant encodée indépendemment avec les MCS choisis. Ensuite, avant d’entrer

dans la matrice de précodage Vi, de dimension |Ag| x My, les couches de données sont multipliées
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par une valeur de puissance appropriée. Soit X, de forme diagonale, la matrice d’allocation de
puissance pour le groupe Ay. La matrice de puissance totale est alors exprimée par la relation

Y= dzag(El, ;EK)

: P51,1 :

| B Mes % J

: B P51M A\Y SN

= A

| Mes @ A
input : Ml - :|A1|
stream : P5K,1 :

| nes & 5

I A

| MCS “Ay |

My o

7,,,777——7**%\ 777777777 Feedback

F1a. 4.1 — Architecture de I’émetteur réalisant le waterfilling partiel.

La capacité du systéme MIMO décrit s’obtient par I’expression
Copt = log, [In, + HOLH' |, (4.2)

oll ®4 est une matrice diagonale par bloc. Chacun de ses éléments est une matrice de dimension
|Ak| x |Ag| tel que Ox,, = VkEkV,t. Il convient de noter que pour K = 1, ce schéma de
transmission se réduit & la technique bien connue du waterfilling. Autrement, avec une forme
diagonale par bloc, Uexpression de la capacité peut étre formulée grace & une analogie multi-
utilisateurs MAC en identifiant les groupes d’antennes & des utilisateurs, mais avec toutefois une

contrainte de puissance totale. La capacité s’exprime alors par

K
Ing+ ) HAkQXAkHTAk
k=1

)

Copt = ma lo
opt @xA:}(i(:l 22
(4.3)

avec @xAk > 0, Vk,

K
Dok tr (@xAk) <P

La distribution optimale des entrées peut étre trouvée par un algorithme itératif de waterfilling
[35]. La matrice de précodage Vy, (base originelle) du groupe Ay résulte ainsi des M} premiers
vecteurs propres de HTAk (I+ > izr Ha, Ox, HTAi)leAk. D’un point de vue théorie de I'information
et dans I’hypothése de codes capables d’approcher la capacité, I’emploi de codes espace-temps ou
scalaires permet d’atteindre la fonction objective donnée par . Cependant, dans ce chapitre

on utilise des codes scalaires pour avoir des canaux paralléles indépendants. En effet, un décodage
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plus simple et surtout une plus grande flexibilité dans 'allocation de puissance rendent ce choix

trés attractif.

4.3.2 Architecture de réception

Remarquant que la forme diagonale par bloc de la matrice de covariance du signal x permet de
détecter le signal recu groupe par groupe, on propose un récepteur en deux étapes. Une séparation
pratique dans le processus de détection conduit & une phase de détection inter-groupe suivie d’une
phase de détection intra-groupe linéaire. On explicite dans la suite la borne que peut atteindre,
sans perte d’information, ce récepteur qui bénéficie d’'une complexité réduite. Dans cette perspec-
tive, on doit faire I’hypothése d’un ordre de décodage fixé a priori, dégradant peu les performances
(cf. mais diminuant fondamentalement la complexité. Aprés des manipulations matricielles,
on peut réécrire (4.2) comme une somme de K termes. Ainsi, une borne inférieure peut étre définie

en incluant cette contrainte dans l'ordre de décodage, et l'inégalité suivante est obtenue

K
Copt = max Zlog2 ‘IIAH + ngk B, (4.4)
G)xAk p=1 k=1
K
> Z max log, ‘IIAM + Ox, B, (4.5)
k=1 {QXAk |®XAk+l exAK
avec les contraintes suivantes
@xAk > 0,Vk
25:1 tr (@xAk) S P7 (46)
o=(1, K)

et si’on suppose sans perdre de généralité que I’ordre de décodage suit ’ordre croissant des indices.

(4.5) implique les matrices intermédiaires

B, =H}\ ©,'H,,,

T @7)
Oz, =D jons1r Ha, Oxy Hy + Ing.

Dans la suite, ’ensemble des covariances optimisées obtenues par ’équation est dénoté comme
la base modifiée. Il est important de mentionner que le récepteur MMSE-SIC par couche (scalaire)
est optimal quelle que soit la base choisie. Cependant, la capacité en peut aussi étre optima-
lement atteinte par le récepteur en deux étapes dont la description suit. La phase de détection
inter-groupe est accomplie par un filtrage vectoriel de type MMSE-SIC. Ce traitement a été
démontré sans perte d’information dans le chapitre précédent [55]. Ainsi chaque groupe est détecté
successivement. Cela conduit aprés la soustraction liée aux couches déja décodées (traitement SIC

supposé parfait) au signal composite re¢u

Ye =Y — ZHAJ'XAJ‘ = Ha,Xa, + 2, (4.8)
i<k
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ou yj est le signal recu avant la détection du groupe Ay et zy est le bruit additif coloré. Soit Fy

le filtre de Wiener tel que I'estimée MMSE de xaj est donnée par FLyk. et s’écrit
-1
F| = |I+0O,, B;| O, H\ O, (4.9)

L’expression du filtre F, impose & ’émetteur une contrainte sur le design de la partition choisie,
qui doit donc respecter la condition |Ag| < Ny afin que la matrice ®,, soit toujours inversible.
La deuxiéme phase, la détection intra-groupe, est constituée d’un banc de filtres linéaires
de type adapté. Les canaux composites du groupe Ay s’expriment par la relation @z_,cl/ZHAk et se
décomposent en valeurs singuliéres sous la forme UkAkV,Tc, ot Vi (base modifiée) est une matrice
orthonormale. Il convient ici de noter que le filtre multi-dimensionnel de Wiener se réduit alors
a l'expression F; =V, (INR + EkAi)flEkAkUkGZ_kl/Q. La détection des composantes de xa,
est accomplie en multipliant & gauche le signal composite blanchi recu @;kl/ 2}71@ avec la matrice

orthonormale U; de dimension |Ag| x Ng. En effet, on peut définir les relations suivantes

XAk = V]JQXA;C
yi = UL, /%3, (4.10)

Zy

Zp = UL@;k1/2Zk
et ainsi réécrire le canal composite sous la forme
Vi = ApXa, + Zg. (4.11)

En remarquant que Xa, = sa,, on a ainsi découplé chaque bloc du canal en sous-canaux paralléles
[56]. Soit k. ; un entier constitué de la paire d’indice (k, ) tel que d,; soit numéroté de 1 a M et
corresponde au sous-flux ¢ du groupe Aj. Cette notation est gardée dans la suite de ce chapitre.

La capacité C' donnée en (4.5)) peut étre reformulée par

K My K My
C=Y % logy (1+Ps, X(Aw) =D > Cra (4.12)
k=11i=1 k=11i=1

o Cr; = log, (14 Py, A2(Ax)), avec A;(Ay) la iiéme valeur propre de Ay.

Comme mentionné ci-dessus, le récepteur MMSE-SIC scalaire atteint également la capacité avec
un choix de base modifiée. En effet, en posant H = HV la démonstration de son optimalité peut
étre retrouvée [30]. Par conséquent, en utilisant les notations de ce chapitre, la capacité-somme

peut étre exprimée comme une somme de M termes définis par

K My
C =) log, (1+SINR, ) (4.13)

k=1 1i=1

SINRs,, = P5, bl @7 by,

i

= hohE
Ous, . = 2jz 501 L Bjhy 4 Ing

avec
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4.3.3 Contraintes d’une voie de retour limitée

Avec la contrainte d’une voie de retour & bande limitée, les matrices de covariance doivent étre
quantifiées avec 'utilisation d’un dictionnaire (codebook). Ainsi, la somme des rendements discrets
dépend de la précision de ce codebook. En effet, alors que le récepteur MMSE-SIC par couche reste
optimal, la détection intra-groupe du récepteur en deux étapes souffre d’interférences inter-flux
résiduelles. Le SINR en sortie de chaque filtre adapté differe maintenant de P, , A2(Ag), cf. ,
et sa nouvelle expression est maintenant détaillée. Soit V7, la version quantifiée de V;, de rang My,

sélectionnée parmi un codebook Vi, (4 définir) constitué de N matrices de précodage
Vi = {\7,(3), 1<j< Nk}, (4.14)

ol chaque élément est une matrice orthonormale vérifiant la relation \71(3 )TV,(j ) =1 M- Soit Aa, =

AkVLVk un canal composite pour le groupe Ag. Aprés la multiplication par UL, le filtre adapté

pour le couple d’indices (k,i) est donné par gs, , = \/Ps, , as, ,, donnant le SINR suivant

T 2
854,80k,
SINR{M") = T 25, .85 : . (4.15)
Y U%gék,lgék‘i + Zj;ﬁi, |g51€7¢g5k,j |
Par conséquent, les rendements théoriques de chaque sous-flux sont formulés comme suit
Cri = log, (1 + SINRSMF)), v(k, ). (4.16)

Un autre type de récepteur peut étre également envisagé a travers un filtrage MMSE (linéaire)
capable d’annuler 'interférence inter-flux a fort SNR. Au lieu d’un banc de filtres MF, on considére
maintenant un banc de filtres MMSE dont ’expression pour le iéme flux du kiéme groupe est

gjs,“ =/Ps,. aj;k’i (IIAM + Zj\i"l Ps, ; as, al )71. Le SINR est ensuite exprimé par

6k.j

MMSE
SINng,i ) — Ps, a}kvi(lmﬂ + E Ps, . a5k,_7’a§k,j) as, ; (4.17)
J#i
associant un rendement théorique finalement donné par

C.i = log, (1 + SINR{ M), (4.18)

Une derniére remarque consiste 4 noter que si la détection intra-groupe utilise un filtrage MMSE
avec annulation successive de linterférence, le récepteur en deux étapes est alors équivalent au

filtrage classique MMSE-SIC scalaire.

4.4 Optimisation des rendements et des covariances

4.4.1 Cas des rendements non quantifiés

Un point important dans la maximisation de (4.3) ou (4.5) est de remarquer que le probléme
d’optimisation est concave. Dans ce cas, les conditions de Karush-Kuhn-Tucker (KKT) sont néces-

saires et suffisantes pour atteindre 'optimum global [8]. Fixer K > 2 empéche d’avoir une solution
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analytique ; cependant, des solutions numériques via des algorithmes itératifs se sont révélées pro-
bantes. On rappelle donc tout d’abord comment résoudre (4.3), puis on propose une approche de
waterfilling itératif tenant compte d’un ordre de décodage fixé pour optimiser (4.5).

Méthodes existantes

Les algorithmes apparus dans un contexte multi-utilisateurs, notamment dans le cas des canaux
de diffusion, peuvent étre facilement appliqués pour des scénarios mono-utilisateur [35, annexe C].
Cependant, par rapport au waterfilling itératif de [18], la contrainte de puissance globale impose un
niveau d’eau commun (water level) pour chaque groupe. Les matrices de covariance doivent donc
étre adaptées simultanément, ne garantissant plus la croissance monotone de la capacité-somme.
En effet, la convergence peut étre uniquement prouvée dans le cas ot K < 2 et I’algorithme originel
de [34] se met parfois & osciller pour des configurations divergentes. Pour pallier ce probléme, un al-
gorithme cyclique de coordonnées croissantes (en anglais, cyclic coordinate ascent) propose un pas
de moyennage invariant égal a %, dont 'optimalité globale a été démontrée. Par contre sa conver-
gence est lente, et [34] suggére par conséquent d’initialiser ’algorithme cyclique de coordonnées

croissantes avec ’algorithme originel. L’algorithme ainsi obtenu est qualifié d’hybride.

Méthode avec ordre de décodage fixé

La solution de l'optimisation proposée en (4.5)) est trés similaire aux solutions évoquées dans
le paragraphe précédent. Toutefois, la décomposition du canal composite ne s’effectue plus dans la

méme base. Comme élément de preuve, la fonction du Lagrangien peut étre écrite

K K
E({@xAk},MU) = Zlog2 ‘I|Ak| + @xAkBk‘ + M<Ztr(®’%k) — P) (4.19)
k=1 k=1

ol u est le multiplicateur de Lagrange correspondant & la contrainte de puissance globale. Les
conditions KKT sont ensuite obtenues en posant pour chaque groupe c’)ﬁk/@@;Ak = 0. Cela

conduit & la relation suivante
_ -1 _
(I|Ak\ +®xAkHTAk®zk1HAk) HTAkQZleAk :MllAk\ k= 1,..., K. (420)

Sans perdre de généralité, on considére que 'ordre de décodage suit 'ordre croissant des indices,
c-a-d. 0 = (1,...,K). On parvient ainsi a la matrice de covariance optimale @y A, Obtenue par
T
Ha, 04 A, H A,
comme bruit. Si @z_kl/ QHAk se décompose en valeurs singuliéres Uk,AkV};, on a alors la formulation

optimale suivante G)xAk = VkEkVJ,L avec P, . = (i — %)+ Il convient de noter qu’en utilisant

un waterfilling mono-utilisateur sur la matrice de canal Ha, avec ©,, =1+ .,

des arguments similaires & [34, Théoréme 3], la convergence de 1’algorithme peut étre montrée en

ayant une contrainte supplémentaire sur l'ordre de décodage.
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4.4.2 Formulation au cas des rendements discrets

Le processus d’encodage des bits de données, bien qu’adaptatif, ne peut pas exactement cor-
respondre aux rendements théoriques calculés. En effet, les rendements de codes et surtout les
modulations discrétes impliquent une quantification grossiére de ces valeurs. Comme ce travail se
focalise sur des codes indépendants par antenne (scalaires), la quantification des rendements est
menée avec un jeu de MCS, noté 7. Cette sélection de MCS doit étre faite en accord avec les
régles de design qui pourraient, dans un travail prochain, inclure la qualité de service (a travers
par exemple le taux d’erreurs binaires). La prise en compte du jeu de MCS améne a redéfinir la

fonction objective de (4.5) en
K M,

T = max ZZRM (4.21)

{Oxn, o 2 i1
oll Ry ; est le meilleur MCS atteignable, sélectionné selon la relation

Ry = arg ReTIg%Iglck,i ¢(k,i) — R (4.22)

avec ¢(k,1) le rendement théorique obtenu pour le groupe Ay et le sous-flux 4, qui dans le cas de

la base modifiée dépend du choix du récepteur. Son expression suit

log, (1 + SINRs, ;) si récepteur MMSE-SIC scalaire
o(k,i) = q log, (1 + SINR((SMVF)) si récepteur deux étapes avec banc de MF (4.23)

k,i

(MMSE))

log, (1 + SINR&H si récepteur deux étapes avec banc de MMSE

avec les contraintes

Oxs, >0,k et 34 tr(Oy,, ) < P. (4.24)

Cette optimisation complexe et non convexe, & cause du jeu discontinu et discret des MCS, ne
posséde pas de solution analytique. La solution optimale consiste alors en une recherche exhaustive
qui est particuliérement prohibitive avec le précodage. De fagon alternative, une solution pourrait
utiliser un algorithme par séparation et évaluation (en anglais, Branch and Bound). Ce dernier
combine des recherches exhaustives avec des opérations de séparation. Cependant, dans la suite par

souci de simplicité on s’intéresse & des algorithmes dérivés du cas des rendements non quantifiés.

4.4.3 Mesure relative du feedback

L’implémentation d’une technique de waterfilling requiére une connaissance totale du canal
I’émetteur. [’avantage immédiat de la technique de waterfilling partiel est une réduction de la
quantité d’information dans la voie de retour. En effet, le choix de la partition impacte la précision
du CSIT, c.-a-d. le niveau d’interférences inter-flux résiduelles. Notons (k) une partition des
Nrp antennes d’émission en K groupes distincts. Afin de mesurer le gain potentiel amené par un
waterfilling partiel, on définit une mesure relative du feedback. Le nombre de bits nécessaires pour

définir complétement une matrice Hermitienne de taille N x N vaut N? (valeurs réelles). Il faut
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noter qu’a partir de la matrice de covariance, ’allocation de puissance et le précodage peuvent étre

facilement retrouvés. Par conséquent, la quantité de feedback s’exprime au travers de la relation

K
F(rao) =Nr+ > |A* . (4.25)
k=1
—_——
feedback pour V

Comme la solution de waterfilling demande un CSIT parfait, on peut définir une valeur normalisée,
appelée mesure relative du feedback

_ F(’]T(K))

F(TF(K)) = W, V’/T(K) (426)

4.5 Optimisation conjointe avec une voie de retour limitée

La voie de retour limitée est supposée apporter une connaissance (intrinséquement partielle) a
I’émetteur grace & la transmission de B bits de feedback. En conséquence, chaque élément consti-
tuant le CSI, c.-a-d. les rendements, les puissances et les matrices de précodage, doit étre quantifié
et donc sélectionné parmi un ensemble discret. Notons Nycs le nombre de MCS disponibles dans
le jeu de MCS 7. Par ailleurs, deux stratégies réalisant le contréle de puissance sont identifiées ;
I’une quantifiant directement la puissance allouée, 'autre s’appuyant sur une technique de sélection

de modes.

4.5.1 Optimisation avec quantification des puissances

Cette premiére solution s’appuie sur les algorithmes de type waterfilling itératif briévement

rappelés dans la partie précédente.

Approche simpliste d’arrondi

Une solution immédiate pour générer un algorithme avec rendements discrets est d’utiliser 1’al-
gorithme développé pour le cas théorique (continu). Une fois la convergence obtenue et ’ensemble
des matrices de covariance disponibles {Oy ~ }le, on applique une conversion des rendements
théoriques aux MCS donnée par . Afin de respecter le théoréme de Shannon cette conversion
s’effectue par valeur inférieure. Cependant, la somme des rendements discrets résultante fournit
une solution trés sous-optimale puisqu’elle ne tient pas compte de la perte d’efficacité spectrale

induite par le bruit de quantification ARy, ; = ¢(k,i) — Ry ; pendant le processus d’optimisation.

Méthode itérative avec puissances quantifiées

La conversion aux MCS ci-dessus implique clairement une mauvaise utilisation de la puissance

disponible. Ce commentaire est accentué par ’existence d’un rendement supérieur maximal. Pour



4.5 Optimisation conjointe avec une voie de retour limitée

53

Algorithm 4 Discrete-rate IWF

for k=K to1ldo

Step 1 Generate effective channel
—1/2
Ga, = 0, Ha,

Step 2 Waterfill over Ga, with power Pa,. By doing so, we obtain Xj
and Oy, . Then, quantize V.
Step 3 Allocate the MCS :
for i =1 to M, do
From information rates ¢(k, ) in , choose the corresponding MCS
. Find the required power to meet this rate and update P, ..
end for

Then, deduce the residual power of group Ay as
My,
Pres = PAk - Zi:l P5k7 (427)

Step 4 Recalculate the MCS :
Let the eigenvalues of 3y be sorted in the decreasing order, i.e., P(;k,a(l) >
cee > Pék,a(Mkw where o is the permutation of indices.
for i =1 to M} do
With Ps, . = Ps, ., + Pres, find the MCS from the new ¢(k, o (7)) in
. Calculate the required power, quantize it and update Fs, ., and
Pres.
Check the power budget violation :
if Pres < 0 then
Take immediate inferior MCS, calculate the required power, quantize
it and update Pghnm and Pr.s.
end if
Finally, update QXAk = \A/kEk.\Afl
end for
Step 5 Allocate the residual power P,.s in order to increase the power

budget of the next treated group.

PAk :PAk *Pres
itk>1, Prn,_, =Pa,_, + Pres (4.28)
else Pa,, = Pa, + Pres

end for
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lutter contre cette faiblesse, on peut imaginer de calculer la puissance efficace requise dés qu’un
MCS est choisi. De cette maniére la puissance résiduelle peut étre utilisée pour améliorer le ren-
dement théorique (et potentiellement le MCS choisi) des couches ultérieures. Quelle que soit la
base d’optimisation et le récepteur choisis, le processus augmente de fagon monotone la fonction
objective. Comme la somme des rendements discrets est clairement bornée par valeur supérieure,
I’algorithme converge obligatoirement. De plus, la procédure proposée posséde le méme ordre de
complexité que ’algorithme itératif du waterfilling, puisque I'utilisation de la puissance résiduelle

s’appuie sur des opérations scalaires.

En conséquence, 'optimisation conjointe des rendements et des puissances est réalisée a 1’in-
térieur d’une itération de l’algorithme [18], mais sous une contrainte de puissance globale. Cette
maniére de prendre en compte la quantification permet de mettre & jour la matrice de covariance
du groupe Ay avant de calculer celles des autres groupes. La procédure de I'algorithme suit : (i)
la phase d’initialisation fixe le budget de puissance de chaque groupe a {PA,‘»},{le = P,/K et fixe
chaque covariance a la matrice nulle, (ii) la niéme itération de la procédure est décrite précisément
dans I"Algorithme M dont Iindice est omis pour plus de clarté. Enfin, on itére jusqu’a la conver-
gence. Il convient de mentionner que I’étape 3 permet une minimisation de la puissance consommée
pour atteindre chaque rendement discret calculé. Appelons P,.s la puissance résiduelle, immédia-
tement utilisée pour augmenter chaque rendement théorique des flux suivants. En tirant parti de
cette nouvelle variable, 'algorithme améliore la somme des rendements discrets. Par la suite, si en
arrivant & ’étape 5 il reste encore de la puissance résiduelle, on modifie alors la répartition de la
puissance par groupe. Cette étape assure donc la contrainte de puissance globale. Par ailleurs, une
fois la convergence atteinte, bien que la puissance restante ne soit pas suffisante pour augmenter
la somme des rendements discrets, cette puissance peut servir par exemple & améliorer le taux

d’erreurs binaires.

Mesure du feedback

On suppose que la version quantifée V, de V), est sélectionnée parmi le codebook V), contenant
N matrices différentes. Le quantifieur de puissance est lui supposé posséder une distribution
uniforme sur Ny, niveaux différents. Par conséquent, le nombre total de bits de feedback, donné

par la relation
K
B = |log, (Ny&sNowe [T Ne) | » (4.29)
k=1

dépend clairement de la partition. La quantité d’information requise pour le précodage varie ef-
fectivement avec la partition (g choisie & travers le terme Hle Ny, représentant les différentes

combinaisons possibles des matrices de précodage pour chaque groupe Ay.
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4.5.2 Optimisation avec sélection de modes

La deuxiéme stratégie considére la sélection de modes comme un moyen efficace de variation de
la puissance. Cette technique permet d’avoir en gain en diversité [57], en variant le nombre de flux
actives My, (par exemple de 1 & Ay) aux variations instantanées du canal, tandis que la puissance
est équirépartie entre tous les modes actifs. De cette maniére, la puissance est concentrée sur les

modes expérimentant de bonnes conditions radio.

Méthode multi-modes avec rendements discrets

Adaptant la sélection de modes au cas ou les rendements sont également discrétisés, le critére
des “meilleurs” modes repose sur la maximisation de la somme des rendements discrets. La régle

de sélection s’exprime par

M =ar T(ma,..., 4.30

{Mi}isy = arg max T(mi,...,mg) (4.30)
K My

T(ma,... = Ry 4.31

avec T'(m1,...,mg) o t.q.Ilgii((Vk):mk}ZZ k, (4.31)

XA k=1i=1

ot Ry, ; est obtenu avec la relation . M, est I'ensemble des modes supportés pour le groupe
Ay. Par exemple, le précodage bi-modes correspond & My = {1,|Ag|}. On propose donc une
méthode itérative multi-modes qui optimise conjointement rendements et matrices de covariance
afin d’exploiter la diversité. L’Algorithme [5] présente en détail le cas des rendements discrets avec
My ={1,...,|Ag|}. Comme le budget de puissance de chaque groupe est fixé a priori, la base
modifiée n’implique pas d’itération de 'algorithme proposé contrairement & un choix de base ori-
ginelle, réduisant ainsi drastiquement la complexité (cf. § . On fait I’hypothése que le budget

de puissance par groupe est fixée & Pa, = %.

Mesure du feedback

La sélection des modes impose 'utilisation de plusieurs codebooks pour la quantification d’une
matrice de précodage. En jouant sur le nombre de modes m activés, chaque valeur de m induit un
nouveau codebook contenant N, matrices de précodage. Au final, on a donc une nombre total de
matrices de précodage disponibles Ny exprimé par

Np= > Np. (4.32)

meMy
On suppose aussi que les modes éteints sont signalés a ’émetteur en utilisant le MCS nul. De
cette maniére, adaptation des rendements ne dépend que du nombre d’antennes d’émission (et

est indépendant de la partition (). Le nombre de bits de feedback est donc de

K
Blmult)) ’VlogQ (Vs T T Nk)-‘ : (4.33)
k=1
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Algorithm 5 Discrete-rate multimode precoding

Init Set equipowered group as P, = %.
for k=K to 1 do

Step 1 Generate effective channel
~1/2
Ga, = 0, Ha,

Step 2 Decompose G, with its singular value decomposition. By doing
so, we obtain the ideal (i.e., unquantized) precoder Vi with M, =
min (NR, |Ak|).

Step 3 Modes and MCS selection : Initialize TIEM’“'H) =0.

for m = M;, to 1 do

Pa,
m

Set equipowered substreams with X = I,,. Define the reduced pre-
coder V7. which consists of the m first columns of V. Then quantize it
into \7;
for i =1 to M}, do
From information rates ¢(k,i) in (4.23), choose the corresponding
MCS Ry ; and compute the kth group sum-discrete rate T,Em) =
Zij\ikl Rii.

end for

it 7™ = T\ then
Update optimal values : My, = m, V= \7;6 and ®xAk = szk\“/,i

else
Exit For m.

end if

end for

end for
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On peut également remarquer que la distorsion moyenne d’un codebook diminue avec la taille de
la matrice & quantifier (c.-a-d., avec la cardinalité du groupe). Ainsi, si on a |A1] < |Az| alors la

matrice de précodage du groupe A;j sera plus précise que celle du groupe As.

4.6 Analyse en complexité

Une des premiéres motivations pour l'introduction du nouvel émetteur-récepteur est une im-
plémentation de faible complexité; dans cette partie on s’intéresse donc & ’analyse en complexité
du systéme proposé que 'on compare aux architectures précitées. Traditionnellement ’analyse en
complexité quantifie Pefficacité des algorithmes en termes d’opérations en virgule flottante (flop),
ol les opérations réelles (additions et multiplications) comptent pour 1 flop alors que les multipli-
cations complexes comptent pour 6 flops. Comme la complexité est dominée par les multiplications
complexes, les autres opérations sont laissées de coté par souci de simplicité. Ainsi, 'unité choisie
dans cette analyse est le nombre de multiplications matricielles complexes en virgule flottante. La
complexité de quelques opérations matricielles est maintenant, rappelée. Le produit d’une matrice
A complexe de taille m x n par une matrice B complexe de taille n X p implique mnp opérations en
virgule flottante. Comme l'inversion ou le calcul du déterminant d’une matrice Hermitienne définie
positive de taille n x n s’appuie sur la décomposition de Cholesky, ces opérations requiérent n®/3
multiplications complexes. La décomposition en valeurs singuliéres (SVD) d’une matrice complexe
m x n demande approximativement 4m?n + 22n3 opérations [58]. Ainsi, la complexité (pour une
itération) de chaque étape des algorithmes d’allocation de ressources présentés peut étre détaillée.
Il convient de noter que les besoins mémoires ne sont ici pas considérés.

Pour I’Algorithme [ la premiére étape génére les canaux composites et met en jeu, selon le
choix de la base, une relation matricielle similaire. La formulation de la covariance du bruit coloré
©®,, pour la base modifiée ne considére pas la contribution des k premiers groupes (& cause de la
contrainte sur l’ordre de décodage), réduisant le nombre de multiplications requises. Le nombre de

multiplications complexes nécessaires est ainsi donné par

base originelle : - | (“'NTR + NRIAL + X0 (18, 2NR + N;\Aﬂ))
base modifice : Y1, (% + NAJAR 4305 (AP Nr + N§|Aj|)> (4.34)
La deuxiéme étape est dominée par la complexité de la SVD et met donc en oeuvre S p_, (4|Ay[>Ng+
22N3) opérations. Comme mentionné dans [34], il est important de ne pas effectuer le waterfilling
sur le canal (total) diagonal par bloc mais plutét sur chaque canal composite Ga, . Ensuite, I’éva-
luation de la complexité pour les étapes 3 et 4 dépend du design du récepteur puisque la conversion
des informations mutuelles aux choix des MCS s’appuie sur le calcul des SINR. Dans le cas d’un ré-

cepteur MMSE-SIC scalaire, les M SINR impliquent (i) une inversion matricielle de taille Ng X Ng,
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et (ii) des produits matriciels. La complexité est alors exprimée par

K
MMSE-SIC scalaire : Y (NR\Ak|2 + Z Ni v s s 1)NR> (4.35)
k=1

Par contre, dans le cas du récepteur en deux étapes, les informations mutuelles requiérent
uniquement des opérations scalaires comme 1’on connait déja la SVD du canal composite. Ce-
pendant, la voie de retour bas débit impose une formulation de 'information mutuelle différente
(cf. ou ) En conséquence, les SINR du canal équivalent dénoté par A, impliquent
respectivement

banc de MF : YK | (\AkPMk)

" (4.36)
banc de MMSE : K (g |Ag]? + |A;€\2Mk)

multiplications complexes. Mis & part la routine de tri demandant |Ag|log, |Ax| opérations, Pétape
4 requiert les mémes opérations. Finalement, la complexité d’une itération de I’Algorithme H] est

exprimée par

K M;,
i~ (3(M+K)+22K)NR+NRKNT+Z(6\Ak| N+ 314 FNR +2 Y (M = 6+ 1)NE)
k=1 j#k i=1

(4.37)

pour la configuration comportant la base originelle et le récepteur MMSE-SIC scalaire. Cette fonc-
tion sert de référence pour évaluer la complexité des autres configurations de I’émetteur-récepteur,
dont la formulation exacte est mentionnée dans I’Annexe Al

Concernant I’Algorithme les étapes 1 et 2 sont identiques & celles de 1’Algorithme [4] et
possédent donc la méme complexité. Ensuite, en considérant le pire cas, I’étape 3 requiére le calcul
de M}, sommes des rendements discrets T}, donné par (4.35)). Le nombre total d’opérations est donc
de Zk 1 (NRMk |Ag|? + M. ZM’” JYR + (M — bk + 1)N2) dans le cas du récepteur MMSE-SIC
scalaire. De facon analogue, avec un récepteur en deux étapes ou les matrices de covariance sont
quantifiées, ’étape 3 nécessite Mj, fois la complexité donnée par . Finalement la complexité

totale de I’Algorithme [5| pour un récepteur MMSE-SIC scalaire et la base originelle est exprimée

par
2 K all 1
e (§+22)KN;+N§KNT+I; [(4+Mk)|Ak2NR+J§ |A; 2N g+ My, ; ((M—ék,m)NnggNg)}

(4.38)

Comme précédemment, I’ Annexe fournit les relations entre la référence xo et les autres confi-
gurations de I’émetteur-récepteur.

Le tableau donne une évaluation de la complexité pour un exemple choisi, & savoir pour un

systéme possédant Np = 4, Np = 2, K = 2 avec une partition |A;| = |Ag| = 2. On remarque nota-

blement qu’avec la présence du jeu de MCS discrets, la convergence des algorithmes devient plus

rapide. Par simulation, on a observé qu’aprés 2 itérations les algorithmes convergent. Il convient
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TAB. 4.1 — Résumé de la comparaison en complexité

Exemple : Base originelle | Base modifiée Base modifiée + Base modifiée | Base modifiée
Np =4, + MMSE-SIC + MMSE-SIC Rx en 2 étapes + 2 étapes + 2 étapes
A1 =]A2| =2 scalaire scalaire (non quantifié {Vy}) avec MF avec MMSE
1 2 ®3 P4
7488 7392 6282 6314 6356
Algorithme 4 - -1.3% -16.1% -15.7% -15.1%
(2 itérations) (2 itérations) (2 itérations) (2 itérations) (2 itérations)
7488 3696 3141 3157 3178
Algorithme 5 - -50.6% - 58% -57.8% -57.5%
(2 itérations) (1 itération) (1 itération) (1 itération) (1 itération)

également de noter que I’Algorithme [5] avec la base modifiée ne nécessite plus d’itérations ce qui
entraine un fort gain en complexité. A partir du tableau I’exemple proposé confirme que la
base modifiée permet 50% de réduction de la complexité pour ’Algorithme |5l De plus, le récep-
teur en deux étapes ajoute un gain supplémentaire de 15 et 7 points pour 1I’Algorithme [M] et

respectivement.

4.7 Reésultats de simulation

4.7.1 Paramétres de simulation

L’étude des performances est réalisée pour des canaux de Rayleigh & évanouissements plats.
On s’intéresse plus particuliérement a la somme des rendements discrets impliquant l'utilisation
du jeu des modulations et schémas de codage, listés dans le tableau Ces MCS, probablement
inclus dans les prochains standards, sont tirés de [59]. Cette supposition réaliste semble importante
puisqu’elle impacte les résultats afin de tirer des conclusions justes et pertinentes. Les résultats sont
tout d’abord présentés dans ’hypothése de puissances et de matrices de précodage idéales, c.-a-d.,
sans processus de quantification. Cela permet d’obtenir les performances limites atteignables dans le
cas ol la voie de retour serait infinie. Il convient de préciser que I’hypothése des rendements discrets
est inhérente & ’emploi de constellations discrétes et de codes correcteurs d’erreurs. Ensuite, les
performances liées & une voie de retour limitée sont étudiées. Par souci de simplification, le choix

d’une puissance de 2 pour le nombre de MCS, de puissances et de matrices de précodage, permet
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TAB. 4.2 — Jeu de MCS considéré pour les simulations

Modulation | Rendement Rendement no.
codage canal | global (bits/c.u.) | MCS

- 0 0 0
QPSK 1/8 0.25 1
QPSK 1/4 0.5 2
QPSK 1/2 1 3
QPSK 3/4 1.5 4
16QAM 1/2 2 5
16QAM 3/4 3 6
64QAM 3/4 4.5 7

de pouvoir réécrire séparément la charge du feedback. La relation devient alors
B = [log, (NJ{ts) | + b+ Mg (4.39)

avec b = log, (Hszl Nk) correspondant au nombre de bits 1ié au précodage et ¢ au nombre de bits
de puissance par flux de données. On fait I’hypothése que les matrices de précodage quantifiées
sont sélectionnées parmi un codebook aléatoire contenant des entrées i.i.d. (soit un design RVQ).
L’algorithme d’allocation de ressources choisit la matrice quantifiée Vi qui minimise la norme de
Frobenius par la relation

7 : <7 ()
Vi = arglgl?%r]lvk VIV =T | p (4.40)

De plus la technique de précodage multi-modes suppose que le kiéme ensemble des modes possibles
est donné par My, = {1,..., M} avec M}, = min(]Ag|, Ng) et que chaque codebook ala méme taille
de fagon & satisfaire I’égalité suivante Ny = My N,,. Quant au quantifieur de puissance, utilisant

P].

Npwe = 29 valeurs scalaires, il est supposé avoir une distribution uniforme dans l'intervalle [0, 5

4.7.2 Effet des modulations et schémas de codage

Seule la contribution des rendements discrets est étudiée dans ce paragraphe, et 'on suppose
(b,q) — oo. Dans cette hypothése, la Fig. montre une comparaison entre une base originelle
et optimale pour l'algorithme itératif de waterfilling avec une contrainte de puissance globale. La
conversion des informations mutuelles aux rendements discrets est effectuée selon la solution sim-
plificatrice d’arrondi (courbes en pointillé). Les performances sont tracées pour une configuration
possédant 4 antennes d’émission réparties en 2 groupes avec |Aj| = |Ay] = 2. Dans le cas ou
Npg = 4, les courbes en pointillé sont superposées quelle que soit la valeur du SNR. Par ailleurs,
lorsque Nr = 2 ces courbes sont trés proches 'une de 'autre dans la région de faible SNR, avec

un léger avantage pour la base originelle, alors qu’a partir de 18 dB ’écart entre les deux courbes
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20

Sum-discrete rate (bits/c.u.)

Ng=2, Original base, capacity
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F1G. 4.2 — Comparaison des bases de décomposition pour I’étude de la capacité-somme (rendements
théoriques) et de la somme des rendements discrets (MCS). Canal de Rayleigh avec K = 2 et
|A1] = |Ag| = 2.

se creuse en faveur de la base modifiée (moins complexe). Cette constatation résulte des perfor-
mances obtenues dans le cas continu (précision infinie des rendements), ou la base modifiée apporte
1 dB de sous-optimalité a fort SNR (courbes continues). L’explication réside dans la puissance des
modes propres de chaque sous-canal. En effet, il a été remarqué (quand |A;]| = |Az] = 2) que la
base modifiée a ses modes propres répartis de facon plus compacte tandis que la base originelle a

souvent deux modes trés bons, et deux autres trés mauvais.

Par la suite, le bénéfice d a 'utilisation de la puissance résiduelle est évalué grace a la Fig.
Comme espéré, 'algorithme proposé avec des puissances quantifiées (étiqueté “Discrete rate
IWF”) exhibe des performances significativement meilleures que la solution simplificatrice d’arrondi
(étiquetée “Rounded IWF”). L’amélioration apportée atteint facilement 2 dB de gain dans la région
de moyen a fort SNR. Ces tendances sont également observées pour d’autres configurations de
partition (paramétre K') et du nombre d’antennes émettrices et réceptrices disponibles. Il convient
de noter que lorsque K = 1, lalgorithme proposé se confond avec celui proposé dans [46] appelé
QoS-based waterfilling. En I’absence de précodage quantifié, il convient également de mentionner
que l'algorithme itératif multi-modes se comporte comme la solution “Rounded IWF” a cause du

manque d’un controle de puissance.

Finalement, la Fig. {.4]illustre I'influence de la quantité de feedback sur les performances de la

somme des rendements discrets pour N = 4 et Ng = 2. Dans cette configuration asymétrique de
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20 T T T T T

—=— QoS-based WF
- > - Rounded WF
—+— Discrete rate IWF j , , : ! ! :
- - - Rounded IWF R oo e [

Sum discrete-rate (bits/c.u.)

H H H H H H H H H H H H H H
o 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 3C
Average SNR (dB)

F1a. 4.3 — Comparaison des algorithmes avec rendements discrets avec K groupes (K = {1,2}).
Canal de Rayleigh 4 x 4 avec |A1] = |Az| =21 K = 2.

canal, on observe que la solution du QoS-based waterfilling (c.-a-d., lorsque K = 1) atteint a fort
SNR un niveau asymptotique plus faible que n’importe quelle autre configuration de waterfilling
partiel (c.-a~d., k > 1). La raison vient du gain de multiplexage donné par min(Np, Ng), qui se
traduit par un rang de la matrice de canal égal & 2. Par conséquent seuls deux rendements discrets
non nuls peuvent étre choisis puisqu’aucune transmission n’est possible sur les modes propres nuls.
Les performances s’élévent ainsi & une efficacité spectrale en régime asymptotique valant deux fois
le MCS maximal. En définitif, les performances asymptotiques bénéficient clairement du degré de
liberté lié au partitionnement des antennes puisqu’il permet d’augmenter le nombre de valeurs

propres non nulles (en contrepartie d’interférences inter-groupes résiduelles).

De plus, 'impact de la quantité de feedback dans le cas de configurations symétriques est éga-
lement visible au sein de la Fig. De facon similaire & la figure précédemment citée, on observe
un point d’inflexion & 12 dB entre le schéma avec CSIT complet et les schémas comportant un
feedback réduit. La supériorité du schéma de transmission proposé est donc clairement observée
dans la région de moyen a fort SNR, contredisant 1’'idée assez intuitive que plus le feedback est
important, meilleures sont les performances. En revanche, dans la région de faible SNR,, un compro-
mis feedback/performances peut étre envisagé puisqu’une perte de capacité est alors notée. Pour
une transmission a 4 bits/c.u., 1 dB de perte est mesuré pour une mesure relative du feedback de
Flrsy) = 0.6 tandis que le schéma avec F(W<4>) = 0.4 souffre d’un écart de 2 dB par rapport au

CSIT complet. En conséquence, on note que 90% de la somme des rendements discrets obtenue
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FiG. 4.4 — Etude du compromis feedback-performance pour la somme de la capacité discréte dans

un canal de Rayleigh 4 x 2.
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Fic. 4.5 — Etude du compromis feedback-performance avec une voie de retour quantifiée pour un

canal de Rayleigh 4 x 2.
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avec le QoS-based waterfilling peut étre atteinte avec seulement 60% du feedback. Ce choix de
partition semble étre un bon compromis permettant une réduction du feedback tout en ayant des

performances trés peu dégradées.

4.7.3 Ajout d’un précodage quantifié

L’utilisation d’une voie de retour limitée induit nécessairement une quantification de tous les
paramétres de 'adaptation de lien. Il est donc important de mesurer dans ces conditions la somme
des rendements discrets. Avec 2 antennes de réception, la Fig. consideére 'utilisation du récep-
teur MMSE-SIC par couche (scalaire). Ce design de réception est, méme en présence de matrices
de covariance quantifiées, en effet toujours optimal et ne souffre pas d’interférences inter-groupe
résiduelles. Cette figure confirme les résultats précédemment obtenus puisque des tendances simi-
laires sont observées. Cependant avec la quantification, le point d’inflexion pour le schéma sans
précodage (K = 4) n’est plus présent. En effet, avec 1 bit de précodage supplémentaire, le systéme
(K =2,b=1) gagne 1 dB quelle que soit la valeur du SNR sur les performances obtenues pour
(K =4, b=0). Pour finir, I'abaissement de la valeur limite asymptotique (de 18 bits/c.u. pour la
Fig. & 14 pour la Fig. est & imputer & la quantification de la puissance, pas suffisamment

raffinée alors que son role devient prépondérant & fort SNR.

—— PAHd no powér conm‘)/
— v— Multimode precoding (K=2, b=2)
—— Multimode precoding (K—2 b=3)

Multimode precoding (
< - Multimode precoding (K—1 b—s)
3] Mulnrnode precodrnq (K_1 b= 10)

Sum-discrete rate (bits/c.u.)

; ; ; ; ; ; ; ; ;
o 2 4 6 8 10 12 14 16 18 2c
Average SNR (dB)

FiG. 4.6 — Effet conjoint du nombre de bits de précodage b et du nombre de groupe K avec un

précodage multi-modes, canal de Rayleigh 4 x 2.

Une approche alternative au controle de puissance quantifié est la sélection de modes grace a

la technique dite multi-modes. Avec cette méthode, utilisant une puissance équidistribuée entre
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tous les flux actifs, de bonnes performances sont notées pour la région de faible SNR comme le
montre la Fig. Par comparaison au cas des covariances non quantifiées , I'introduction du
quantifieur multi-modes permet d’accroitre 'importance du schéma proposé de waterfilling partiel.
En effet, excepté pour le codebook le plus précis (c.-a-d., K = 1, b = 10), un waterfilling partiel
(K = 2,b = 4) surpasse les performances d’une partition ou K = 1,b = 6 avec moins de bits
de feedback. Une explication réside dans la précision du codebook, puisque que pour K = 2 les
performances avec b = 4 sont proches du cas idéal (ou b — oo) alors que pour K = 1,b = 6 il reste
encore une marge substantielle par rapport au cas des covariances non quantifiées. Un dernier point

& noter est que pour les fortes valeurs de SNR le précodage est inutile sans contréle de puissance

quantifié.

Enfin, 'impact du design du récepteur est étudié sur la Fig. On compare en fonction de la
précision du codebook les différents récepteurs pour la détection intra-groupe, avec en référence le
cas d’une quantification idéale (lignes continues). Comme attendu, le banc de MF souflre principale-
ment & fort SNR d’interférences inter-groupe résiduelles provoquant une perte d’efficacité spectrale
non-négligeable. Cette dégradation pourrait étre réduite avec l'utilisation d’un codebook optimisé
au lieu du design RVQ choisi dans nos simulations. Pour conclure, le banc de filtres MMSE permet
de bons résultats quelle que soit la valeur du SNR tout en garantissant une complexité réduite, ce

qui le rend trés attractif.

SNR=26 dB

Sum-discrete rate (bits/c.u.)

) i i i i i i : ;

1 2 3 4 5 6 7 8 9 1C
Number of precoding bits b

Fi1G. 4.7 — Impact de la voie de retour quantifiée avec ¢ = 3 sur les performances pour différents

designs de récepteurs, canal de Rayleigh 4 x 2.
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4.7.4 Comparaison avec le schéma LSTC-RC

Apreés avoir introduit deux nouveaux schémas de communication, leurs performances relatives
sont étudiées dans la figure Pour effectuer cette comparaison, on considére que la seule contri-
bution des rendements discrétisés. Les résultats numériques sont obtenus pour une configuration
avec 4 antennes d’émission, réparties en 2 groupes avec |A;| = |Ag| = 2 pour le schéma PWF
(K = 2). Il convient de noter que sont tracées les performances d’un schéma LSTC-RC avec un
choix optimisé de la partition des antennes en émission ; la puissance quant 3 elle est considérée
équidistribuée entre les antennes d’émission. Comme attendu pour les faibles valeurs de SNR, le
schéma avec précodage du signal (PWF) montre de meilleures performances par rapport au schéma
LSTC-RC. Un écart de 2 dB est d’ailleurs observé. Ensuite lorsque le SNR augmente, I’écart entre
le PWF (K = 2) et LSTC-RC se réduit progressivement jusqu’a un point d’inflexion quand le
SNR dépasse les 18 dB. En conclusion, la majeure partie des SNR bénéficie du précodage et du
controle de puissance pour atteindre de bonnes performances. Cependant, lorsque le contréle de
puissance est quantifié le point d’inflexion apparait pour des SNR plus faibles. En conséquence, les
SNR faibles plaident en faveur d’un récepteur de plus faible complexité (c.-a-d. utilisant un codage
scalaire) alors que les SNR plus élevés favorisent un feedback plus réduit (c.-a-d. sans controle de

puissance).

20 T T T T
—— Closed-loop capacity
(K=1)

PWF (K=2)

18 | —=— LSTC-RC AR P P AR R 7]
- -o - PARC (K=4) : : : : :

Sum-discrete rate (bits/c.u.)

H H H H H H H H H
o 2 4 6 8 10 12 14 16 18 2c
Average SNR (dB)

Fic. 4.8 — Comparaison des schémas LSTC-RC et PWF proposés, canal de Rayleigh 4 x 2.
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4.8 Conclusions

Dans ce chapitre, un nouveau schéma de transmission utilisant un waterfilling partiel a été
proposé. Cette technique permet de diagonaliser par bloc le canal MIMO pour un feedback ré-
duit et quantifié. En partitionnant les antennes d’émission en groupes, un récepteur proposant un
traitement en deux étapes se montre étre théoriquement capable d’atteindre la borne inférieure
définie. Les performances sont mesurées en termes de somme des rendements discrets, 4 cause de
I’hypothése du jeu de modulations et de schémas de codage disponibles. Par la suite, la prise en
compte d’une voie de retour limitée par la quantification des matrices de covariance permet d’opti-
miser conjointement les rendements et les covariances en émission et ainsi proposer des algorithmes
efficaces soit & travers l'utilisation de la puissance résiduelle, soit grace & la technique de préco-
dage multi-modes. En plus de lefficacité, 'analyse de la complexité montre le gain apporté par le
design de I’émetteur-récepteur proposé et valide ainsi les choix de ’architecture retenue. Enfin, les
résultats numériques permettent d’étudier le compromis feedback /performances. Il s’avére qu’avec
une réduction du feedback, il est aisé de trouver des configurations de simulation ot de meilleures
performances sont obtenues avec le schéma de waterfilling partiel proposé. Quant au récepteur en
deux étapes, bien que sous-optimal avec la quantification des matrices de covariance, les simula-
tions montrent que la détection intra-groupe réalisée avec un banc de filtres MMSE permet une
réduction de la complexité tout en gardant de bonnes performances pour la majeure partie des

valeurs de SNR.
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4.A Relation de complexité pour les différentes architectures
étudiées

Comme on a pu le voir dans ce chapitre, la technique du waterfilling partiel et son architecture
associée possédent quelques degrés de liberté dans le choix : (i) de la base de décomposition et (ii)
du récepteur utilisé. Cette annexe explicite donc de facon exhaustive les fonctions de complexité
relatives aux combinaisons d’architectures choisies, puisque seule la fonction de référence, c.-a-
d., considérant une base originelle et un récepteur MMSE-SIC scalaire, avait été décrite dans le
paragraphe Bien que pour les autres combinaisons leur fonction de complexité est facilement
obtenue & partir de la référence, il semble plus clair de toutes les repréciser.

Ainsi, dans le cas de I’Algorithme [l on obtient la complexité ¢; d’une architecture comportant
une base modifiée et un récepteur MMSE-SIC scalaire de x;. Pour une itération, sa formulation
est

K k-1

p1=x1-Y_ > |A;PNg+ NE|A;] (4.41)
k=1j=1

En revanche, pour U'Algorithme [5| 1 se déduit de la référence xo (4.38) et s’exprime

K k-1

P1=X2— > > |A;PNr+ N3|A,| (4.42)
k=1j—=1

Finalement pour les deux algorithmes proposés, les relations caractérisant un choix de récepteur

en deux étapes avec la base modifiée s’écrivent

K M s
b= —2 Y (MR + 3 [+ (0 g+ 1)) (1.43
k=1 =1
K
p3 =2+ Y |Ax[* My (4.44)
k=1
K
_ 4|Ak|3 2
Pt 3 (F5 + 1ad*a) (4.45)

oll ¢y considére le cas des covariances idéales {V}}. Dans ’hypothése d’une voie de retour limitée,

3 suppose un banc de filtres adaptés et ¢4 correspond & un banc de filtres MMSE.



Chapitre 5

Designs multi-utilisateurs robustes
aux erreurs d’estimation du canal et

au bruit de quantification

5.1 Introduction

En pratique, les systémes haut débit mobiles ont seulement accés & un CSI imparfait. L’incer-
titude en réception provient d’une estimation du canal établie sur une séquence d’apprentissage.
Quant a l'information du canal & I’émetteur, reque de facon soit analogique soit numérique, les
défauts viennent de sa connaissance partielle (CQI, CDI) et incertaine & cause par exemple du
bruit induit par la quantification ou d’un lien de retour bruité. Dans tous les cas, 'adaptation aux
erreurs du CSI est obligatoire pour le design de solutions robustes. Ce probléme est particuliére-
ment important puisque pour des approches pratiques comme celles citées dans les deux chapitres

précédents, Pattribution des MCS est établie sur la base du calcul de I'information mutuelle.

Les systémes multi-utilisateurs considérent souvent une coordination en émission en effectuant
un précodage afin d’éviter 'interférence. Le choix d’un précodage linéaire associé & un récepteur lui
aussi linéaire, bien que sous-optimal, donne un bon compromis performance/complexité. Le systéme
est alors concu sur la base d’un critére de minimisation des erreurs quadratiques moyennes (MSE).

L’étude conjointe d’une architecture d’émission-réception a été abordée dans le cas d’un CSI parfait

69
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en [60] [61], et étendue au cas multi-utilisateurs en [62]. De facon intéressante, la recherche des
covariances optimales maximisant I'information mutuelle est connue pour étre étroitement liée a

Poptimisation d’un schéma d’émission-réception linéaire minimisant le MSE [63].

Cependant, les designs fiables doivent prendre en compte la qualité du CSI disponible. D’un
coté, la considération du CSIR imparfait améne [64] & étudier le probléme de 1’allocation optimale
de la puissance entre la phase d’apprentissage et la phase de transmission des données. Plus ré-
cemment, les auteurs de [65] ont trouvé la forme analytique des filtres d’émission et réception en
présence de corrélation spatiale, alors que précédemment ce probléme était resté ouvert pour 'infor-
mation mutuelle [66]. Sa généralisation & des scénarios multi-utilisateurs constitue une motivation
supplémentaire, méme si dans ce cas aucune solution analytique ne peut étre trouvée [67H69]. De
nombreux travaux proposent plusieurs critéres de design, [70] a unifié ces critéres a travers deux
classes de fonctions, a savoir les classes Schur-convexe ou Schur-concave. D’un autre coté, seuls
quelques travaux ont considéré 'impact du CSIT imparfait. En conjonction avec un CSIR, impar-
fait, [71] a envisagé une connaissance partielle en émission grace & un feedback statistique, dans
lequel I'émetteur connait la distribution du canal de moyenne non nulle et/ou de covariance non
blanche. Au final, une structure similaire au cas de CSI parfait a été montrée mais avec une matrice
de covariance de bruit différente. Bien que sous-optimale, cette approche de covariance feedback
montre de bonnes performances pour un canal corrélé a I’émission [(2]. L’extension aux erreurs de
quantification de ’estimée du canal a été étudié en [73] au travers d’une approche maximin, mais
pour le cas des canaux paralléles. La prise en compte d’'un feedback quantifié pour un systéme

robuste aux incertitudes fait I’'objet de ce chapitre.

On s’intéresse donc aux transmissions multi-utilisateurs en liaison montante au travers d’un
canal spatialement corrélé. Au contraire des travaux précédents, le processus d’estimation du canal
est plus général [74], ce qui améne & considérer un canal composite moyennant la distribution du
canal sur toutes les erreurs d’estimation. Par ailleurs, I'incertitude de la connaissance du canal en
émission prend en compte les erreurs de quantification dues & la sélection d’un précodeur choisi
parmi un codebook de dimension finie. Aprés une description du modéle de communication et de la
modélisation des incertitudes du canal en § 5.2, on évalue tout d’abord la minimisation de la somme
des MSE. Le design linéaire robuste de I’émetteur-récepteur est obtenu a partir de la formulation
du Lagrangien au sein de § 5.3. Une solution numérique est établie sur les conditions KKT. La
relation étroite de la somme des MSE avec la capacité-somme conduit & étudier la maximisation
de l'information mutuelle en § 5.4. Les contraintes de matrices définies positives empéchent des
solutions de type waterfilling itératif. On fait donc appel & un algorithme du gradient croissant
pour résoudre cette optimisation. Une approche utilisant I'information probabiliste du canal est
également, abordée. Les résultats de simulation en § 5.5 montrent comment les performances du
systéme tirent avantage d’un précodage adaptatif, et cela méme en présence d’une voie de retour

limitée.
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5.2 Information du canal et incertitudes

5.2.1 Modéle du canal

Le scénario considéré met en jeu une communication entre K utilisateurs équipés de Ny - -+ Ng
antennes vers une station de base possédant Ni antennes, c.-a-d. un scénario multi-utilisateurs en
liaison montante. Le canal de transmission est considéré comme spatialement corrélé & évanouisse-
ments plats. La connaissance du canal c6té émetteur transite au travers d’une voie de retour bas
débit sans erreur. Chaque utilisateur démultiplexe ses données sur M < N flux. Le signal recu
y € CNrX1 est alors donné par

K
y=> HyFix;+n (5.1)

k=1
olt xj, € CMex1 Fy € CNo*Mr o H), € CVeXNr désignent respectivement le vecteur de données
transmis, le filtre linéaire de précodage et la matrice de canal pour l'utilisateur £ = 1,... K.
On pose s, = Fpx;. Le vecteur de bruit blanc additif Gaussien n € CNr*! egt i.i.d. & symétrie
circulaire de moyenne nulle et de covariance ¥y = 02Iy,. Chaque utilisateur est soumis & une
contrainte de puissance individuelle Py telle que tr(@g, ) = tr(E[sksL]) = tr(FkE[xkxz]FL) <
P avec E[xkxu = I . La puissance totale utilisée pour tous les utilisateurs est notée P. La
modélisation de la corrélation spatiale du canal de 'utilisateur k peut étre développée sous une

forme de Kronecker

H, = Ry Hy Ry, (5.2)

ot Hyy;, est la matrice de canal spatialement blanche. La pdf de Hy, est ¥, = CN (0, Ry, @2 g, ),
ol Xy, = 0%7 +Rny. Il convient de noter que les éléments diagonaux des matrices de corrélation
d’émission et de réception sont égaux a 1.

Coté récepteur, Iarchitecture MMSE-SIC est optimale puisqu’elle atteint la capacité-somme.
Par ailleurs, le design de récepteurs linéaires est également souvent privilégié en vue d’une implé-
mentation pratique de faible complexité. Quel que soit le récepteur retenu, on considére que les

coefficients du canal de transmission sont acquis grace a une séquence d’estimation.

5.2.2 Estimation du canal

Chaque utilisateur envoie une séquence d’apprentissage a la station de base avant de trans-
mettre ses données. De cette maniére, le récepteur peut, griace aux L vecteurs de pilotes transmis
Xork = (X k1, X1k L), construire 'estimée H, pour les utilisateurs k = 1,..., K. On fait
I’hypothése que le récepteur peut connaitre précisément les statistiques du canal, et en particulier la
corrélation en émission. En conséquence, la séquence d’apprentissage choisie X’T7 . annule Ueffet de
la corrélation en émission, c.-a-d. X7, = R;\,i/ QXT, %- La puissance moyenne d’un symbole pilote est

donnée par Pr ), = ﬁtr(XnkXTf .)- Le signal regu correspondant Y, = R}\{EHWJCXTJC +Nr i
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permet d’estimer le canal en suivant un critére ML. Pour estimer la matrice R}V/Imek, un mini-
mum de NpNj échantillons sont nécessaires. Comme un symbole véhicule déja Ny échantillons,
on doit donc satisfaire I'inégalité L, > N, a condition que Xy soit de rang plein. En modélisant
I’estimée du canal par

L, = (RY 2wy, + By ) RY, = FRY. (5.3)

oit Eyyj; est la matrice des erreurs d’estimation spatialement blanche si on suppose X orthogo-
. . . _ Ly P .
nale. La variance (des erreurs) d’estimation vaut 02, = SNR7}, avec SNRy, = Z22% . Finalement,

on obtient la pdf conditionnelle de I:Ik; sachant Hy,
Vi, |, = CN(Hi, Ry, @ Xg,) (5.4)
ol Xg, = Jf)kINR. La pdf a posteriori se déduit de et 1, , et s’exprime par
Ve, a1, = CN(Za,Hy, Ry, @ 2a, Z5,) (5.5)

ou Ba, = Ty, (Zu, + g, ) . Ensuite en moyennant les réalisations réelles (mais inconnues),
de pdf conditionnelle W(y |x1,...,Xxx,H), sur toutes les erreurs d’estimation, on obtient (aprés

quelques calculs intermédiaires) le canal composite suivant

W(Y|X17 e 7XKaE) = CN( Zle EAkI:Ika:Xk‘7 i:0)
20 = 20 + Zszl tI‘(RNkaXkXLFL) zAszk

Le détail des calculs peut étre trouvé dans [75, Annexe B.1]

5.2.3 Voie de retour quantifiée

Avec une voie de retour bas débit, une phase de quantification est obligatoire. Le choix des
matrices de précodage se fait parmi un codebook prédéfini. Sa taille augmente avec la quantité de
bits de feedback permise. La distorsion induite, entre la matrice originale et celle sélectionnée, peut

étre modélisée par un bruit additif de quantification exprimé par
F, = Fk + Dy (57)

ot Dy, est la matrice d’erreurs de quantification, possédant des entrées i.i.d. complexes Gaussiennes
& symétrie circulaire de moyenne nulle et de variance 027 .- Notons B le nombre total de bits de
feedback autorisés dans la voie de retour partagé entre les K utilisateurs. La variance o7, est
alors une fonction de B et K. De plus, son expression exacte dépend du quantifieur choisi, dont les
caractéristiques peuvent étre le choix de la dimension (c.-a-d. scalaire, vectorielle...) et la méthode
utilisée (par exemple, aléatoire, Lloyd-Max...). Par conséquent, le design robuste de I’émetteur-
récepteur doit prendre en compte toutes les sources d’imperfection du CSI. 11 convient de noter

qu’afin d’éviter un feedback trop important, la station de base calcule les matrices de précodage



5.3 Minimisation de la somme des MSE 73

et de réception de maniére centralisée. En effet, les coefficients de canal de chaque utilisateur
doivent étre disponibles pour réduire au maximum l'interférence multi-utilisateurs. Les matrices

ainsi optimisées sont ensuite diffusées & tous les utilisateurs.

5.3 Minimisation de la somme des MSE

Habituellement 'optimisation du design multi-utilisateurs MAC est conduite sous la contrainte
d’une puissance maximale par utilisateur. Le cas d’une contrainte globale de puissance est aussi
étudié et conduit & une solution similaire. La fonction de coit de ces optimisations, avec ’hypothése

d’un récepteur linéaire, dépend des erreurs quadratiques moyennes.

5.3.1 Meétrique avec CSIR imparfait et CSIT quantifié

1l existe dans la littérature plusieurs métriques telles que 1’équilibrage de la somme pondérée des
MSE (balanced weighted user-MSFE) [76] ou la minimisation le MSE du pire flux [7I]. La métrique
la plus généralement répandue vise & minimiser la somme des MSE. Dans la suite, on utilisera cette

(CM)CXNR

derniére métrique. L’utilisation d’un récepteur linéaire Gy € permet d’obtenir le vecteur

du signal estimé ry, donné par la relation
re = ka. (58)

Le schéma de communication est alors décrit dans la Fig.

User 1

X1 P 7 P

Bt I 1 ¥

‘\ ; H; Base Station
User 2 Nl
Ny
User K Hy
XK N "
— Fg | |

F1G. 5.1 — Architecture MIMO multi-utilisateurs avec une réception linéaire.
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La conception d’un design robuste aux incertitudes du canal a la fois en réception et en émission
est une fonction du MSE. La matrice d’erreurs de 'utilisateur & se calcule de la maniére suivante
MSE, = E[(rk —x)(rg — xk)T]. En particularisant cette définition pour la prise en compte des
erreurs d’estimation du canal en réception (canal composite décrit en ) et de celles liées a la
quantification du CSIT (5.7)), on obtient la formulation

K K K
MSE, = Gy {Z EAiI:IiFA‘iFII:IIEAi + Z ZALI:IZ-UZJI:IIE& + Ztr(RNi)EAzzElgg,i
i=1 i=1 i=1 (59)
K
> & ot t o T ST
+0,In, + Ztr(RN,,FiFi)ZAiEEi} G, + I, — GpXa, HiyFy — (szAkaFk)

i=1
5.3.2 Optimisation conjointe des filtres d’émission et réception
Cas des contraintes des puissances individuelles

La premiére fonction objective considére qu’une puissance maximale Pj est disponible pour

I'utilisateur k. Ainsi, la minimisation de la somme des MSE peut étre formulée par

K
min tr(MSE 5.10
{Gr,Fi} ]; ( k) ( )
avec tr(FF) <Py, k=1,...,K (5.11)

Bien que ce probléme ne comporte pas de solution analytique un algorithme efficace, établi sur
la base des conditions KKT, peut étre obtenu. La fonction du Lagrangien £({F}, {Gr}, {1x})
associée au probléme (5.11) s’écrit

K K

L=> tr(MSE,) +> e (tr(FrFL) — Pp) (5.12)
k=1 k=1

ott {ur > 0}, sont les multiplieurs de Lagrange associés aux contraintes de puissances Pj. Le

design optimal de 'émetteur-récepteur doit satisfaire les conditions KKT. Ces conditions découlent

des dérivées partielles de (5.12)), satifaisant explicitement les égalités suivantes gﬁ* =0et g—f =0,
k k

cf [77, Théoréme 2]. Les matrices sont alors données par

G = FLI:ILEAk [ZzK—l ZAiI:IiFiFII:IIZAi + ZLK:1 EAiﬂigg,iﬂjqu, + UTQLINR
~1 (5.13)
+ 3K SA S Ry, B EFD + 8 ZAiEEicrfl;itr(RNi)]

-1
[E;K_l HSA, GG X, Hy + i dy, + 300, tl‘(GiEAkEEkGDRNk} H] A, G

Fy
(5.14)

Chaque multiplieur de Lagrange est calculé de maniére & satisfaire la contrainte de puissance
de T'utilisateur considéré. Ainsi, chaque solution non négative pour ug,Vk doit résoudre ’égalité

Lok {tr(ﬁ‘kﬁl) — Pk} = 0. Une solution analytique existe en appliquant des arguments similaires &
ceux employés en [62]. Les détails sont fournis en §
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Cas d’une contrainte de puissance globale

En relachant la contrainte des puissances individuelles pour une contrainte globale, un degré de
liberté supplémentaire peut étre exploité. Ainsi, en plus des matrices optimisées ({Fk} et {Gr}),
Pensemble des puissances utilisateurs {P, = tr(f‘kﬁ‘L)} doit étre également calculé. Ces para-
meétres sont solutions de sous la contrainte Zszl tr(f‘kf‘L) < P. La fonction de Lagrange
52({Fk}7 {Gy}, {Px}, 1) est définie par

=

Lo({Er} G (P on) = > wr(MSE) + M(Ztr(ﬁkﬂ) - P), (5.15)

k=1

ol pu est le multiplieur de Lagrange non négatif associé & la contrainte globale de puissance. On
obtient des conditions KKT similaires & (5.13) et (5.14) alors que maintenant on a un unique

multiplieur p. Ainsi, la condition KKT relative a F). devient

K K -1

F = [Zﬂ;zmcjeizmﬂk + ply, + Ztr(GiEAkEEkGI)RNk} HISA G (5.16)
i=1 1=1

La mise a jour de p différe de celle du paragraphe précédent. On calcule g > 0 pour que la contrainte

de puissance globale satisfasse 1’égalité u( 25:1 tr (FkFD — P) = 0. Une solution analytique est

obtenue, inspirée de [65], dont la dérivation est menée en § Soit

K K K
§= % tr [( 3 GkGTk) (o—,%l +3 02 Sa HAS,, + Y Ufl’itr(RNi)EAiEEi)] . (5.17)
k=1 =1 =1

5.3.3 Algorithmes proposés

Dans le cas des scénarios multi-utilisateurs, la matrice du bruit résultant (coloré) est une fonc-
tion des matrices de covariance des autres utilisateurs. Il n’est par conséquent pas possible de
trouver une solution analytique diagonalisant simultanément les conditions KKT de Gy, et de F.
La méthode itérative consistant & alterner entre les matrices de réception et d’émission permet
d’obtenir une solution proche de l'optimal. On décrit dans I’Algorithme [6] de fagon unifiée les deux
contraintes de puissances étudiées.

L’algorithme proposé converge assurément. En effet, le processus itératif entre matrices de ré-
ception et d’émission pour tous les utilisateurs est une fonction monotone décroissante (pour la
somme des MSE). Par ailleurs, la fonction objective est clairement bornée par valeur inférieure (0),
ce qui implique la convergence de l'algorithme. Cependant, I'optimum global n’est pas nécessai-
rement atteint puisque la fonction minimisée n’est pas conjointement convexe en {f‘k, Gk}szl. 1l
convient de noter que si K = 1, une unique solution existe en utilisant les travaux eflectués en [78,
chapitre 4] & notre modéle de communication. De plus, cette unique solution posséde une forme

analytique.
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Algorithm 6 Unified proposed algorithm - minimum sum-MSE

Initialize {F;}X | to a diagonal matrix, where its (m,n)-th entry is equal
to 0 if m # n or equal to 1/% elsewhere ;

while Convergence is not reached do
Step 1: for k=1,...,K do Compute Gy, using (5.13)), which corres-
ponds to the LMMSE receiver ;
Step 2 : Satisfy the power constraint :
if solving (5.12)), update {}f; with (5.38),
if solving , update p with ;
Step 3 : for k=1,..., K do Compute 3 using :
if solving , compute Fy, from
if solving ([5.15)), compute F}, from (5.16).

end while

5.4 Maximisation de la capacité-somme

5.4.1 Relation avec la somme des MSE

Si on s’intéresse maintenant a la capacité-somme, traditionnellement le but recherché est de
maximiser I'information mutuelle sur les matrices de covariance des utilisateurs. Lorsque les en-
trées sont corrélées au bruit du canal, ’expression de l'information mutuelle n’est pas connue. En
supposant tout de méme 'utilisation d’entrées Gaussiennes afin d’avoir une forme analytique, seule

une borne atteignable (inférieure) peut étre obtenue. En utilisant les méthodes de [79], on obtient

K
Tiow (K; Y|E) = log, det (I + Z TﬁlEAk-,I’_\Ik(-)SA:I:ILEAk)v (5'18)
k=1

avec

K K K
T=> ¥ Hol HEA + 020y, + > Za,Zpt(Ry,0,) + Y Ba,Bp,05 tr(Ry,). (5.19)
=1 =1 =1

La démonstration compléte est conduite au § ol ici § = {1,...,K}. Notons qu’en raison de
la corrélation en émission, le probléme n’est pas convexe. Pour revenir 4 une forme plus classique
ot l'utilisation d’algorithmes du type waterfilling itératif [I8] [34] peuvent étre utiles, on pose

1/2 1/2 R - .
e, = RN/k O, R]\?k . La maximisation s’écrit donc maintenant

K
(s logydet (I +y T—lekR}V/jHW,ke’skH{mR}V/jzAk) (5.20)
splk=1 k=1
avec Og, >0, k=1,...,K, (5.21)

RO, Ry >0, k=1,....K, (5.22)
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La double contrainte sur les matrices définies positives rend cette optimisation délicate. On s’in-
téresse alors & umne solution alternative utilisant le lien entre la maximisation de l'information
mutuelle et la minimisation de la somme des MSE [60] [63]. Plus récemment, une relation formelle
a été déduite de ces deux critéres d’optimisation [45]. Cette relation est valable pour divers types
de signaux (par exemple, scalaire, vectoriel...). Ainsi, optimisation conjointe de peut étre
séparée en deux optimisations successives [8] amenant & la formulation suivante de la somme des
MSE

K K K -1
> tr(MSEy) = tr(In,) — tr(Iy,) + tr [I+ TS IEFH[S,, | (5.23)
k=1 k=1 k=1

La relation sous-jacente avec la maximisation de la capacité-somme est clairement visible.

Remarque 1 : Sous cette forme, on remarque que si le nombre de flux autorisés est supérieur au
nombre d’antennes de réception, c.-a-d. Zszl M, > Ng, avec Ny < Zle Ny, alors chaque flux
supplémentaire & N augmente la somme des MSE de 1.

Remarque 2 : En revanche, une telle contrainte de rang n’existe pas pour la maximisation de
I’information mutuelle.

En conséquence, I'approche retenue pour 'optimisation de l'information mutuelle est basée
sur les matrices de précodage {]?‘k} Dans ’équation , on remplace alors O, par FKFL
L’avantage immédiat de cette formulation est la suppression de la contrainte des matrices définies
positives. Il convient de noter qu’en considérant la capacité-somme, le récepteur n’est plus linéaire

puisqu’il implémente une annulation successive de l'interférence.

5.4.2 Design optimal des filtres d’émission

Dans le cas des contraintes de puissance individuelles, I'optimisation de 'information mutuelle

s’écrit
max  log,det (I + T_lA) (5.24)
{Fx}
avec tr(FFl) < Py, (5.25)

ou A = Zszl EAkI:Ik]?‘kFZI:ILEAk. Les seules contraintes sont celles liées & la puissance. Pour
résoudre ce probléme non convexe, on fait appel 4 un algorithme du gradient croissant (scaled pro-
jected ascent gradient) qui peut étre vu comme une extension du steepest ascent aux optimisations
sous contraintes. Cet algorithme permet d’accroitre la capacité-somme & chaque itération. La mise
a jour des matrices de précodage se fait selon leur gradient. Ainsi, la premiére étape de 'algorithme
consiste & calculer le gradient (complexe) de la fonction objective par rapport aux précodeurs
Fr. Afin de dériver le gradient, au préalable quelques relations utiles sont rappelées [80]. On a
en premier lieu 'égalité différentielle suivante 0(In (det(X))) = tr(X~'0X) ; ensuite on donne la

forme de la dérivée matricielle d’une forme quadratique, définie par 52+ tr(AXX'C) = CAX. En
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Algorithm 7 Proposed algorithm - maximum sum-capacity

Initialize {F;}X | to a diagonal matrix, where its (m,n)-th entry is equal
to 0 if m # n or equal to \/% elsewhere ;
Choose step size s. Compute C' and set Cpq = C.
while Convergence is not reached do
Step 1 : Compute gradients using :VC = (6]?‘1, e ,5f‘K)
Step 2 : Normalize gradient, for k = 1,..., K, set 6F), = \/ﬁ oF .
while Cy;; > C do
Step 3.a : Project gradient : for k =1,..., K, }% =¥}, + soF},.

. : . _ o Pr v
Step 3.b : Normalize precoders : for k =1,..., K, F| =, /”F:”%Fk.

Step 3.c : Compute sum-capacity C with the set of precoders {F;}
if Cy;q > C then
Reduce step size s.

end while

end while

utilisant ces égalités, il peut étre démontré que le gradient % est proportionnel &
k

%’%“ - [ﬂzzm (T+A) 'S, Hy + tr(3a,Zp, [(T+A) " - T‘l])RNk} P (5.26)
La mise & jour du gradient se fait simultanément afin d’utiliser le pré-calcul de T. Il est également
important de normaliser le gradient (étape 2) afin d’avoir une vitesse de convergence indépendante
de la contrainte de puissance. La troisiéme étape permet de choisir le pas s d’une maniére adapta-
tive. Il est réduit en effet dés que la fonction objective décroit. Par ce biais, I’algorithme ne rentre
pas en oscillation lorsque le nombre d’itérations augmente et parvient & atteindre un point station-
naire. Du fait de la non convexité du probléme, il n’est pas garanti d’atteindre 'optimum global.
Seul un maximum local prés de linitialisation est assuré. Une méthode exhaustive sur toutes les
combinaisons des matrices Fy, diagonales de rang variant entre 1 et Nj doit permettre d’atteindre
Poptimum global. Une fois le gradient projeté, les matrices de précodage peuvent étre mises a
jour avant d’étre normalisées de maniére & satisfaire les contraintes de puissances individuelles. La

procédure d’optimisation est décrite dans I’Algorithme

Par ailleurs, il convient, de noter que I'initialisation par une matrice dont le rang serait déficient
ne permettra pas d’atteindre le maximum, si la solution optimale est de rang plein. En revanche,
si la matrice de précodage initiale est de rang plein, alors l'algorithme va réduire son rang en
augmentant le nombre de conditionnement & chaque étape, si la solution optimale est de rang

déficient.
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5.4.3 Exploitation de ’information probabiliste du canal

En tirant parti de la corrélation du canal en émission, une stratégie de feedback limitée peut
étre implémentée. Chaque utilisateur a en effet connaissance de sa propre matrice de corrélation
spatiale (également supposée connue du récepteur), permettant un calcul décentralisé au niveau de
l'utilisateur k£ des vecteurs propres de la matrice F... Ces vecteurs propres sont calculés ponctuel-
lement, sur les statistiques d’ordre 2. En complément, 'allocation de puissance reste effectuée de
facon centralisée & la station de base puisqu’elle seule connait les informations de tous les utilisa-
teurs. En conséquence seules les puissances sont envoyées aux émetteurs limitant ainsi 'information
de controle transitant sur la voie de retour. Deux scénarios sont possibles pour la fréquence de mise
a jour des puissances : (i) statistique correspondant au cas du covariance feedback, (ii) instantanée
en suivant les variations du canal. Quel que soit le scénario envisagé, ’opération de quantification
est ici effectuée uniquement sur I’allocation de puissance; par conséquent, la matrice d’erreurs de
quantification Dy, définie en est de forme diagonale. La distorsion induite par la voie de re-
tour quantifiée s’écrit maintenant Fj, = V(A 4+ Dy,) ou chaque entrée est i.i.d. réelle Gaussienne

a symétrie circulaire de moyenne nulle et de variance o3 .
.

Scénario 1 : allocation statistique de la puissance

Dans un systéme multi-utilisateurs MIMO MAC ou chaque terminal mobile posséde une infor-
mation de type covariance feedback, la maximisation de la capacité-somme a été étudiée en [8T]
sans incertitude sur le CSI et sans corrélation spatiale au récepteur. On montre cependant d’une
facon similaire que chaque utilisateur doit transmettre selon la direction de ses vecteurs propres
de sa matrice de corrélation. L’impact de la corrélation en réception et des incertitudes du CSI

influence seulement ’allocation de puissance. Le probléme d’optimisation est le suivant

Eg |logy det (T4+T71A)], 5.27
a H[ogz et )} (5.27)
avec tr(ka‘L) < Py. (5.28)

Notons pour le kiéme utilisateur Ry, = Vk'riv;; la décomposition en valeurs propres de Ry, .
La matrice de précodage optimale s’écrit alors sous la forme Fr = VLA, ou Ay est Pallocation
de puissance quantifiée. La démonstration est fournie dans I’Annexe L’allocation de puissance

statistique est donc donnée par

K
nax ]Eﬂ[logQ det (I+T ; EAka‘rkAiTkHLZ}Ak)} , (5.29)
avec  tr(A}) < P (5.30)

Il n’existe pas de forme analytique pour résoudre ’allocation de puissance, en conséquence on

réalise numériquement cette optimisation.
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Scénario 2 : allocation instantanée de la puissance

La voie de retour bas débit autorise I'adaptation du précodage de chaque utilisateur aux va-
riations instantanées du canal. Pour satisfaire I’hypothése d’'un CSIT partiel, les vecteurs propres
obtenus lors du scénario précédent sont conservés. De cette maniére seules les puissances sont a

optimiser. La fonction objective s’écrit alors

K
Eﬁ{ max logy det (I+T7! Z zAkﬁkrkAirkﬁzzAk)}, (5.31)
AL k=1
avec tr(f‘k]?‘;[) < Py, (5.32)
Fr = VA, (5.33)

ot V}, correspond aux vecteurs propres de Ry, . De la méme maniére que précédemment, I’alloca-
tion de puissance optimale n’a pas de solution analytique. On a donc recours & une optimisation

numérique.

5.5 Reésultats de simulation

5.5.1 Hypothéses considérées

Afin d’évaluer 'impact d’un CSI imparfait sur les performances, on présente quelques résultats
de simulation. L’hypothése d’un nombre de bits de feedback égal pour tous les utilisateurs est
considérée. De plus, comme P'apport essentiel de ce chapitre réside dans I’étude de I'impact des
erreurs de quantification et non le design optimisé d’un quantifieur, on considére une quantification
scalaire. En s’appuyant sur la théorie de la distorsion des rendements [16], la variance induite par

le bruit de quantification de l'utilisateur k est formulée par
9 ___ B
03, =27 KN (5.34)

L’entrée (i,7) de la matrice de corrélation spatiale est modélisée par [R]i’j = pli=il ot p € [0,1]
est le coeflicient de corrélation avec 'indice R (resp. k) indiquant la corrélation de réception (resp.
de 'utilisateur k). On suppose que chaque utilisateur posséde les mémes contraintes de puissances
Py = P/K et les mémes paramétres. Par conséquent on pose oj , = 1, 03, = 03, Ny = Nr,
Ly = L, p, = pr. La puissance moyenne des symboles pilotes est fixée égale & la puissance admise
par utilisateur, c.-a-d. Pr = Py. Les courbes de taux d’erreurs binaires sont obtenues en utilisant
une 4-QAM non codée sur chaque flux transmis, quel que soit I'utilisateur. Les résultats sont tracés
pour un systéme de 2 utilisateurs équipés de Ny = 2 antennes, et d’une station de base possédant,
Npr = 4 antennes.

La Fig.[5.2lmontre I'impact de la corrélation spatiale du canal. Pour le design optimisé donné par

(5.10), on compare en termes de BER, différentes valeurs de corrélation. Assez naturellement, une
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F1a. 5.2 — Effet de la corrélation sur un canal de Rayleigh, avec 1 flux/utilisateur, K = 2,L =
4,Nr =4,N, =2et 02 =0.01.

forte corrélation donne les plus mauvaises performances. On note que la corrélation de réception a
un impact sur les performances plus négatif que celle d’émission. En effet, lorsque pr = {0.5;0.8},
I’augmentation de pr de 0.5 & 0.8 implique un écart de 3 dB pour atteindre le méme BER cible de

10~3. Ce comportement est expliqué par un nombre plus faible d’antennes pour chaque utilisateur.

5.5.2 Etude de la somme des MSE
Impact de CSIT quantifié

L’influence du CSIT quantifié est illustré par la Fig. Comme espéré, la diminution du
nombre de bits de feedback peut dégrader de fagon critique la probabilité d’erreurs. Avec une forte
valeur de la distorsion (c.-a-d. B = 10), un palier d’erreurs est observé. Il convient de noter que
I’emploi d’un quantifieur vectoriel ou matriciel permettrait d’avoir une distorsion plus faible pour
un nombre de bits de feedback donné. De plus, on compare le systéme multi-utilisateurs optimisé
avec un design non adapté aux incertitudes du canal. Par non adapté, on sous-entend que les
précodeurs et récepteurs sont optimisés en considérant les ensembles {ﬂk}le et {Fk},le comme
les vraies valeurs. Lorsque le SNR est supérieur & 10 dB, le design non adapté conduit & une
perte non négligeable des performances par rapport au systéme optimisé. Par exemple, B = 20
donne 1.2 dB d’écart pour une valeur cible de BER égale & 10~3. La Fig. est similaire & la
Fig. avec, cette fois-ci, la somme des MSE moyennée sur différentes réalisations du canal. Des

tendances similaires sont observées. Cependant, avec cette métrique, I’écart entre le design optimisé
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FiGg. 5.3 — Influence des erreurs de quantification sur le taux d’erreurs binaires, avec 1

flux/utilisateur, K = 2, L =4, N =4, N;, = 2 et prx = prx = 0.5.
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F1a. 5.4 — Influence des erreurs de quantification sur la somme des MSE, avec 1 flux/utilisateur,

K=2L=4Ngp=4,N, =2¢et prx = prx = 0.5.
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et non adapté est quasiment constant pour tous les SNR. Notons que Uerreur entre les deux designs
augmente avec la distorsion; ce qui n’était pas nécessairement le cas sur la courbe représentant
le taux d’erreurs binaires. En conclusion, les erreurs de quantification ont un impact majeur soit
lorsque le SNR, dépasse 10 dB, soit quand la variance induite par la distorsion est trop grande (ici,
quand B = 10).

Influence des incertitudes du canal

La Fig. compare un schéma d’émetteurs-récepteurs optimisé pour différentes hypothéses de
CSI. Cette comparaison révéle qu’a faible SNR 'impact du CSIT quantifié est faible, alors qu’en
revanche, celui de ’estimation de canal bruitée contribue significativement a 1’altération des don-
nées. Un CSIR parfait est par conséquent plus important afin de garantir de bonnes performances
sur tout linvervalle de SNR. L’écart entre une séquence d’apprentissage de longueur infinie et
courte pour un CSIT imparfait est de 2 dB pour un taux d’erreurs binaires cible de 1073. De
plus, on trace également le cas d’un systéme non précodé (c.-a-d., dont les matrices de précodage
sont laissées égales a I'identité) sujet seulement au CSIR imparfait. En effet, la quantification n’in-
tervient pas puisque ce précodage ne peut pas étre adapté en fonction des variations du canal.
Ce systéme montre les moins bonnes performances suggérant que méme en présence d’erreurs de

quantification, il est utile d’avoir un systéme utilisant un précodage adaptatif.

10° ' .
BN :
107 Tl
a
NGRS S —
: 2 LN s : : :
c NS o
g10? : : : :
@ ! % 3 N : ! .
g ; : ! : :
@ g : : :
@ RN ; :
% N s ™ o
g10° ; i ‘ : :
< v « v
X Sa X I :
N N ;
N .
s X, »
10 - : e
: : oy
—+— Perfect CSI .
- -& - Imperfect CSIT 1 i i N
—x— Imperfect CSIT and CSIR : : b S
--o-- Imperfect CSIR, no precoding | | | S r
105 ; | ; ; ; ; 5 ; I
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
SNR (dB)

FiG. 5.5 — Taux d’erreurs binaires pour mesurer les effets des incertitudes du canal, avec 1
flux/utilisateur, K =2,B =20,L =4, Ngr =4, N, = 2 et pry = prx = 0.5.
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5.5.3 Etude de la capacité-somme
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Fia. 5.6 — Capacité-somme moyenne pour mesurer leffet de la quantification, avec 1

flux/utilisateur, K =2,L =4, Np = 4, N, = 2 et p1x = prx = 0.5.

La fig. compare la capacité-somme moyenne en fonction du SNR pour différentes valeurs
du nombre de bits de feedback B autorisés. Le canal considéré suppose deux utilisateurs équipés
de deux antennes d’émission et un récepteur possédant 4 antennes de réception. Le cas d’une
quantification idéale des précodeurs (B = 0o) est aussi tracé en référence. On peut observer qu’un
faible débit de la voie de retour détériore substantiellement les performances. Par contre, lorsque ce
débit atteint une valeur raisonnable, les performances sont alors trés proches d’une quantification
idéale (c.-a-d. avec B = o) dans la région de faible SNR. I’augmentation du SNR conduit toutefois
4 une perte de performance. Pour une transmission & 7 bits/c.u. 1’écart entre B = 20 et B = 30
s’éléeve a 1 dB.

En prenant B = 30, correspondant & une variance faible, on mesure sur la Fig. Pimpact du
CSIR imparfait. La longueur de la séquence d’apprentissage est de 4 symboles induisant une perte
de performance importante quelle que soit la valeur du SNR. Deux stratégies de feedback sont
tracées. La premiére fait I’hypothése d’un CSIT imparfait ; I’écart induit par le CSIR erroné vaut
2.3 dB. La deuxiéme repose sur la CDIT avec une allocation de puissance instantanée. Dans ce cas,
I’écart est 1égérement plus faible et vaut environ 2 dB. On remarque également que I’approche CDIT
avec allocation de puissance instantanée affiche des performances proches du cas CSIT imparfait.
Cela est d’autant plus vrai que l'estimée du canal est grossiére. En effet, sans erreur d’estimation,

les deux stratégies montrent une différence de 1.2 dB pour un taux de 7 bits/c.u. alors que si le
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CSIR se dégrade, ’écart se réduit alors & 0.3 dB.
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Fic. 5.7 — Influence du feedback limité sur la capacité-somme moyenne, avec 2 flux/utilisateur,

K=2B=30,L=4,Ng=2 N =2 et pre = prx = 0.3.

La Fig. compare les performances en fonction du nombre de bits de feedback autorisés.
Les deux scénarios exploitant la CDIT avec une allocation de puissance statistique ou instantanée
sont tracés, en plus du cas avec CSIT imparfait. De fagon attendue, plus 'adaptation est liée &
la réalisation du canal (c.-a-d. plus le feedback est grand), meilleures sont les performances. Par
ailleurs, le raffinement de la quantification permet de tendre vers les limites asymptotiques (sans
incertitude sur le CSIT/CDIT). Quelle que soit la stratégie supposée, on remarque que pour un
SNR faible leffet de la quantification est modéré alors qu’en revanche, pour un SNR plus élevé
la précision du quantifieur est essentielle. En passant de 30 & 60 bits, la capacité-somme moyenne
augmente en effet de 3.5 bits/c.u. pour les trois stratégies. De fagon équivalente, augmentation
de la complexité du quantifieur est une autre méthode pour réduire la variance liée 4 la distorsion.
En conclusion, ’effort & consentir sur le design du quantifieur ou sur le débit de la voie de retour

repose en partie sur la valeur du SNR expérimenté par les utilisateurs.
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F1a. 5.8 — Variation de la variance induite par la quantification, avec 2 flux/utilisateur, K = 2, B =
30,L =10, Ng =2, N, = 2 et ptx = prx = 0.3.

5.6 Conclusions

Dans ce chapitre, des schémas d’émission-réception robustes aux incertitudes du canal présentes
en réception (estimation du canal imparfaite) et en émission (erreurs de quantification) ont été
proposés. L’étude réalisée pour des scénarios multi-utilisateurs considérant des canaux spatialement
corrélés fait appel & des fonctions objectives non convexes. Bien qu’aucune solution exacte n’existe,
I’optimisation des matrices de précodage et de réception peut étre réalisée grace a des algorithmes
numeériques. Plusieurs critéres sont envisagés : (i) minimiser la somme des MSE dont 'avantage
principal est un récepteur de faible complexité, et (ii) maximiser la capacité-somme. L’optimisation
liée au premier critére repose sur une mise a jour alternative entre les récepteurs et les précodeurs,
satisfaisant les conditions KKT. En revanche, le deuxiéme critére fait appel & un algorithme du
gradient. En relachant la contrainte des matrices définies positives, 'approche considérée consiste
ainsi & chercher les précodeurs (et non les covariances). Une solution sous-optimale, exploitant la
corrélation en émission, tire avantage d’une allocation de ressources partiellement décentralisée. Les
résultats de simulation montrent la sensibilité du design non adapté aux incertitudes. Par ailleurs,
on note que les erreurs d’estimation détériorent les performances quelle que soit la valeur du SNR.
Au contraire, l'effet du CSIT quantifié est plus prononcé pour les fortes valeurs de SNR. Ainsi, des
gains significatifs peuvent étre obtenus avec un précodage adaptatif si la variance due au bruit de

quantification reste acceptable.
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5.A Calcul exact des multiplieurs de Lagrange

5.A.1 Cas des contraintes des puissances individuelles

L’optimisation des précodeurs résultant de la formulation donnée en (5.14)), pour chaque utili-

sateur k = 1,..., K, peut étre réécrite de facon simplifiée, en posant

K K
Cr=)Y H[ZA,GIGZaHi+ > t1(GiZa, Xk, G))Ruy,

i=1 i=1 (5.35)
Dj. = I:Iltzﬁk Glt:
conduisant ainsi & la nouvelle expression
- -1
Frp = (/J,kI + Ck) Dy. (536)

Etant donné que py, doit satisfaire les contraintes de puissance, on obtient alors la relation tr(f‘kf‘,t) =
Py.

Les matrices intermédiaires C; et D, ne s’expriment qu’en fonction de valeurs connues; en
conséquence Cj, peut étre décomposée en valeurs propres par I’égalité C;, = Uy EkUL Cela conduit

a lexpression suivante de la contrainte de puissance
—2rrt T _
tr {(,ukl +3) "U.DD.U;| = P, (5.37)

Si on pose Ji = ULD;CDLU;C, I’équation précédente peut étre reformulée en

Nt Jii
SR LLR— - (5.38)
; (ke +0i4)?

ol j;; et 0, ; sont les iiéme coefficients diagonaux de J; et Xy, respectivement. Le terme & gauche
de I’équation (5.38) est une fonction de py monotone décroissante. Ainsi, il existe une seule valeur

réelle non nulle de py, satisfaisant (5.38)), sinon, ug = 0.

5.A.2 Cas d’une contrainte de puissance globale

Les conditions KKT résultantes de la fonction de Lagrange Lo en (5.15) peuvent étre exprimées

de facons différentes par

a0, H T = {zf; A LB FIEIS, + Y 02 S LIS, + 021y,
(5.39)
+ Zf(:l tr(RN‘LFlFI)EA'LEE’L + Zszl 0—(211tr(RNz)EA12Ez:| GL

S, Gl = [E;K_l H3A, GG Xa, Hy + ply, + 300, tf(Gz‘EAkEEkGDRNk]Fk- (5.40)
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Ainsi, en pré-multipliant (5.39) par Gy et (5.40) par Fl, on obtient

szAkI:Ika = Gk [Ez}il EALI:LFJ;‘II:IZEAL + Zszl U?l,iEAiI:IiI’_\IIEAi + U%INR
(5.41)
+ YK Ry FEDSA T + 2K, Ug)itr(RNi)E&EEl] Gl

PIAIS., Gl = B {zfi IS5, GG DA, Hy + il + 7K, tr(GiZ]AkZ]EkGI)RNk} P

(5.42)

puis on applique lopérateur Hermitien a (5.42). Ensuite en sommant sur £k = 1...K puis en
prenant la trace des équations ci-dessus, on peut égaliser les deux équations menant au résultat

attendu, soit

K K K
p= % tr [( 3 GkGL) (o—il +3 03 Sa HAS,, + Y oiitr(RNi)EAiEEi)} (5.43)
k=1 =1 =1

5.B Borne atteignable de la capacité-somme

Avant de commencer, on fait un bref rappel sur ’espérance mathématique d’une forme quadra-
tique [R0], définie telle que Ey [XTAX} = tr(EA) +mfAm si x ~ CN(m, E). Cette relation est
utilisée dans cette annexe pour le calcul de (5.49).

Dans cette annexe, on redémontre la borne atteignable de la capacité. En effet, le signal regu
y étant linéairement dépendant des entrées du canal, I'information mutuelle ne posséde pas de
solution analytique. La démonstration est conduite pour un quelconque ensemble S C {1,--- , K}.
De cette maniére, la région de capacité pour un systéme MAC est aisément déduit.

L’information mutuelle [ (y; §S|§5,E) se décompose comme suit

I (Y;§s|§§,ﬂ) =0 (zsmg,ﬂ) -H (zgly,zg,ﬂ) : (5.44)

avec Xg et Xz les ensembles constitués de {x;}ics et {X;},cg, respectivement. Les entrées du
canal étant considérées comme indépendantes, le conditionnement de l’entropie H (§S|§§,E)
peut étre omis. Comme les entrées sont supposées Gaussiennes, 'entropie de xg est donnée par
H(xg) = > i 108y [TeOx,
second membre de (5.44) se décompose en une somme d’entropies

. Utilisant la relation en chaine de ’entropie, le deuxiéme terme du

H (égl)ﬂ&@ﬂ) =y " (XS’[i]vaXSaXS[ifl]a e 7XS[1]7E) : (5.45)

en supposant l'ordre croissant de décodage (sans perdre de généralité). Par simplicité on pose
Si=SuU{S[i —1}uU---U{S[1]} avec S[i] le iéme élément de S. En ajoutant une constante dans
chaque terme différentiel précédent, I’entropie reste inchangée. En réduisant le conditionnement,

on obtient alors une borne supérieure

H(ES‘Y»XSHE) < Zies H(Xi - FiS’Si |§S’LaH)7 (546)
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avec yg,, le signal regu aprés soustraction des entrées connues,

Vs =Y — X jes Za,Hx;. (5.47)

Sachant que ’entropie d’une variable aléatoire est maximisée pour une distribution Gaussienne,
(5.46)) est donc bornée supérieurement et exprimée en fonction des matrices de covariance E[(xl —

F;ys,)(x; — Fiys,)T]. Soit F; tel que 'estimée MMSE de x; est donnée par F;ys,,

~1
F, = 0, H/Z,, ( > 3AH;0, HIZA, + 2&-) : (5.48)

JES:
avec Xg, la matrice de covariance du bruit additif Gaussien résultant de I'incertitude d’estimation

de chaque utilisateur en plus du bruit blanc. Ainsi, son expression s’écrit

Bs, = S0+ Y tr(Ry, FhF))BA, g, + > tr(Ry, Fixx B S S,
kes,; Jj€S:
+ Z Us,szkﬂkﬂLZAk + Z aijtr(xjx;{)EAjI:IjI:I}EAj
kesS; jegt
+ Z Ug,ktr(RNk)EAszk + Z Jijtr(RNj)tr(xjx})ZA].EEj (5.49)
kesS,; ]€»§1

Finalement en combinant les expressions de (5.44) & (5.48), on obtient une borne atteignable de

I'information mutuelle conjointe I(y; xg|xg, H) des utilisateurs contenus dans S aprés I’observation
de ceux contenus dans S. La borne inférieure calculée s’exprime par
I(y;xglx3, H) > ZlogQ
i€s

N N N -1 N
T+, (T4 Y 35/0a W0, HS,,) 3515, 16,
JES,j#i

(5.50)

Notons o, (¥; gslgg,ﬂ) la borne atteignable de la capacité exprimée par (5.50)).

5.C Preuve des vecteurs propres optimaux pour la CDI

Si chaque utilisateur connait la statistique du deuxiéme ordre de son canal de propagation,
alors la matrice de précodage optimale s’écrit alors sous la forme Fk = VA oit Vi correspond
aux vecteurs propres de Ry, et Ay est Pallocation de puissance quantifiée.

Pour preuve, on remplace Ry, dans (5.24) par sa décomposition SVD amenant a ’équation

K
max Eg[logQ det (I +T7! Z A, (R%ij,k + Ek7w)TkVLFkFLVka(R}\I/jHW,k + Ek,w)TEAk)}

£ 1K
{Fk}k:1 k=1

(5.51)

puisque les matrices aléatoires Hy Vi et Hy, ont la méme distribution [3]. Si la matrice

TkV,if‘kf‘EVka admet une décomposition SVD de la forme UkE.kUE7 alors le probléme d’opti-
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misation se réécrit tel que

K
nax By [logy det (1+ T~ Y T, (RYHw + Br) UsE UL (RY i + Erw) s, )|
kIl k=1 k=1

(5.52)
K
= Eg[logQ det (I+ T Sa, (RY Hwi + Erw) B (RY Hwi + Ek,w)TzAk)}
kT k=1 k=1
(5.53)

oil la relation d’égalité utilise le fait que les matrices aléatoires Hyy ;, U, et Hyy ;, ont la méme distri-
bution. La contrainte de puissance devient tr(f‘kFL) = tr(ULT,;gUkEk). D’aprés [82], I'inégalité
suivante est satisfaite

tr(Y;22;) < tr(UL Y 2ULE)) < B
Cela signifie que choisir Uy = I permet de toujours satisfaire la contrainte de puissance. On arrive

ainsi au résultat voulu ou

Fr= VY 'E)/? (5.54)
2 VA, (5.55)



Chapitre 6

Quantification multi-niveaux de la

vole de retour pour des liens bruités

6.1 Introduction

Les chapitres précédents supposaient une voie de retour partielle sans erreur. La voie de retour
est vraisemblablement sujette aux mémes caractéristiques (citons par exemple, le bruit additif,
les évanouissements, le retard...) que la voie directe de transmission des données ; ’extension d’un
modéle de feedback bruité et non fiable s’avére donc judicieux. En effet, le design d’encodeurs opti-
misés sera d’autant plus robuste que le schéma de transmission prendra en compte des paramétres
réalistes.

Plusieurs stratégies (numériques) de feedback quantifié ont été proposées pour des systémes
MIMO mono-utilisateur [47), 53, 48] en faisant I’hypothése d’une contrainte de bande passante
limitée. Cela signifie qu’un nombre fini de bits peut étre retourné a ’émetteur pour transmettre
une connaissance partielle du canal. Une approche fréquente utilise une quantification vectorielle, et
le CSI quantifié & envoyer est choisi parmi un codebook prédéfini. Dans le cas d’une communication
point & point, [83] étudie la définition d’un codebook optimisé. Cependant, cette opération est une
tache difficile puisque l’invariance des fonctions a compresser doit &tre utilisée afin de réduire la
distorsion et le nombre de paramétres & quantifier [50].

Au contraire de nombreux travaux sur le feedback incertain, la littérature s’intéresse peu aux

canaux de retour réalistes avec des erreurs de transmission. Dans cette perspective cependant, [84]

91
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considére des canaux a effacements de paquets 4 la fois sur les liens directs et de retour. Ce faisant,
il a été montré que les performances avec un feedback sans erreur pouvaient étre atteintes méme
en se servant d’un lien de retour non fiable. Toutefois, ce travail focalise seulement sa fiabilité sur
I’envoi d’accusé de réception d’un décodage sans erreur & la réception. I’adaptation aux conditions
instantanées du canal est étudiée en [R5, BG]. Pour ce dernier, le lien de retour est modélisé par
un canal binaire symétrique ou la probabilité d’erreurs dépend a la fois de la réalisation du canal
direct et de la puissance émise dans le lien de retour. Le but des auteurs est de maximiser le
taux de transmission moyen pour une transmission directe mono-antenne & évanouissements lents.
Cette optimisation passe par la définition d’un quantifieur scalaire optimal incorporant les erreurs
de feedback. Une telle approche ne s’étend pas facilement au cas des canaux MIMO car dans ce
cas les besoins en feedback augmentent rapidement. Ce chapitre se propose de répondre alors &
la question suivante : comment modéliser 'incertitude de la voie de retour afin de permettre la
définition d’un systéme efficace partageant des ressources limitées?

On dérive tout d’abord une définition mono-lettre de I’expression de la capacité d’un canal
général sans mémoire avec un raffinement successif du CSI en présence d’un feedback erroné multi-
niveaux. La notion de feedback multi-niveaux a été abordée en [87H8Y] dans un contexte différent.
Dans ce chapitre, le concept de multi-niveaux permet a 'encodeur (du lien direct) d’avoir une
connaissance partielle du CSI raffinée par la réception de bits supplémentaires de feedback. On
s’intéresse ensuite & un canal MIMO mono-utilisateur et on évalue le taux de coupure maximal
atteint avec un CSI imparfait; on calcule donc la capacité de coupure induite par les erreurs
d’estimation (cf. [90]). Le lien de retour fait I’hypothése d’une transmission SISO sur un canal a
évanouissements plats. L’information de retour est transmise a ’aide de schémas de modulation et
codage simples. On étudie également 1’allocation optimale de la puissance et des bits.

Le reste de ce chapitre est organisé de la maniére suivante. Le § 6.2 formalise le probléme et
expose le théoréme de codage. L’application a un canal MIMO est décrite au sein du § 6.3. Le
scénario envisagé considére une connaissance en réception du niveau de feedback utilisé. En § 6.4
la forme du signal transmis est définie afin de déterminer la formulation de la capacité de coupure.
Les simulations numériques fournissent le taux de coupure atteignable dans les hypothéses et le

modéle d’incertitudes proposés.

6.2 Définition du probléme et résultats principaux

6.2.1 Définition du probléme

Le probléme de communication étudié considére une transmission sur un canal, out I’encodeur
peut se servir de l'information recue, par exemple un CSIT partiel, pour augmenter le débit de
la transmission. Un message m € M,, = {1,..., M, } avec M,, = [2("®)] est envoyé sur le canal

sans mémoire, c.-&-d. défini par une probabilité de transition notée {Wen) (ylz)}o2, ot R est le
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rendement de l'information envoyée sur le canal de transmission. On suppose que les états du
canal 6§ € O, connus ni du récepteur ni de I’émetteur, sont constants; ils sont aussi supposés
i.i.d. et obéissant & une distribution de probabilité notée 1y. Le récepteur connait uniquement
une estimée du canal et les caractéristiques de Destimateur sur ses performances en termes
de pdf conditionnelle v, (obtenue grace a la distribution a priori 1y). Le récepteur quantifie
cette estimée en utilisant T-niveaux de quantification hiérarchique, c.-a-d. les différentes qualités
de linformation quantifiée sont successivement raflinées durant la transmission d’un seul mot de
code. L’information multi-niveaux est envoyée & 1’émetteur sous la forme de T-couches; chacune
d’entre elles comporte npp (< n) utilisations canal d’un lien de feedback non fiable. En effet,
la voie de retour joue le role d’un canal & effacements ou la probabilité de transmission correcte
de ét est ;. Le cas ou aucune couche de feedback n’est transmise avec succés a la probabilité
Ao =1- Zthl A¢- Les couches ultérieures raffinent successivement le CSI avec le risque d’une
plus grande vulnérabilité aux erreurs. L’encodeur posséde ainsi un nombre fini d’états du CSIT
él,...,éT. On définit Q~t = (51,...,9~t) comme le tiéme vecteur de CSI quantifié disponible &

lencodeur lors de l'étape t € {1,...,T}.

Un code en bloc (M,,,n) de longueur n pour le canal considéré est défini par :
(i) une fonction de division de rendements, convertissant le message m € M,, en une séquence
T
de messages {m; € My, }H_,,

(ii) les fonctions d’encodage (qui utilisent le tiéme vecteur de CSI quantifié) :

Yo : My xln Aol sit=0,

(6.1)
01t Mg X oo X My x OF s XA it >0,

(iii) la fonction de décodage ¢ : Y x © — M,, (qui utilise §). Chaque mot de code est sujet a
une contrainte de colt (contrainte de puissance généralisée) Z,,Ivn{;l Ztho{fI)( ©i(m,0,))} <

N Pyaga OU (I)(x) = Z?:l @(1’1) et ®: 2 — R;.

Le rendement R est atteignable si pour n’importe quel € > 0 et n suffisamment grand, il existe
un code en bloc (M,,n) pour un encodeur possédant une information partielle (51, .. .,éT) et
un décodeur ayant une estimée de canal 6. La capacité de coupure induite par les incertitudes
(EIO capacity) [90] pour le scénario considéré est donc définie comme le suprémum de tous les
rendements atteignables pour (1 — v)% des estimées du canal (c.-a-d. tous les rendements pour
lesquels la probabilité d’erreurs peut étre considérée comme arbitrairement faible). Dans la suite
de ce chapitre, le scénario de communication considére que le niveau courant de CSIT disponible

a I’émetteur est connu du récepteur grace a ’envoi d’un accusé de réception.

6.2.2 Théoréme de codage

Le théoréme de codage évaluant la capacité EIO en présence d’un raffinement successif du

feedback est maintenant exposé. Ce résultat principal est dérivé de [91] dans lequel chaque niveau
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d’information du feedback est un cas particulier de I'information auxiliaire.

Théoréme 1. Etant donnée une probabilité de coupure v € [0,1], si le récepteur connait le niveau
de feedback utilisé par Uencodeur, la capacité EIO [90] d’un canal Wy(y|z) avec un CSI imparfait

en réception et un raffinement successif du CSI a ’émetteur est donnée par

T
515 (Paatas Wo, A, 8,7) = 3 A sup sup inf 1 (Ui Yo,),  (6.2)
t=0 P¢ Pg;ﬂg AC@:Pré’i)é(Mét)zl—'y

ot la distribution conjointe des entrées QU0 (Pyy4,) ={ PI(]tX‘H u,zlf) = P)((l)U (z|ug, 8,) Po(uy)

tho M Ex {®(®)} < Paata, t=0,...,T}, Pre|9 Ve et

- - 1 s x= ,é,...,é
Py ~(x|ug, 01,...,0) = Je(ug, 01 +)

x|vg 0 autrement

avec A = (A1, , A1) les probabilités de transmission sans erreur des niveaux de feedback et { fi}1_,

les fonctions de précodage.

La preuve de ce théoréme est obtenue en combinant les travaux de [91] et de [90).
Remarques :
(i) Tinformation mutuelle I (Uy; Yy ) est calculée en utilisant P)(fl) 9(x|ut, 0),
(ii) wuy la variable aléatoire auxiliaire au tiéme niveau permet a I’émetteur d’implémenter une
stratégie de précodage établie sur le niveau courant de feedback disponible (51, . ,ét), connu
au récepteur,

(if) T 4 1 codebooks sont nécessaires pour encoder le message a transmettre.

Dans la suite, on étudie le cas d’un canal MIMO & évanouissements plats par bloc mono-
utilisateur. L’accent est mis sur la détermination de la distribution optimale conjointe des entrées

et des fonctions de précodage.

6.3 Application aux canaux MIMO & évanouissements

L’expression de la capacité donnée par est évaluée dans le cas d’'un canal MIMO avec CSI
imparfait en réception et raffinement successif du CSI & I’émetteur. La transmission s’effectue sur
un canal & bande limitée de Rayleigh & évanouissements plats par bloc avec Ny antennes émettrices
et N antennes réceptrices. Le temps de cohérence du canal dure L utilisations canal. Le signal

recu, noté y € CV&, permet d’écrire le canal sous la forme
Wh(y|x) = CN(Hx, ), (6.3)

oll x € CNT est le vecteur du signal transmis et la matrice de canal # = H € CVeXNT est supposée

constante durant la transmission de chaque mot de code. Les entrées de H sont i.i.d. complexes
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Gaussiennes a symétrie circulaire de moyenne nulle et de covariance Xy = 0% Iy, . Le bruit additif

est complexe Gaussien i.i.d. & symétrie circulaire de moyenne nulle et de covariance Xy, = 021y,,.

6.3.1 Modélisation de la voie de retour

Jusqu’a la fin de ce chapitre on considére que les transmissions sur le lien de retour s’effectuent
& travers un canal SISO de Rayleigh & évanouissements plats. De plus, on fait I’hypothése d’une
transmission de feedback de faible complexité. Le CSIT est envoyé selon des schémas simples de
modulations codées ou non codées, et le raffinement successif utilise des transmissions indépen-
dantes. Ce modeéle de communication est justifié par des opérations d’encodage/décodage simples,
tandis qu’un canal multi-antennes avec un codage espace-temps occasionnerait une complexité
plus importante. A la sortie de ce canal de retour, ’encodeur recoit le tiéme vecteur d’information
quantifié Q} = ﬂt. La qualité de la quantification dépend du rendement de la transmission Rpg ¢
(en bits par utilisation canal), qui est une fonction de la constellation choisie, du taux de codage,
du taux de quantification Rg; et du nombre de valeurs & quantifier Nyapyes. Le rendement de la

voie de retour est donné par

NvaluesRQ,t

Rrp, = (6.4)

nFB

La méthode de quantification utilisée (scalaire, vectorielle ou matricielle) fait varier Nyaiyes. Ainsi,
en considérant une quantification scalaire de chaque entrée de la matrice (partie réelle et ima-
ginaire), Nyalues = 2NgpNp. En revanche, une quantification matricielle impose Nygjues = 1. Ce
schéma de codage de la voie de retour implique un nombre total de bits égal & ngp ZtT:1 Rppt, ce
qui représente un lien bas débit garantissant une faible complexité. On pourra négliger le délai de
transmission puisque 'on suppose npp < n. En fait dans la suite, notre mesure d’intérét est Rg ¢
associé a la mesure de la distorsion.

L’envoi de l'information quantifiée sur le canal de feedback bruité induit des erreurs & chaque
niveau ¢ € [1,T], qui sont fonction du coefficient d’évanouissement hpp, du SNRpp, et d’autres
dépendant du schéma de codage utilisé. En particulier, pour une modulation codée en treillis, la
probabilité d’erreur est donnée par la distance libre dgee + €t le nombre de voisins les plus proches
Nereet- Soit Poy = EhFB{Peyt(dﬁ-thNfree7t,SNRFB,t)} la probabilité d’erreurs par symbole en
décodant le tiéme niveau d’information, la probabilité de succés d’avoir ét = (51, cee ét) est alors

donnée, V t > 1, par

N(Pe) = Mt (Peg1) (1= Pey) (6.5)

avec A\ (P, 1) = (1 — Pe_yl)nFB et sous la contrainte ZZ;O SNRpg,: = SNRpg. Il convient de noter
que lexpression de la capacité de coupure en (6.2) dépend uniquement de la fiabilité de la voie
de retour, par I'intermédiaire de 'ensemble {\;}]_; des probabilités de transmission (du feedback)

sans erreur et de A\g ot aucun CSI n’est disponible & ’émetteur.
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6.3.2 Estimation du canal en réception

Une estimée du canal § = H est obtenue au niveau du récepteur pendant la phase d’appren-
tissage. En effet avant de transmettre les données, ’émetteur envoie au récepteur une séquence
de L, vecteurs pilotes Xp = (x7,1,- -+ ,X7,,,) de symboles connus, ot Ly, est supposé beaucoup
plus petit que le temps de cohérence du canal. L’énergie moyenne de cette séquence est donnée
par P, = ﬁtr(XTXTT). Le signal recu correspondant s’écrit Y = HXr + N7 et permet une
détection ML. Comme pour estimer H il faut au moins Nz Ny échantillons, et que chaque symbole
en apporte Ng, on a la relation Ly, > Nrp sila matrice Xp est de rang plein.

Cela conduit 4 H = H + E, ot E est la matrice d’erreurs d’estimation spatialement blanche
(pour Xt orthogonal). Sa variance est 0%, = SNR}1 avec SNRr = % Par conséquent, la pdf
conditionnelle de H sachant H est égale & ¢ﬁ\H =CNH, Iy, ® Tg) avec g = 051y,. Ainsi, la
pdf a posteriori 1/}H‘I:I peut étre dérivée (aprés quelques calculs intermédiaires) de 'gbﬁ‘H et Yy, et
s’exprime par

wH\ﬁ = CN(ZaH, Iy, ® BaZE), (6.6)

ol a =y (S + )+ =01y, et § = _oh

02 +02"
H E
Ensuite en moyennant les réalisations réelles (mais inconnues), de pdf conditionnelle Wi (y|x) =
CN(Hx, X,) sur toutes les erreurs d’estimation, le canal composite est obtenu

Wy (y|x) = CN(6Hx, 655> + ) (6.7)

6.3.3 Feedback quantifié avec raffinement successif

FiG. 6.1 — Principe d’une quantification hiérarchique.

On présente maintenant le modéle de raffinement successif de 'information utilisé pour la
quantification en ¢t-niveaux de I'estimée du canal. Ce modéle utilise une quantification hiérarchique
dont le principe est rappelé sur la Fig. On fait I’hypothése d’avoir comme mesure de distorsion,
Ierreur quadratique moyenne, une des plus populaires & cause de sa simplicité. Ainsi, la théorie de
la distorsion des rendements fournit un modéle probabiliste de quantification avec raffinement de

linformation [92]. Les relations suivantes, caractérisant la précision du CSI au tiéme niveau, font
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apparaitre clairement le processus de Markov

H =H, ,+9 [Etfl}v

ST e (6.8)
E, . =H-H,; i,

o E,_; est la matrice d’erreurs de quantification de variance O'2Qt71 > oét. La version quantifiée
ﬁt—l de estimée du canal est encodée avec Rg 1 + -+ 4+ Rg,+—1 bits par valeur & quantifier, tel

que
_ Nvalues(B@1++RQ¢t—1)

Ohi_q =2 NrNT : (6.9)

Quant au quantifieur Q;[-] utilisé au niveau t, il a une dimension de 2L%@.t). Selon les relations
précédentes, la pdf conditionnelle de H sachant (ﬁl, ceey ﬁt) peut étre approximativement définie

par

Y, a, ~ CN(Hy, Iy, ® 03 In,), (6.10)
[H:..H, Q

ol oét est la variance de 'erreur de quantification exprimée pour chaque entrée complexe de la
matrice associée. Cette variance dépend de la méthode choisie et du nombre de bits de quanti-
fication. Il convient de noter que la mesure de distorsion liée au MSE n’est pas obligatoirement,
la métrique optimale pour un design optimisé d’un quantifieur, qui maximiserait la capacité EIO.
Cependant, elle permet d’avoir un probléme facile & exprimer pour lequel la quantification optimale
existe. Par ailleurs, la pdf Gaussienne de implique une borne inférieure sur la capacité EIO.
En utilisant les expressions et (6.10)), on peut calculer la pdf a posteriori de = H (inconnu),

nécessaire pour calculer la capacité EIO

¢H\ﬁ1---ﬁt = O./\/(EAﬁt,INT ® EA(EE + UétzA)). (6.11)

6.4 Deétermination de la capacité de coupure

Cette partie présente les lignes directrices permettant de calculer la distribution optimisée
conjointe des entrées du canal et sa capacité EIO correspondante, pour le scénario de communi-
cation envisagé. Le calcul de la capacité de coupure repose sur deux phases majeures : (i) pour
un encodeur déterminé, mais dépendant d’un ensemble de paramétres & optimiser, on évalue la
capacité EIO, et (ii) la valeur maximale de la capacité est atteinte en appliquant un waterfilling

spatial utilisant la connaissance spécifique disponible & ’encodeur.

6.4.1 Formulation de la capacité de coupure induite par les incertitudes

La caractérisation de (6.2) dépend de I’ensemble Q(info) 1] est donc nécessaire de définir les

distributions de probabilité mises en jeu, pour une information de feedback multi-niveaux H=
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(Hy,... ,ﬁt). On choisit tout d’abord la distribution conditionnelle de x telle que

~ ~ 1 six=uA

PY _(x|u,Hy,..., H) = e (6.12)
= 0 autrement

ot A; € CNTXNT egt une fonction du niveau courant de feedback & I’émetteur ﬁt, avec Ay = Iy,

Le signal transmis ne doit pas excéder la puissance Pyqs, de facon & avoir

T
r <Z i Ext_i{XXT}> < Paata- (6.13)

i=0
Les fonctions définissant (6.12) sont des fonctions de précodage qui dirigent le signal transmis
dans des directions privilégiées. On définit ensuite la distribution conjointe des variables aléatoires

auxiliaires

a P,
= H CN(0, data Gl ), (6.14)

avec (; € [0,\;']. L’ensemble des puissances {3}/, correspond & la puissance autorisée pour

chaque niveau de ’encodeur ;. La contrainte de puissance se réécrit alors sous la forme

T
P ata
({8, Ar}g) = Atidj\thﬁt tr(AA]) < Piaca- (6.15)
t=0

Le feedback multi-niveaux conduisant a la formulation (6.2)) est exprimé comme une somme de

t =0,...,T informations mutuelles, que ’on peut développer sous la forme

P
1(Uy; Yay) = logy |In, + ](?;aﬁtHAtAIHTEn‘l . (6.16)

Cependant, dans le cas d’un canal MIMO, le supremum sur un ensemble optimisé de matrices H ne
peut étre explicitement formulé. Par conséquent, le taux de coupure se calcule avec des méthodes
numériques. On procéde d’abord par la détermination de la probabilité de coupure conditionnelle

associée P( )

vt pour un rendement donné R* > 0, puis ensuite par le calcul de la capacité EIO. Ainsi

a partir de I'expression (6.16]), on définit les événements erreurs, pour chaque niveau ¢, par
L — Ly,

AD (Piaa, B, RY) = {H: -

I(Usi Yn,) < R'}.

avec H géneéré grace a la pdf a posteriori (6.11) ou A est déterminé en utilisant Yu. Le coeflicient

out
L—Lyy

7= représente la fraction de temps consacrée effectivement & la transmission des données. La

probabilité de coupure est ensuite donnée par

P (Pyasa, H, RY) = min Pr (Aout(Pdatm H, )|H) (6.17)
{ﬂiyAt ?:01 q>({ﬁt,At}?:0) <Pqata

Enfin, la maximisation des rendements de coupure conduit & la capacité EIO voulue
inf 1
O]E:IOO)(Pdataa WH7 L == 7 Z At bup {Rt : Pdataa H7 Rt) S 'Y} (618)

La capacité EIO peut maintenant étre numériquement calculée ; ’allocation de puissance opti-

male {3;}L, et les matrices de précodage {A;}, restent cependant & caractériser.
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6.4.2 Technique de waterfilling spatial pour un feedback multi-niveaux

L’optimisation des matrices de précodage {A;}I_, est conduite pour n’importe quel ensemble
fixé de {3, }1_, qui satisfait . De facon 4 obtenir les précodeurs optimisés, les effets du feedback
quantifié et bruité doivent étre pris en compte a ’encodeur afin d’étre atténués. Pour cela, on définit
un canal composite Wﬁt (y|x) (davantage bruité), tel qu’il contient les erreurs de quantification au
tiéme niveau. Ce canal composite est obtenu en moyennant le vrai canal Wy (y|x) sur la pdf
d’une réalisation H non connue sachant la séquence des estimées du canal ﬁt a l'encodeur. Ainsi,

on a
Wg, (ylx) = CN(0Hx,Sn +3(Sg + 003,)|1x][?). (6.19)

La borne atteignable de 'information mutuelle avec le canal composite (6.19) est démontrée
par des arguments similaires au § et s’exprime par

Py 1 ~
I(Uy; Yg,) =log, Tn, + N; 3,6°S7 T H, A AH] |, (6.20)
ol B = B, +6(Zg + 603,)tr(Ox). Les principales différences avec le vrai canal (6.16) se trouvent
dans la matrice de covariance du bruit f)t et dans l’estimée bruitée disponible a ’émission ﬁt.
Avec cette expression de 'information mutuelle, A} optimisé est obtenu en résolvant 1’équation

suivante

Al = arg I(Uy Y5 )b
' arg{{At}tio:g&}iAI):NT (U ¥e)} (6:21)

Sans perdre de généralité, on peut fixer tr(AtA:tr ) = Nr puisque la puissance allouée a chaque
niveau est controlée par ;. Par souci de simplicité, on peut introduire la notation intermédiaire
ITqu_yt =,/ Pﬁ—a;aﬁtcp it_ 1 Qﬁt qui, combinée a , montre clairement que la solution recherchée
consiste en un algorithme de waterfilling.

Une fois les matrices de précodages déterminées, le but est de trouver I’ensemble optimisé des
puissances {B{f}tT:O pour chaque niveau de feedback. A cet effet, ces paramétres sont choisis de
facon & maximiger la capacité EIO, pour chaque séquence ﬂ de CSI & I’émetteur. Néanmoins,
comme aucune forme analytique n’est possible, on suggére une optimisation numérique visant a

résoudre

T ~
{81} = ane { max Cr10 (Paatas Wit A, ) |, (6.22)
{5t}?:014’({[3t1At ?:o)Spdata

avec les matrices de précodage fournies par .

Enfin, la modulation (codée) choisie pour la voie de retour permet souvent d’allouer les bits de
plusieurs fagons différentes. On pourrait par exemple utiliser tous les bits pour un seul niveau de
feedback ou au contraire envoyer bit par bit I'information du canal & I’émetteur. Si I’on suppose
qu’un rendement maximal Ry, existe, chaque rendement d’encodage R est alors sélectionné

dans un alphabet discret défini par {1,2,3, -, Rmax}- Soit ¢ une facon d’allouer les bits sur le
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feedback multi-niveaux, alors 'optimisation de ¢ fixe les {Rg ;}7_, et implicitement le nombre de

niveaux 7. L’optimisation est la suivante
« T 1
{R. ), = agmax Eg{Crro(T, Wi, A, H,7)}. (6.23)

Il convient de noter que ’augmentation des rendements de quantification permet de baisser la
distorsion du CSIT mais occasionne en contrepartie une augmentation de la probabilité d’erreur
du lien de retour.

En vue d’une implémentation pratique, 'utilisation de tables de qualité préétablies permettrait

de supplanter une majeure partie des calculs et ainsi de réduire la complexité.

6.5 Reésultats de simulation

6.5.1 Hypothéses considérées

L’étude des performances du modeéle proposé de feedback multi-niveaux bruité porte sur ’éva-
luation de la capacité EIO moyenne. L’émetteur envoie ses données a travers Ny = 4 antennes
tandis que le récepteur dispose de Ny = 2 antennes. L’énergie moyenne par symbole pilote P, est
supposée égale 4 la contrainte de puissance Pgata- On rappelle que la transmission sur la voie de
retour s’effectue sur un canal SISO. Les transmissions des données et du feedback sont supposées
avoir lieu en mode duplex intégral (full duplez).

Plus précisément, le lien de retour est un canal de Rayleigh a évanouissements lents. Sans perdre
de généralité, on suppose que ce canal hpp est parfaitement estimé par une phase d’apprentissage.
En effet, si le canal est mal estimé, alors 'augmentation de la puissance émise permettrait de
retrouver I’ensemble des probabilités de succés fixées avec hpg parfaitement connu. La modulation
choisie, sauf mention spécifique, est une modulation codée en treillis (TCM) 8PSK a 4 états, dont
Veflicacité spectrale vaut Rpp+ = 2 et avec dpree,t = 2 €t Npree,t = 1. Les TCM sont bien adaptées
aux codes de courte longueur qui induisent un délai faible. Avec ces paramétres, I'expression de
la probabilité d’erreurs par symbole P ;(diree,t, Niree,t; Pre, SNRyp ) peut étre trouvée dans [93].
Peu importe le nombre de niveaux considérés, la contrainte de puissance du lien de retour impose
Zf,T=o SNRpp,: = SNRpg. Par ailleurs, on fait ’hypothése d’une quantification scalaire générée par
I’algorithme du Lloyd-Max. Dans ces conditions on suppose que la transmission dure ngpp = NrNg

utilisations canal.

6.5.2 Influence du lien de retour bruité

Les incertitudes décrites précédemment sont évaluées séparément sur la Fig. pour un sys-
téme & T = 1 niveau de feedback en fonction du SNR de la voie aller. Le temps de cohérence

du canal est fixé & L = 500. Pour référence, on trace le cas d’un lien de retour sans erreur avec
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20 T

T T
—+— Perf. CSl at Tx and Rx
—=— Imp. CSIR, noiseless feedback
—+— Perf. CSIR, quantized feedback
18 | - —» - Imp. CSIR, quantized feedback
—<— Perf. CSIR, noisy feedback (info), T=1
—o— Imp. CSIR, noisy feedbsck (info), T=1

Mean EIO capacity (bits/c.u.)

; ; ; ; ; ; ; ; ;
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
SNR (dB)

F1G. 6.2 — Impact du SNRgg sur la capacité EIO pour ¢t = 1 niveaux de feedback sur un canal de

Rayleigh 4 x 2, avec L = 500, Ly =4 et Rg1 =1 bit.

quantification (’quantized’) et sans quantification (’noiseless’). La longueur de la séquence d’ap-
prentissage est donnée par Ly, = {4, 0o} pilotes. On remarque ainsi qu’une mauvaise estimation du
canal diminue la capacité EIO. Pour atteindre 2 bits/c.u., 1 dB de plus est nécessaire avec un CSIR
imparfait. En revanche pour des SNR plus forts, I'impact du CSIR disparait puisque la variance
de 'estimation diminue avec cette valeur. L’effet de la quantification est en revanche important
a tout SNR. En effet, en comparant les courbes ’quantized feedback’ et ’noiseless feedback’ un
écart de 4 dB peut étre observé pour transmettre & 6 bits/c.u. L’ajout d’un niveau de feedback
supplémentaire permettrait de réduire cet écart. Enfin, on peut mesurer I'impact du lien de retour
bruité. Clairement, faire tendre la valeur du SNRpp vers linfini ferait converger les performances
du scénario bruité vers le cas d’un feedback quantifié. L’incertitude la plus limitante est ici due a
la, quantification. En utilisant une quantification vectorielle, influence du SNRgg deviendrait plus

importante.

La Fig. montre 'impact des erreurs du feedback avec T = {1,2,3} niveaux de CSIT en
fonction du SNR. Par ailleurs pour fixer les idées, en posant SNRrg = 18 dB on obtient une
probabilité \g = 2. 1072, Pour une transmission & 4 bits/c.u., Putilisation d’un premier niveau de
feedback quantifié bruité permet de diminuer le SNR, de 2 dB par rapport 4 une transmission sans
CSIT (c.-a-d. A9 = 1). Avec un raffinement supplémentaire de l'information, on note une légére
augmentation des gains avec le SNR. En effet, pour un transmission a 2 bits/c.u. Pécart entre 1 et 2

niveaux de feedback vaut 1 dB. En revanche pour un SNR plus élevé, cet écart atteint 2 dB. De plus,
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20 T

T T
—+— Perf. CSl at Tx and Rx
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F1a. 6.3 — Evaluation de la capacité EIO pour t = {1, ..., 3} niveaux de feedback sur un canal de
Rayleigh 4 x 2, avec L = 500, Liy =4, SNRpg =18 dB et Rg1 == Rg:+ =1bit V ¢.

I’ajout d’un troisiéme niveau améne un gain supplémentaire de 0.7 dB & fort SNR. La puissance
du lien de retour étant équidistribuée entre les T-niveaux, la probabilité d’erreur par symbole P, ;,
pour un niveau t donné, augmente donc lorsque le nombre de niveaux 7" augmente. Par conséquent,
les performances en présence d’une voie de retour bruitée vont étre asymptotiquement limitées (en

7).

Longueur de la trame

L’impact de la longueur de la trame L pour plusieurs tailles de séquence d’apprentissage
Liy = {4,10} et niveaux de feedback ¢ = {1,2,3} est étudié¢ dans la Fig. Les courbes en
bleu correspondent & un SNR de 15 dB alors que celles en noir sont obtenues pour un SNR, de 10
dB. Cette comparaison permet de pouvoir évaluer la longueur minimale de la trame. A la vue des
courbes présentées, on remarque que le paramétre le plus important est la taille de la séquence
d’apprentissage. Si sa valeur est trés faible (Ly, = 4), alors une trame de 50 symboles suffit pour
étre proche des performances optimales. En revanche, si on augmente de quelques symboles Ly, il
faut alors une longueur de trame beaucoup plus importante (L > 150 symboles) pour s’approcher

des performances limites.
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—a— [,=10, noiseless feedback . .

14 |- - - L=10, noisy feedback (info), T=3 ~ |----- e
—=— Ly=4, noiseless feedback : :

- -+ - Ly=4, quantized feedback

- -o- - Ly=4, noisy feedback (info), T=2
—e— Ly=4, noisy feedback (info), T=1

Mean EIO capacity (bits/c.u.)
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0 50 100 150 200 250 300 350 400
Frame length L

F1G. 6.4 — Evaluation de la capacité EIO sur un canal de Rayleigh 4 x 2 en fonction de la longueur
de la trame, SNRpg = 10 dB et v = 1%.

Intérét du raffinement

Le comportement d’une stratégie raffinant le feedback successivement est maintenant confronté
au cas d’un CSI envoyé en une seule fois. Pour effectuer cette comparaison on considére 1'utilisation
d’une modulation 4QAM si T'= 2 (Rg, = Rg, = 1), ou une 16QAM si T =1 (Rg, = 2). On fixe
également L = 500 et, Ly, = 4. La Fig. montre que selon la valeur du SNRyg la stratégie optimale
n’est pas nécessairement la méme. En effet, pour une valeur élevée du SNRpp = 20 dB, il s’avére
plus judicieux d’envoyer toute 'information simultanément. Toutefois I’écart de performance est
faible, autour de 0.3 dB. Ce constat s’explique par le fait que si 7' = 2 la puissance est divisée entre
les deux transmissions de feedback et augmente alors la probabilité d’erreurs. Au contraire, si le
SNRyg = 10 dB il est cette fois-ci plus intéressant d’utiliser un raffinement successif du CSIT. Le
gain obtenu avoisine alors les 0.6 dB. Dans cette configuration la probabilité d’erreurs est élevée dés
le premier niveau. Bien que ’ajout d’une deuxiéme transmission de feedback diminue toujours la
probabilité d’erreurs, cet impact est plus modéré. Pour s’en convaincre on a tracé les performances
des deux modulations utilisées sur un canal AWGN. On peut voir ainsi que la réduction de la
puissance détériore de fagon plus ou moins notable la probabilité d’erreurs. En conséquence en
fixant SNRpp = 10 dB, le pourcentage total du temps ot I’encodeur peut utiliser un CSIT partiel
est alors plus important si 7' = 2 que lorsque 7' = 1. Il convient de noter que notre définition du
SNRyg inclut les évanouissements du lien de retour et n’est donc pas directement transposable au
SNR sur un canal AWGN de la Fig.



104 Chapitre 6 Quantification multi-niveaux de la voie de retour pour des liens

bruités

20

Mean EIO capacity (bits/c.u.)

— Perf CSI at Tx and Rx

mp. CSIR

, noiseless feedback, Rgg=inf

. CSIH quantized feedba
. CSIR

ck
, noisy feedback (info), SNRgg=20 d

. CSIR, noisy feedback (info), SNF{F5720 d
- CSIR, noisy feedback (info), SN FB-10d
. CSIR, noisy feedback (info), SNRgg=10 d

CSIR no feedback RFH—

SNR (dB)

Fic. 6.5 — Optimisation de I’allocation des bits sur un canal de Rayleigh 4 x 2, avec une QAM,

L =500, Ly, =4, et v = 1%.

Symbol Error Rate
)
[

S
A

10°

F1G. 6.6 — Probabilité d’erreurs par symbole pour une M-QAM (M

4QAM

16QAM|!

i
5 10

SNR (dB)

20

= {4,16}) sur un canal AWGN.



6.6 Conclusions 105

6.6 Conclusions

Dans ce chapitre, un modéle de voie de retour bruitée est introduit, utilisant un raffinement
successif de 'information quantifiée, pour des canaux généraux non ergodiques (stationnaires) sans
mémoire. Au niveau de ’émetteur, un CSI partiel est obtenu a cause des erreurs de quantification
et d’estimation ainsi qu’aux effacements du canal de retour. A travers la notion de capacité de
coupure induite par les incertitudes (EIO), les limites de la communication sont caractérisées. On
étudie la stratégie de communication suivante ou le récepteur connait le niveau courant de feedback
utilisé par ’encodeur.

Plus spécifiquement, on évalue les performances pour un canal MIMO de Rayleigh avec un lien
de retour & évanouissements mono-antenne. La capacité est déterminée par 'optimisation de la
distribution conjointe des entrées du canal réalisée en deux étapes : par un waterfilling spatial par
niveau donnant les matrices de précodage, puis par une allocation de puissance globale maximisant
la capacité EIO. Les résultats de simulation montrent que, avec un niveau de feedback quantifié, la
capacité EIO peut étre significativement ameéliorée avec 1 bit de feedback (par entrée a quantifier).
Cette quantification grossiére empéche toutefois de se rapprocher d’'un CSIT parfait a fort SNR.
Par ailleurs, bien qu’un schéma simple de codage soit considéré sur le lien de retour, un raffinement
supplémentaire du CSIT profite d’une diminution des erreurs de quantification pour augmenter la
capacité EIO. L’augmentation du nombre de niveaux au deld d’un certain seuil ne permet cependant
plus d’accroitre 'efficacité spectrale puisque la puissance totale utilisée reste constante et divisée
entre tous les niveaux. Enfin, une comparaison avec un feedback non raffiné a permis de valider
I'intérét d’un feedback multi-niveaux, notamment lorsque la puissance autorisée sur la voie de
retour ne permet pas une probabilité de succés du feedback suffisamment élevée.

L’extension de ce travail & une optimisation de la puissance entre la phase d’apprentissage et la
phase de transmission des données [04, 03] est envisagée. Un deuxiéme scénario de communication
ou le récepteur ne connait pas le niveau courant de feedback utilisé & ’encodeur serait également

intéressant.
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Chapitre 7

Conclusions et perspectives

Avec des systémes multi-antennes, le multiplexage spatial des données est une technique de
transmission permettant d’atteindre de hautes efficacités spectrales. Afin d’améliorer les perfor-
mances, ces techniques peuvent également utiliser une adaptation de lien ajustant ainsi certains
paramétres aux conditions radio. Le but de cette thése était d’étudier I'impact d’un lien de re-
tour partiel et incertain sur les performances de ces systémes, tout en s’intéressant également a
la complexité engendrée. Les techniques adaptatives, exploitant une coordination entre les flux de
données et/ou les utilisateurs, dépendent de la qualité du CSIT obtenu. Dans cette thése pour
définir le CSIT imparfait, on s’est attaché & distinguer plusieurs degrés de connaissance partielle
(CQI, CDI et CSI) et différentes causes d’incertitudes, a savoir celles dues aux erreurs d’estima-
tions du canal, a effet de la quantification, au bruit additif et aux évanouissements de la voie de
retour. Avec ces différents degrés de CSIT imparfait, on a ainsi proposé (i) des nouveaux schémas
de communication visant & réduire l'incertitude du CSIT et (ii) une caractérisation des limites de

la communication.

Apreés un bref récapitulatif des concepts fondamentaux pour ’allocation des ressources radio,
le premier probléme traité est celui lié au bruit de quantification induit par les MCS. Une premiére
idée combine le codage espace-temps a Papproche PARC utilisant un controle des rendements par
antenne, tirant ainsi parti des différentes facons de partitioner les antennes d’émission. Ce nouveau
degré de liberté ainsi introduit repose sur des opérations adaptables selon les variations du canal,
caractérisées par un groupement d’antennes d’émission et par une disposition en couche. Le sys-

téme résultant de ce degré de liberté est appelé codage espace-temps en couche avec controle des
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rendements : LSTC-RC. La caractéristique principale de LSTC-RC est de modifier la répartition
de la capacité-somme (restée constante) permettant ainsi de lutter contre le bruit de quantifica-
tion induit par les MCS en augmentant la somme des rendements discrets. Différentes stratégies
d’optimisation supplémentaires, incluant la quantification des puissances et la sélection d’antennes,
peuvent étre ajoutées afin d’augmenter 'efficacité spectrale. En garantissant un feedback réduit,
la stratégie de sélection d’antennes offre un bon compromis entre feedback et performances. Le
concept présenté, mais cette fois avec une partition fixée (non adaptable), est également adéquat
pour concurrencer le systéme PARC et tire alors avantage d’une réduction importante de la quan-
tité de feedback.

Une approche plus générale, construite sur une technique de waterfilling activant uniquement
les modes les plus forts, a aussi été étudiée. Les travaux précédents étaient principalement fon-
dés sur un critére de maximisation de efficacité spectrale ou ne prenaient pas en compte ni la
complexité ni la quantité limitée de feedback requise. Une deuxiéme contribution consiste ainsi &
scinder la matrice de covariance du signal transmis en blocs afin de réduire la quantité de CSIT
nécessaire. La notion de waterfilling partiel est alors introduite et seule 'interférence intra-groupe
est complétement évitée lors de la transmission. Cette stratégie d’émission permet un récepteur de
plus faible complexité comparé & un MMSE-SIC traditionnel ; le processus de détection est ainsi
découpé en deux étapes comprenant une phase de détection inter-groupe avec annulation successive
de l'interférence et une phase de détection intra-groupe purement linéaire. Le probléme d’un CSIT
quantifié a base de codebooks est aussi abordé avec des algorithmes de controle de puissance et de
sélection multi-modes. Pour la sélection multi-modes, la complexité engendrée est beaucoup plus
faible puisque la procédure présentée converge dés la premiére itération. Les résultats de simulations
montrent qu’une quantification grossiére plaide en faveur du schéma proposé en termes d’efficacité
spectrale et de feedback. Avec une quantification plus raffinée, la supériorité du waterfilling est

regagnée mais seulement & faible SNR.

Pour des canaux spatialement corrélés, les incertitudes du canal rendent le probléme d’optimisa-
tion de I'information mutuelle non convexe. Ainsi les algorithmes proposés, résultants des méthodes
d’optimisation numérique, montrent comment résoudre ce probléme d’une maniére sire et efficace
selon plusieurs critéres. Une approche décentralisée, utilisant la statistique du second ordre, permet
de calculer les vecteurs propres optimisés au niveau de chaque utilisateur ; I’allocation de puissance
est elle calculée a la station de base avant d’étre transmise aux utilisateurs. Les différents impacts
des incertitudes sont alors étudiés. Ainsi, il a été montré que la coordination adaptable en émission
permet, méme en présence du bruit de quantification induit par la compression des précodeurs,
d’avoir des gains significatifs. De plus, les résultats indiquent que les erreurs d’estimation du canal
détériorent les performances & tout niveau de SNR alors que celle liées & la quantification ont un

impact négatif plutot a fort SNR.

L’imperfection du CSIT n’est pas seulement due aux erreurs acquises en réception, par ’estima-
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tion de canal et la quantification, mais elle trouve aussi une partie de son incertitude dans une voie
de retour & effacements. On a ainsi proposé un modéle de feedback bruité raffinant I'information
de ’émetteur par phases successives. En conséquence, cette information utilise une quantification
hiérarchique de l'estimée du canal. Pour cela, un théoréme de codage a été établi quand le ré-
cepteur connait le niveau de feedback courant utilisé par ’émetteur. L’illustration de ce théoréme
dans un cas MIMO mono-utilisateur a permis d’optimiser le signal d’entrée par la puissance allouée
et par le précodage. Cette modélisation montre que méme avec une quantification grossiére, les
performances sont déja bien améliorées avec un seul niveau de feedback. Le nombre de niveaux
utiles, c.-a-d. apportant un gain en capacité, dépend de la probabilité de succés de chaque niveau
de feedback. L’hypothése alors faite d’une puissance constante sur le lien de retour, partagée entre
tous les niveaux de feedback, implique que seul un nombre limité de niveaux contribue & augmenter

la capacité.

Ces travaux de recherche décrivent plusieurs problémes liés au CSIT imparfait pour lesquels
des améliorations et des questions restent encore ouvertes. Quelques axes et idées de recherche

complémentaire sont listés ci-dessous.

Sélection des MCS

Les schémas de communication introduits dans les chapitres 3 et 4 proposent chacun un nouveau
degré de liberté pour réduire le bruit de quantification induit par les MCS. L’étude en capacité
menée dans le cadre de ce travail suppose un décodage parfait sans erreur. Dans la pratique, les
erreurs sont inévitables et, & cause du récepteur SIC, se propagent aux autres couches décodées.
Pour cette raison, il serait intéressant pour la sélection des MCS de coupler informations mutuelles
et taux d’erreurs binaires. Sachant que des tables de qualité ou des approximations analytiques
du BER peuvent étre obtenues, comme décrit par exemple en [96], il resterait ainsi & déterminer
une nouvelle fonction de cofit garantissant une qualité de service cible pour d’optimisation de la
somme des rendements discrets.

Les résultats présentés supposaient par ailleurs un jeu de MCS fixé. Il pourrait étre utile d’étu-
dier le probléme dual pour réduire le bruit de quantification. En supposant par exemple une
partition et un ordre de décodage fixé, 'objectif serait d’optimiser le jeu de MCS (en nombre et
en valeurs) associant de facon adaptative les modulations et les rendements de codes & disposition.
Cela nécessiterait trés probablement une modification de I'information de contréle du feedback ou
par exemple modulations et rendements de codage pourraient étre indiqués séparément.

Enfin, il serait intéressant d’étendre cette étude et les concepts proposés au canal & interférence
pour lequel les algorithmes de bit loading sont plus usuellement étudiés, notamment au sein des

systémes DSL.
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Designs robustes

La définition d’un schéma de communication robuste aux incertitudes du canal pourrait inclure
une contrainte sur la probabilité des événements d’erreurs garantissant une certaine qualité de
service, en s’inspirant de [97]. Cela refléterait sans doute de plus prés des applications pratiques.
De plus, dans les résultats présentés, le feedback est supposé équitablement réparti entre tous
les utilisateurs. L’extension du modéle de communication & un niveau systéme, incluant les affai-
blissements de propagation (pathloss) et les zones d’ombre (shadowing), devrait promouvoir une
asymétrie du feedback entre un groupe d’utilisateurs faibles et un autre groupe d’utilisateurs plus
forts. Il reste & déterminer la méthodologie définissant la facon de répartir les bits de feedback, qui

serait de préférence non adaptable aux variations du canal (cf. arguments mentionnés au § 3.4).

Feedback bruité

Le modéle de feedback bruité introduit ne considére pas le délai d’acquisition du CSIT multi-
niveaux. Dans la pratique ce délai est inévitable et il devrait étre pris en considération dans le futur,
diminuant ainsi la probabilité de succés des niveaux de feedback. Avec ce modéle plus complet,
il semble aussi nécessaire d’améliorer la méthode de quantification appliquée afin de réduire le
bruit de distorsion moyen sur l’estimée (matricielle) du canal; ce perfectionnement passe soit
par un codebook optimisé au modéle proposé, soit par un quantifieur de plus grande dimension
(matriciel). L’étude des canaux & accés multiple partageant un lien de retour & diffusion devrait
ainsi permettre d’estimer les bénéfices réels d’un systéme multi-utilisateurs avec une voie de retour
limitée. Par ailleurs, bien que toutes les techniques présentées fassent I’hypothése d’une voie de
retour numeérique, il pourrait étre intéressant d’étendre le modéle de feedback bruité & un lien de
retour analogique ou hybride et de comparer ces différentes techniques. Le modéle hybride utilise
le lien analogique comme une information auxiliaire afin d’améliorer la qualité de I'information

numeérique [98].
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