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Liste des notations

Nous avons regroupé ci-dessous les principales notations utilisées dans ce document. Les
vecteurs et les matrices seront respectivement en majuscules et en majuscules gras.

nr Nombre d’antennes d’émission

NnR Nombre d’antennes de réception

Zion Ensemble des entiers modulo 2™

[t Transposée de la matrice [- - -]

G Matrice génératrice d’'un STTC

o Fonction de modulation des symboles SISO (PSK ou QAM)

o, Fonction de modulation des symboles MIMO (PSK ou QAM)

\\ Fonction de codage

B Matrice des différences entre deux mots de code

A Matrice des distances entre deux mots de code

r Rang de la matrice des distances entre deux mots de code

d% Distance Euclidienne au carré entre deux mots de code

Yyt Symbole MIMO généré par un codeur temps-espace en treillis & I'instant ¢
St Signal MIMO émis par un codeur temps-espace en treillis a 'instant ¢
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Introduction

Depuis quelques décennies, les communications sans-fil occupent une place majeure dans
notre société, en s’intégrant de plus en plus dans tous les systémes électroniques qui nous
entourent. De ce fait, les demandes en terme de débit et de fiabilité sont de plus en plus
importantes. Dans une communication sans fil, 'information émise est perturbée par le canal
de propagation et par les systémes électroniques eux-mémes, entrainant une baisse de la qualité
de la transmission. Pour faire face aux demandes de performance et aux défauts du canal de
propagation, 1'utilisation de plusieurs antennes en émission et en réception a été identifiée
comme une solution trés efficace pour augmenter la capacité du canal de transmission.

Parmi les techniques multi-antennaires dites MIMO pour Multiple Input Multiple Outuput,
le codage temps-espace ou space-time (ST) s’est avéré trés intéressant pour garantir une bonne
qualité de communication. Chaque code ST est caractérisé par un gain de diversité spatiale
et un gain de codage obtenus grace a une utilisation conjointe du domaine spatial et du
domaine temporel. Il existe une multitude de techniques de codage ST, chacune ayant des
objectifs différents comme maximiser le rendement, le gain de diversité ou encore le gain
de codage. Parmi ces codes, certains sont déja largement utilisés dans des applications ou
des normes existantes. Nous pouvons citer par exemple le code d’Alamouti employé dans la
norme UMTS. Ce code fait partie de la famille des codes temps-espace en bloc (STBCs). Il a
I’avantage d’offrir un gain de diversité maximal pour deux antennes d’émission et cela pour un
décodage relativement simple. Récemment, pour augmenter le rendement et le gain de codage
des systémes MIMO, une famille de STBCs nommeés codes parfaits a été élaborée.

La famille des codes temps-espace en treillis (STTCs) permet d’obtenir un gain de co-
dage élevé. Les STTCs, proposés pour la premiére fois par Tarokh et al., sont basés sur une
généralisation des modulations codées en treillis dans un contexte MIMO. Chaque codeur
temps-espace en treillis est caractérisé par son nombre d’états possibles, son nombre d’an-
tennes d’émission et la modulation utilisée. Ainsi, le flux binaire d’entrée est réparti entre les
différentes antennes d’émission & ’aide d’une matrice génératrice, avant d’étre envoyé dans le
canal de propagation. En réception, ’algorithme de Viterbi est couramment utilisé pour déco-
der I'information envoyée, ce qui demande un minimum de puissance de calcul. Pour optimiser
les performances des STTCs, plusieurs critéres ont été proposés pour maximiser le gain de di-
versité spatiale et le gain de codage. A 'aide de ces critéres, une recherche peut étre effectuée
pour trouver les meilleurs STTCs. Cependant, le temps de recherche pour obtenir ces codes
est important, particuliérement lorsque le nombre d’antennes d’émission, la complexité de la
modulation ou la taille du bloc mémoire du codeur augmentent. L’utilisation d’'une méthode
efficace pour générer les meilleurs STTCs est alors nécessaire.

Cette thése a pour objectif de trouver des solutions efficaces pour réduire le temps de
recherche des meilleurs STTCs. Une précédente étude a montré que les meilleurs STTCs
publiés appartenaient tous & une classe particuliére de codes : la classe des codes équilibrés. Un
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code est dit équilibré si les symboles MIMO émis sont équiprobables dans le cas ou les données
d’entrée sont fournies d’une fagon équiprobable par une source binaire sans mémoire. Basés
sur cette constatation, de précédents travaux ont permis d’élaborer une premiére méthode de
construction des codes équilibrés qui a été exploitée dans le cas d’une modulation 4-PSK.

Dans un premier temps, nous avons donc proposé une nouvelle méthode plus efficace
permettant la création des codes équilibrés 2-PSK avec un nombre quelconque d’antennes
d’émission. Par la suite, nous avons travaillé sur une méthode que nous avons appelée co-
set partitioning, permettant de réduire de maniére considérable le temps de recherche des
meilleurs STTCs 2™-PSK. Nos études se sont ensuite orientées vers I’élaboration d’'une mé-
thode de construction des meilleurs STTCs utilisant une modulation d’amplitude en quadra-
ture (QAM). Ainsi, les méthodes développées durant nos travaux ont permis la génération de
codes performants a grand nombre d’antennes d’émission, a grand nombre d’états, aussi bien
pour des signaux 2"-PSK que pour des signaux 22"-QAM et cela sans recherches longues et
fastidieuses.

Organisation de la thése :

Le premier chapitre introduit les bases des communications MIMO. Nous commencons par
décrire les différentes caractéristiques d’un systéme MIMO. Les expressions de la capacité des
canaux SISO et MIMO sont ensuite rappelées.

Dans le deuxiéme chapitre, un état de 'art concernant les codes ST est exposé. Tout
d’abord, les principaux critéres de performance des codes ST pour des canaux lents et rapides
de Rayleigh sont rappelés. Dans le cas ou le nombre de sous-canaux indépendants est faible,
les performances sont gouvernées par les critéres du rang et du déterminant pour des canaux
& évanouissements lents de Rayleigh et par les critéres de la distance de Hamming et de la
distance-produit pour des canaux & évanouissements rapides de Rayleigh. Par contre, pour
un nombre important de sous-canaux indépendants, le critére de la trace est préconisé pour
décrire les performances des STTCs en présence de canaux & évanouissements lents et rapides
de Rayleigh.

Dans le but de satisfaire ces critéres, différentes techniques de codage ont été élaborées
durant de précédents travaux. Ce chapitre se poursuit par la présentation du code d’Alamouti,
suivi de sa généralisation & des codes ayant un nombre plus élevé d’antennes d’émission,
couramment appelés STBCs orthogonaux. D’autres STBCs sont ensuite exposés tels que les
codes en couche, les codes a dispersion linéaire et les codes algébriques. La famille des STTCs,
sujet de nos travaux, est par la suite présentée. Avant de clore ce chapitre, des systémes basés
sur une concaténation de STTCs et d’autres types de codes sont décrits.

Le troisiéme chapitre analyse de maniére approfondie les STTCs utilisant une modula-
tion 2"-PSK. Il débute par la description de I'influence des différents paramétres des STTCs
2"-PSK. Pour cela, les performances des codes précédemment publiés, construits selon les dif-
férents critéres sont évaluées par simulation. Ensuite, différentes propriétés des STTCs 2"-PSK
et différents outils que nous serons amenés a utiliser par la suite sont exposés. La classe des
codes équilibrés est alors introduite. Elle a I'avantage de contenir I'intégralité des meilleurs
codes. Le principe de la méthode existante de construction des STTCs équilibrés 4-PSK clot
ce chapitre.

Le quatriéme chapitre introduit les deux nouvelles méthodes de construction des STTCs
2"-PSK. La premiére concerne la génération des STTCs 2"-PSK équilibrés & nr antennes
d’émission. Elle est basée sur la génération du groupe Zj7 qui correspond a Iensemble de
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tous les symboles MIMO. La deuxiéme méthode de construction des meilleurs STTCs 2"-PSK
appelée coset partitioning est ensuite développée. Elle repose sur une approche en cosets pour
les systémes MIMO du set partitioning proposé par Ungerboeck. Le principe est de regrouper
les symboles MIMO partant d’un méme état ou arrivant dans un méme état du treillis dans des
cosets. Chaque coset doit avoir des propriétés spécifiques concernant les distances euclidiennes
séparant les symboles MIMO.

Construits & 'aide des deux nouvelles méthodes, de nouveaux STTCs 4-PSK et 8-PSK
sont proposés. Les performances de ces nouveaux codes sont comparées aux performances
des meilleurs codes correspondants précédemment publiés quand ils existent. Pour les STTCs
4-PSK avec plus de 6 antennes d’émission et pour les STTCs 8-PSK avec plus de 4 antennes
d’émission, aucun code n’avait jusqu’alors été proposé dans la littérature en raison du temps
de recherche trop important. Dans ce chapitre, grace a U'efficacité des nouvelles méthodes, les
premiers STTCs 4-PSK avec 7 et 8 antennes d’émission et les premiers STTCs 8-PSK avec 5
et 6 antennes d’émission sont présentés.

Le dernier chapitre concerne uniquement les STTCs 22”-QAM. Un état de I’art concernant
les codes existants est d’abord présenté. Différentes propriétés sont ensuite énoncées. Ces
propriétés permettent de décrire une nouvelle méthode de construction des meilleurs STTCs
22n_QAM basée uniquement sur une décomposition de la distance euclidienne entre deux mots
de code. Les performances des codes QAM générés a l'aide de cette méthode sont analysées.
L’efficacité de cette nouvelle méthode a ainsi permis la génération des premiers STTCs 16-
QAM avec 3 et 4 antennes d’émission et des premiers STTCs 64-QAM avec 2 et 3 antennes
d’émission.
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Introduction

Dans ce chapitre, nous nous intéresserons au contexte et aux bases théoriques de nos
travaux. Nous présenterons les systémes de communication sans-fil, plus particuliérement les
systémes multi-antennaires couramment appelés systémes "Multiple Input Multiple Output’
(MIMO). Ce type de systémes est une solution prometteuse pour les futurs réseaux sans-fil
qui utilise la dimension spatiale pour améliorer leurs performances.

Dans une premiére partie, la chaine de transmission MIMO sur laquelle nous avons travaillé,
sera présentée. Les différents blocs et les différentes caractéristiques de cette chaine tels que
les différentes modulations utilisées ou encore les perturbations rencontrées par les signaux
seront ensuite décrits. Nous verrons pour finir les différents modéles de canaux couramment
employés dans la littérature.

Dans une deuxiéme partie, nous montrerons quel est I'intérét d’utiliser plusieurs antennes
d’émission et de réception. Pour cela, la capacité et les performances des systémes MIMO
seront exposées.



CHAPITRE 1 : Préliminaires sur les systemes MIMO

1.1 Systéme MIMO

1.1.1 Schéma de transmission

Considérons un systéme MIMO ayant np antennes d’émission et n antennes de réception
représenté sur la figure 1.1.

t t t t
Cal I R R > Y Y1
—
: : NG R
bits | 2 = ~nel - : 2 |bits
—| T - = |- t ><T 0 e S —»
o = 1ng - ~o 1)
S S| ¢ 7t A t | A
ynT 2 SnT :_____nﬁ’_n_T____ ynR

FIGURE 1.1 — Schéma d’un systéme MIMO

A chaque instant ¢, une série de bits en entrée est convertie en symbole MIMO Y? =
[yl yh, )T ou [---]T est la transposée de la matrice [---]. Dans le cas d’une modulation de
phase 'Phase Shift Keying’ (PSK), chaque symbole y,i € Zgn, ou 2™ correspond au nombre
d’¢tats de la modulation, est fourni au modulateur qui le convertit en signal sf. L’ensemble
des signaux st forme le signal MIMO S* = [s}--- S%T]T. Pour une modulation d’amplitude
en quadrature 'Quadrature Amplitude Modulation’ (QAM), nous avons yi. € Zan(j). Chaque
signal s} avec k = 1,nr est le signal envoyé par la k° antenne d’émission, avec 1,np =
{1,2,---nrp}. Les signaux s}é sont alors transmis vers les nr antennes de réception via les
canaux de propagation SISO. Le coefficient hi;', i représente le gain du canal de propagation
SISO entre 'antenne d’émission k et 'antenne de réception k' a l'instant ¢, avec k' = 1, ng.

Le signal recu par chaque antenne de réception est la somme des signaux émis par l’en-
semble des antennes d’émission modifiés et bruités par le canal de propagation. Ainsi, le signal
MIMO R! = [rt -7t ]T recu a I'instant ¢ s’écrit

nR
R' =H!'S' + N, (1.1)

o Nt = [n! - -nfm]T est le bruit additif et H® € C"?*"T est une matrice représentant les

coefficients complexes des canaux entre les différentes antennes. Les coefficients d’atténuation
du canal entre la k¢ antenne d’émission et la k¢ antenne de réception hy, sont regroupés dans

la matrice . ,
hLl . hl,nT
H = | - (1.2)
ht ... ht
ng,l NnR,NT

Les prochaines parties décriront de maniére plus détaillée les différents modules de la figure
1.1 et les différentes variables de I'expression (1.1).

1.1.2 Codeur temps-espace

Le but du codeur temps-espace est de répartir I'information sur les différentes antennes
d’émission. Il est possible de distinguer deux grandes familles de schémas temps-espace. Cha-
cune de ces familles a des objectifs différents : I'une privilégie la maximisation du débit de
transmission, 'autre privilégie la minimisation de la probabilité d’erreur.
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1.1 Systéeme MIMO

La premiére famille fait appel au multiplexage temps-espace. Son objectif est de répartir
sans redondance 'information sur les différentes antennes d’émission.

La deuxiéme famille rajoute de la redondance a l'information envoyée. Ainsi, un méme
message va étre retranscrit de maniére différente en temps et en espace dans le but de réduire
I'influence des différentes perturbations.

A un instant ¢, un codeur temps-espace fait correspondre L, bits d’information X! € Zé:”
ol L, représente le nombre de bits en entré du codeur, a des symboles MIMO réels Y € ZgTF
ou complexes Y' € ZyT(j) avec n € N*. Le codeur peut alors étre décrit par une fonction
Yt = ¥(X"). Le codeur met en relation de maniére unique chaque élément de Z2™ a un
élément de Zg7 ou de Zyt () tel que

U o ZE 7 (1.3)
ou
U ZE 5 ZhT (). (1.4)

Les définitions de la fonction ¥ dépendant des codeurs seront données dans les prochains
chapitre.

En réception, 'objectif est alors de décoder I'information regue, c’est a dire de retrouver
I'information binaire envoyée par I’émetteur.

Pour certains types de codeur, les fonctions de codage et de modulation sont confondues.
Dans ce cas, les sorties sont directement les signaux modulés. Nous le verrons plus en détail
dans le prochain chapitre qui présentera de maniére non exhaustive une partie des nombreuses
techniques existantes de codage temps-espace.

1.1.3 Modulation

La modulation consiste & faire correspondre a chaque symbole 3, un signal sz = @(y,ﬁ) avec
k = 1,nr. La fonction ® dépend de la modulation utilisée. Les deux types de constellations que
nous avons principalement exploités sont les constellations 2"-PSK et 22"-QAM avec n € N*.
Si une modulation de type PSK est utilisée par le systéme, les symboles MIMO (avant

la modulation) sont réels et appartiennent & ZyT. Les signaux MIMO sont définis par S* =

t t t
[Sl...sk...SnT

définie par

]T ot les signaux s!, € C avec k = 1, np sont obtenus a l'aide de la fonction ®

o Z2” — (C
.
3}; = q’(yltc) = exp(yﬁy}i), (1.5)
oll j?> = —1. Similairement, nous pouvons définir une fonction ®, qui associe directement un

symbole MIMO & un signal MIMO tel que

o, : Zyt —C'T
exp(j gr=r ¥1)
St=o,Y" = : . (1.6)
exp(J 5n=TYny)
Des exemples de modulations 2"-PSK avec n € {2,3} sont présentés dans la figure 1.2. De

maniére 4 normaliser la puissance d’émission du signal a 1, chaque point de la constellation
est placé sur le cercle unitaire.

11



CHAPITRE 1 : Préliminaires sur les systemes MIMO

3
Constellation 4-PSK Constellation 8-PSK

FIGURE 1.2 — Constellations 4-PSK et 8-PSK

Pour une QAM, nous représentons les symboles MIMO Y* = [yt .- 'y;T]T sous forme
complexe et donc appartenant & Zj7 (j). Les signaux sk correspondant aux symboles y! aprés

modulation, sont donnés par la fonction ® définie par

d : Zon(j) = C
on — 1
2

s = ®(yp) = yp. — (1+ ). (1.7)

Comme précédemment, il est possible de définir une fonction @, qui associe pour chaque
symbole MIMO un signal MIMO tel que

O, : ZIT(j) - CnT
2" —1

St=d,(Y)=Y"— 5

(1+75)U. (1.8)
avec un vecteur colonne de nr éléments tel que U = [1 1 .- 1]T.

La figure 1.3 représente la correspondance entre les symboles y = y; + jyg € Z4(j) et les
signaux 16-QAM s = s; + jsg. La puissance moyenne par symbole de cette constellation est
2,5. Comme nous le verrons plus tard, il sera nécessaire de normaliser la puissance d’émission
durant les simulations.

JjsQ

A .
R P .,..1-:’ ..... . ........ o --

L 05 5
L SERib @ 9

—15 —0.5! 0.5 1.5 51
Y TEPRRIRS S Y JEREeeen .-
iy
N T S S T ®--
Constellation Z4(5) Constellation 16-QAM

F1GURE 1.3 — Correspondance entre symboles et signaux 16-QAM

D’autres types de constellations existent ayant des propriétés particuliéres. Par exemple,
les constellations hexagonales (¢-HEX) sont des sous-ensembles de réseaux hexagonaux As
[1]. 11 existe aussi la modulation APSK utilisée principalement lors de communications vers
des satellites [2]. Ce type de modulation combine une modulation de phase associée & une
modulation d’amplitude.
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1.1 Systéeme MIMO

1.1.4 Canal
1.1.4.1 Présentation générale des canaux SISO

Les signaux s};, avec k = 1, ny, sont envoyés vers les ny antennes de réception. Pour aller
d’une antenne d’émission & une antenne de réception, les ondes électromagnétiques suivent
plusieurs trajets. Chaque antenne de réception regoit alors différentes versions du signal trans-
mis par chaque antenne d’émission, indépendamment atténuées et déphasées. Les différents
types de trajectoires possibles sont représentés par la figure 1.4.

Le trajet direct appelé 'Line Of Sight’ (LOS), quand il existe, subit d’abord une atténuation
due & la distance ou au masquage. Il est ensuite additionné & un signal de bruit di au récepteur.

Les autres types de trajectoires sont dus aux objets présents dans I’environnement, comme
le montre la figure 1.4. La réflexion correspond au rebond de 'onde sur des objets de taille
supérieure a la longueur d’onde, par exemple des immeubles. La diffraction est principalement
due aux objets ayant une surface irréguliére. L’origine de la diffusion des ondes vient de
I’accumulation d’un grand nombre d’objets de petite taille, par exemple des nuages contenant
des gouttes d’eau.

Diffusion

Réflexion

j Trajet direct ‘I

Diffraction

FIGURE 1.4 — Illustration des trajets multiples

Le signal résultant est la somme des contributions des différents trajets, chaque contribu-
tion étant une réplique du signal émis différemment atténuée et retardée. Lors du déplacement
relatif d’'une antenne par rapport a l'autre, le signal recu peut subir des évanouissements a
cause d'une combinaison destructive des signaux provenant des différents trajets. Ce phéno-
méne est appelé couramment fading. De plus, un signal parasite modélisant le bruit causé
principalement par le récepteur est ensuite additionné a la somme de tous les signaux arrivant
sur 'antenne de réception.

Pour représenter les perturbations du signal dans le domaine temporel, le canal multi-
trajets entre la k¢ antenne d’émission et la k’® antenne de réception peut se représenter par
un filtre linéaire variant dans le temps avec un terme de bruit additif |3|. Ce filtre peut étre
caractérisé par sa réponse impulsionnelle h(¢, 7) dans le cas ot la bande du signal est inférieur
a la bande de cohérence du canal. Un bruit additif est ensuite additionné au signal en sortie
du filtre. Les coefficients du filtre autant que le bruit varient dans le temps comme décrit dans
la figure 1.5.
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su(t) 0
O—

—» h(t,T) >

FIGURE 1.5 — Modélisation d’un canal

Le signal ry/ () arrivant sur la k’® antenne de réception peut alors s’écrire dans le domaine
temporel

nT o too
ety =Y / B (b, 7)1 (t — 7) dr + g (8). (1.9)
k=1Y 7%

Dans le domaine fréquentiel, il est possible d’observer des atténuations du signal différentes
selon les fréquences. Le canal est alors sélectif en fréquence. Dans ce type de canal, la bande
de cohérence est définie comme la largeur de bande maximale pour laquelle le canal peut
étre considéré comme constant par rapport & la bande de fréquence du signal. Au cours du
temps, la réponse impulsionnelle/fréquentielle du canal peut varier. Le temps de cohérence
est défini comme la durée maximale pour laquelle la réponse impulsionnelle/fréquencielle peut
étre considérée comme invariante dans le temps.

Au vu de ces différentes caractéristiques, quatre principaux types de canaux sont couram-
ment différenciés :

— les canaux lents non sélectifs en fréquence. Ce cas est rencontré quand la bande du signal
émis est plus petite que la bande de cohérence du canal et que la durée de transmission
d’une succession finie de signaux MIMO est plus petite que le temps de cohérence;;

— les canaux rapides non sélectifs en fréquence. Ce cas est rencontré quand la bande du
signal est plus petite que la bande de cohérence du canal et que la durée de transmission
d’une succession finie de signaux MIMO est plus longue que le temps de cohérence ;

— les canaux lents sélectifs en fréquence. Ce cas est rencontré quand la bande du signal
émis est plus large que la bande de cohérence du canal et que la durée de transmission
d’une succession finie de signaux MIMO est plus petite que le temps de cohérence;

— les canaux rapides sélectifs en fréquence. Ce cas est rencontré quand la bande du signal
émis est plus large que la bande de cohérence du canal et lorsque la durée de transmission
d’une succession finie de signaux MIMO est plus longue que le temps de cohérence.

1.1.4.2 Modéles de canaux de propagation

Précédemment, nous avons mentionné que les canaux de propagation peuvent étre modéli-
sés par une réponse impulsionnelle. Pour ’obtenir, plusieurs approches existent. Il est possible
d’utiliser un modéle déterministe invariant dans le temps. Ce type de modéle reproduit de
maniére exacte la propagation des signaux pour une configuration et un milieu précis. La
réponse du canal peut par exemple étre établie de maniére expérimentale.

A linverse des modéles déterministes qui correspondent & un milieu et une configuration
figés, les modéles stochastiques reposent sur la représentation statistique des paramétres du
canal. Ce type de modéle ne reproduit pas un canal réel, mais permet d’obtenir de maniére
générique les performances d’'un systéme sans-fil. Parmi les modéles stochastiques, les canaux
de Rayleigh et de Rice sont couramment utilisés.

Le défaut majeur des modéles stochastiques est d’étre trop générique et de représenter de
maniére infidéle un canal réel. Il est possible d’utiliser des modéles stochastiques géométriques
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1.1 Systéeme MIMO

qui font appel & la représentation statistique des caractéristiques géométriques des différents
objets présents dans le milieu de propagation. Ce type de modéle ne représente pas de maniére
exacte les caractéristiques d’un canal comme un modéle déterministe, mais permet d’avoir des
connaissances plus proches de la réalité que le modéle stochastique.

Pour étudier les performances des systéemes MIMO, nous avons utilisé un modéle stochas-
tique : le canal de Rayleigh présenté dans [4].

Le canal de Rayleigh

Ce modeéle prend pour hypothése qu’il n’existe pas de trajet direct entre les antennes d’émission
et les antennes de réception. Considérons un signal s(t) = cos(2m fct), ou f. est la fréquence
porteuse, émis par une antenne d’émission et & destination d’une antenne de réception. Ce
signal est transmis par I trajets multiples. Le signal requ r(t) est alors la somme des [ signaux
venant des I différents trajets a laquelle il faut ajouter un bruit blanc gaussien n(t). Notons
a; le facteur d’atténuation du i° trajet et ¢; le déphasage causé par le retard du ¢ trajet. Le
signal recu est alors

L
r(t) = Z a;(t) cos(2m fot + ¢i) + n(t) (1.10)
i=1

L l
= cos(2mfct) Z a; cos(¢;) — sin(2m f.t) Z a; sin(¢;) + n(t). (1.11)

i=1 =1

l
Il est courant dans les communications numériques, d’appeler la 1¢ somme A = Y a; cos(¢;),
i=1

l
terme en phase et la 2° somme B = ) a;sin(¢;), terme en quadrature. Ces deux termes
i=1

proviennent des I trajets multiples. Dans le cas d’un nombre important de trajets, d’aprés le
théoréme de la limite centrale, les variables A et B sont des variables aléatoires indépendantes
qui suivent une méme loi normale de moyenne nulle et de variance o2. L’enveloppe du signal

recu est |h| = /A2 + B2. Etant données A et B, |h| suit une loi de Rayleigh

—a22

f(h,o0) = %eﬁ avec z > 0. (1.12)
o

En discrétisant le temps et en représentant les signaux en bande de base, le signal recu
donné par I'expression (1.10) peut étre noté . De la méme maniére, nous notons s et n’ les
signaux s(t) et n(t). L’expression (1.10) peut alors s’écrire

rt = hls' +nt, (1.13)

ol h! est une variable gaussienne complexe aléatoire représentant le coefficient du canal de
propagation a l'instant t.

Considérons que chaque coefficient hg/,, du canal MIMO de la figure 1.1 suit une loi de
Rayleigh. Une succession de L symboles MIMO est envoyée par les np antennes d’émission
dans ce canal. Le systéme peut voir le canal de Rayleigh de deux maniéres :

— soit comme un canal a évanouissements rapides de Rayleigh. Les coefficients hf, , changent
d’un symbole émis a l'autre; ’
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CHAPITRE 1 : Préliminaires sur les systemes MIMO

— soit comme un canal a évanouissements lents de Rayleigh. Les coefficients hi, . sont
constants durant la durée de transmission de L symboles MIMO. Les coefficients seront
notés hys k.

Couramment lors d’études de systémes MIMO, les parties réelles et les parties imaginaires
des coeflicients correspondant & un canal de Rayleigh sont définies pour suivre une loi normale
N(0;0,5). L’espérance mathématique noté E du module de ht,, est E[|hf,, |] = 1. La puissance
recue par chaque antenne est égale & la somme des puissances émises par les np antennes
d’émission. La démonstration se trouve dans I’annexe A.

De plus durant nos travaux sur les systémes MIMO, le bruit est considéré comme un bruit
blanc complexe de moyenne nulle et de variance 0.5.

D’autres types de modéles de canaux existent comme le canal de Rice. De la méme
maniére que le canal de Rayleigh, les coefficients sont des variables complexes aléatoires. La
partie imaginaire et la partie réelle suivent une loi normale, qui contrairement au canal de
Rayleigh, n’a pas une moyenne nulle. Cela revient & considérer I'existence d’un trajet direct
entre I’antenne d’émission et I’antenne de réception.

1.2 Notion de diversité

La notion de diversité est utilisée pour combattre les trajets multiples du canal. L’idée
est d’envoyer plusieurs répliques d’une méme information dans des canaux de propagation
différents. La probabilité qu'une des répliques soit moins perturbée par le coefficient du canal
est d’autant plus grande que le nombre de répliques envoyées est important. Trois principales
techniques de diversité peuvent étre différenciées :

— la diversité temporelle. Le message est envoyé n fois & des intervalles de temps différents.
De maniére & assurer l'indépendance des coefficients du canal entre deux répliques du
message, le temps entre deux envois doit étre supérieur ou égal au temps de cohérence du
canal. Cette diversité est souvent exploitée en utilisant conjointement un entrelacement
temporel et un code correcteur d’erreur.

— la diversité fréquentielle. L’information est envoyée n fois simultanément sur n fréquences
porteuses différentes par des signaux différents sur chaque fréquence. Pour assurer I'in-
dépendance des fluctuations des évanouissements des signaux, il est nécessaire que les
fréquences soient séparées d’au moins la bande de cohérence du canal. La diversité fré-
quentielle est exploitée dans les systémes multi-porteuses ou encore dans les systémes
utilisant I’étalement de spectre.

— la diversité spatiale. Le signal est envoyé par plusieurs antennes d’émission et regu par
plusieurs antennes de réception. La distance entre les antennes de réception doit étre
supérieure & la longueur de cohérence qui est définie comme la distance entre deux
antennes permettant d’avoir des canaux indépendants.

Nos travaux sont basés sur les systémes MIMO. Ils exploitent donc la diversité spatiale mais
aussi une diversité temporelle due au codage. Les performances théoriques de cette technique
sont développées dans la prochaine partie.
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1.8 Capacité d’un canal

1.3 Capacité d’un canal

L’étude de la capacité d’un canal permet de fixer les performances maximales théoriques
de la communication. La capacité des systémes ’Single Input Single Output’ (SISO), ainsi que
celle des systémes MIMO seront rappelées. Nous soulignerons ainsi l'intérét de 'utilisation de
plusieurs antennes en émission et en réception.

1.3.1 Canal SISO

Soient un canal non sélectif en fréquence pouvant étre décrit par un coefficient h, une
source S en entrée du canal et une source R en sortie du canal. La capacité d’'un canal SISO
s’écrit [5]

Csrso = E [logy(1 + plh[*)] (b/s/Hz). (1.14)

ol p est le rapport signal a bruit et h est le coefficient du canal. Dans le cas ou |h| suit une loi
de Rayleigh, |h|? suit une loi X2 d’ordre 2 noté X3. Ainsi, si x = |h|? est une variable aléatoire
de loi X2, la capacité peut alors s’écrire

Csiso = E[logy(1 + px)] (b/s/Hz). (1.15)

1.3.1.1 Canal MIMO

Le systéeme MIMO considéré a ny antennes d’émission et ng antennes de réception. Les
signaux transmis par chaque antenne d’émission sont statistiquement indépendants. La matrice
de covariance de ’ensemble des signaux MIMO envoyés S = [S1 S2 -+ Sp] ou L est le nombre
de signaux MIMO envoyés s’écrit

Qs = E(ss'). (1.16)

oit [---]H est la matrice hermitienne de [---].
Le canal est modélisé par H, une matrice ng X np. La capacité d’un canal MIMO est alors
donnée par

Cuivo = E [log, [det(I,, + HQsH™)]] (b/s/Hz). (1.17)

La capacité est maximale quand Qg = %IRT [5] ot I, représente la matrice identité ny x nyp,
c’est a dire quand la puissance est répartie de maniére uniforme sur les antennes d’émission.
L’expression (1.17) devient alors

Carinio = E |logy (det [T, + nLHHH]) (b/s/Hz). (1.18)
T

ol p est le rapport signal a bruit par antenne de réception.

La matrice H peut étre décomposée en valeurs singuliéres : H = SDVH ou S et V sont
unitaires et D est une matrice diagonale contenant les valeurs singuliéres de HH* . Les valeurs
singuliéres sont notées {A1 -+ Ay} ot m = rank(H) < m = min(np,ng). L’expression (1.18)
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de la capacité s’écrit alors [6]

Cvyivo = E |:10g2 (det[Im + n’;HHH])] (1.19)
= E|log, (E(H n’;m)] (1.20)

- iﬂz [log2 <1 + inA?ﬂ (b/s/Hz). (1.21)

i=1

Pour souligner 'amélioration des performances des systémes multi-antennaires, la capacité
d’un canal & évanouissements rapides de Rayleigh va étre évaluée en fonction du nombre d’an-
tennes d’émission et ensuite en fonction du nombre d’antennes de réception. Les coefficients
du canal changent & chaque temps symbole. Le premier exemple traite d’un systéme ayant
une antenne d’émission et nr antennes de réception. Le coefficient du canal entre I’antenne
d’émission et la k’¢ antenne de réception est hys. Cette configuration permet d’observer exclu-
sivement l'influence de la diversité en réception. La capacité de ce type de canal est définie
dans [5] par

C = Ellog, (1+ pXQZnR)] (b/s/Hz) (1.22)

ott X3, = Do |h}.|? est une variable aléatoire qui suit une loi X2 avec 2ng degrés de liberté
et p est le 'Signal Noise Ratio’ (SNR) (en échelle linéaire) sur chaque antenne de réception.
Les courbes de la figure 1.6 montrent une augmentation de la capacité en fonction du nombre
d’antennes de réception.

16 T
SNR =30 dB

14t

12 SNR =20 dB

SNR =15 dB
10
SNR =10dB

SNR =25 dB

Capacité (b/s/Hz)
o0}

SNR =0dB

O Il Il Il Il Il
0 10 20 30 40 50 60

Nombre d’antennes de réception

FIGURE 1.6 — Capacité d’un canal de Rayleigh & évanouissements rapides avec une antenne
d’émission et plusieurs antennes de réception
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1.4 Conclusion

De la méme maniére, il est possible d’étudier la capacité d’un canal MIMO pour un systéme
admettant np antennes d’émission et une antenne de réception. Le coefficient du canal entre
la k® antenne d’émission et I'unique antenne de réception est h; Dans ce cas, comme présenté
dans [5], la capacité du canal est

C = E[logQ (14—72/’\,’22%)} (b/s/Hz) (1.23)

ou X3, =Y 1T, |h|? est une variable aléatoire qui suit une loi X? avec 2nyp degrés de liberté.
La courbe montrant la capacité du canal est représentée a la figure 1.7.

10 SNR =30dB, . : & S
g/e/e—/e/—v | |
7, B .
< SNR =20dB
T
3 °f ' I
15‘/
o or SNR =15 dB ' 4
a 4F - -
S
SNR =10 dB
S/Q/G/Q/V : .
2+ -SNR =5 dB
1| SNR =0dB , »
b————O—
O Il Il Il Il Il Il
1 2 3 4 5 6 7 8

Nombre d’antennes d’émission

FIGURE 1.7 — Capacité d'un canal de Rayleigh & évanouissements rapides avec plusieurs an-
tennes d’émission et une antenne de réception

D’aprés la loi des grands nombres, lorsque np tend vers I'infini, %HHH tend vers E [HHH]
qui correspond & la matrice de covariance du canal. Dans le cas de signaux décorrélés, la matrice
de covariance du canal est égale & la matrice identité. Ainsi, pour un grand nombre d’antennes
d’émission la capacité s’écrit [6]

Carraio = nrlogy(1 + Py) (b/s/Hz). (1.24)

On observe ainsi que pour un systéme ayant un nombre important d’antennes d’émission,
la capacité augmente uniquement en fonction du nombre d’antennes de réception. Dans ce
cas, augmenter le nombre d’antennes d’émission n’améliore pas les performances.

1.4 Conclusion

Ce chapitre a permis de rappeler quelques notions concernant les systémes multi-antennaires
couramment appelés systémes MIMO. Nous avons vu que ces systémes exploitent la diversité
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CHAPITRE 1 : Préliminaires sur les systemes MIMO

spatiale pour faire face aux perturbations du canal. Pour étudier les performances des systémes
MIMO, il est montré que le canal pouvait étre représenté a l’aide de différents modéles. Durant
nos travaux, des canaux de Rayleigh a évanouissements lents ou rapides ont été utilisés.

De plus, ce chapitre a rappelé la définition de la capacité d’un canal. Grace a I’étude de la
capacité des canaux MIMO, nous avons montré que les performances théoriques d’'une commu-
nication sans-fil pouvaient étre améliorées grace a l'utilisation de systémes multi-antennaires.

Parmi les différentes techniques utilisant plusieurs antennes en émission et en réception,
nos travaux se sont portés sur les codes temps-espace. C’est pour cela que le prochain cha-
pitre présentera les différents critéres de construction des codes temps-espace, ainsi que les
principaux types de codes temps-espace.
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Chapitre 2

Codage temps-espace
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Introduction

Les systémes MIMO, comme nous I’avons vu dans le chapitre précédent, permettent d’aug-
menter la capacité d’un canal de transmission grace a 'utilisation de plusieurs antennes en
émission et en réception. Le codage temps-espace a pour objectif de répartir I'information en
temps et en espace dans le but d’améliorer les performances de la communication.

Ce chapitre présente les différentes familles existantes de codes temps-espace. Nous allons
tout d’abord nous intéresser aux probabilités d’erreurs des codes temps-espace en fonction du
canal de propagation. De 14, nous en déduirons les principaux critéres régissant les perfor-
mances de ces codes.

Une fois ces bases théoriques énoncées, les principaux schémas existants de codage temps-
espace seront présentés.
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CHAPITRE 2 : Codage temps-espace

2.1 Performances et critéres de performance

2.1.1 Préliminaires

Considérons un codeur temps-espace utilisé dans le cas d’un systéme MIMO comprenant
nr antennes d’émission et np antennes de réception. Comme énoncé dans 'expression (1.3)
ou (1.4), un codeur temps-espace est une fonction qui a chaque instant fait correspondre
a L, symboles binaires d’entrée notés X' = [z} - xtLT] € Zé’r un symbole MIMO Y* =
[yf - yflT]T € Zyy . Dans certains cas, il est possible que les symboles MIMO soient complexes
ie. Y' € Z5T(j). Par le biais de la fonction de modulation @, donnée dans les expressions
(1.5) et (1.7) respectivement pour les modulations PSK et QAM, les symboles MIMO sont
convertis en signaux MIMO S* = [s}--- SZT]T € C"r. Certains types de codeurs comme les
codeurs en blocs utilisent des signaux MIMO et non des symboles MIMO en entrée.

Quel que soit le type de codeur considéré, chaque signal sz avec k = 1,n7 est transmis
aux ngr antennes de réception via le canal de propagation défini & un instant ¢ par une matrice
H! de type ng x np. Chaque coefficient k%, avec k' = 1,ng et k = 1,ny de la matrice H'
représente le coefficient du canal SISO entre I’antenne d’émission k et I’antenne de réception
k' dans le cas d’un canal non sélectif en fréquence. Des détails sur cette matrice sont donnés

dans le chapitre précédent. A chaque instant ¢, Pantenne de réception k' recoit le signal

nr

T'Z/ = Z hi;/ksl}; + nz./, (21)
k=1

ot nf, est le bruit additif gaussien sur la ke antenne de réception. Ainsi, le signal MIMO regu
a U'instant ¢ est donné comme dans I’expression (1.1) par

R'=H'S"' + N, (2.2)
o Rt = [rt. --rfLR]T € C"R est le signal MIMO regu par les np antennes de réception et
Nt =[n}---nf ]* représente le bruit additif du récepteur.

En réception, la technique du maximum de vraisemblance est utilisée pour retrouver &
l'aide des signaux recus aux différents instants ¢, les signaux envoyés St € C"7. En supposant
une connaissance parfaite des coefficients du canal, le récepteur essaye alors de trouver les L
signaux MIMO envoyés qui minimisent la quantité

L ngr np
Z Z ¢ Z t gt
T — hklksk
t=1k'=1 k=1
ot les §! sont les estimations des signaux s.

Maintenant que les différents paramétres des codeurs temps-espace ont été rappelés, leur
probabilité d’erreur va étre étudiée.

? (2.3)

2.1.2 Performances des codes temps-espace

Pour évaluer les performances des codes temps-espace, nous considérons que I'émetteur
transmet dans le canal L signaux MIMO. Le regroupement de ces L signaux MIMO est appelé
mot de code et est noté

8% ... S%
S=[st--sE = - 1. (2.4)
S’}LT N STI{T



2.1 Performances et critéres de performance

Chaque colonne de S est le signal MIMO transmis & l'instant ¢. La probabilité d’erreur par
paire 'Pairwise Error Probability’ (PEP) est la probabilité que le récepteur & maximum de
vraisemblance décide en faveur d’'une mot de code erronée

S = [Sl : SL] : (2.5)
alors que le mot de code envoyée est

S=[s' - 5. (2.6)
Ainsi, la limite supérieure de la PEP est donnée par [3]

Es
2Ny

P(S,S) = Q( d2(S,S)>, (2.7)

ot Ny/2 est la variance par dimension du bruit blanc gaussien, Es est I’énergie moyenne par
signal regu par chaque antenne d’émission et

L
A AT
@(s,8) = > |[m (s'-51)| (2.8)
t=1
L nNR nrt 2
= DD D o (sh—54) (2.9)
t=1 k'=1 k=1
La fonction Q(x) est nommeée fonction d’erreur complémentaire et est définie par
1 oo g2
Qz) = / e zdt (2.10)
21 Jo
1 22
< 5677,35 > 0. (2.11)
Comme d?(S, S) > 0, la probabilité d’erreur d’un code temps-espace peut s’écrire
. 1 ~ E
P <= —d? = 2.12
5:8) < jow (~ 5.1 (2.12)

2.1.2.1 Probabilité d’erreurs des codes temps-espace dans un canal a évanouis-
sements lents de Rayleigh

Dans un canal a évanouissements lents de Rayleigh, les coefficients ne varient pas durant la
durée de transmission d’un mot de code. Ainsi, la matrice du canal est notée H (la dépendance
temporelle est supprimée). Une matrice de différences de mots de code est définie par

sh-sh e skt
B(S,S) = S—-S= : : . (2.13)
She = Snp Sk~ Sk

Il est possible de construire une matrice des distances entre mots de code de taille np X np
définie par
A(S,S) =B(S,S)B(S,S)H, (2.14)
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oit [---]H est la matrice hermitienne de [---]. Il existe une matrice unitaire V et une matrice
diagonale réelle A tel que
VA(S,S)VHE = A. (2.15)

Les colonnes Vj, de V sont les vecteurs propres de A(S, S) Les éléments diagonaux {Aq, - -
, Ang b de la matrice A sont les valeurs propres de A(S,S) données par

M 0 ... 0
0 X ... O
= I (2.16)
0 0 ... Auy
Si l'on pose Hy = [hys 1 - - - Ryt nyp), Uexpression (2.8) peut alors s’écrire comme dans [7]
d*(S,8) = Z HiyA(S,S)H}! (2.17)
k'=1
nr nr
= >0 MlBrsl’ (2.18)
k'=1k=1

ol By ) = HyVj. Ainsi, la probabilité d’erreur donnée dans l'expression (2.12) peut s’écrire

P(S,S) < Hexp <—Hk,A(s,S)H§> (2.19)
k'=1
nRr E nr
S 2
< kl/__Il exp (_4]\70 ;)\Hﬁk’,ﬂ > . (2.20)

Dans le cas d’un canal a évanouissements lents de Rayleigh, la limite supérieure de la PEP
est obtenue en moyennant P(S,S) par rapport & H, ce qui donne

P(S,8S) < <H ( ﬁv()))_m, (2.21)

m=1

r = rang (A(S, S)) et A\, représente les valeurs propres non-nulles de A qui est une matrice
hermitienne. Pour un fort SNR, la borne supérieure de la PEP devient

o= (1) " (5) " .

Il est possible de définir le gain de diversité

G4 = min (rng) , V(S,S) (2.23)

et le gain de codage

M v(S,S) (2.24)
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2.1 Performances et critéres de performance

avec A1, A2, ..., A, les valeurs propres non nulles de A(S, S) et d2, la distance euclidienne
minimale au carré entre deux éléments d’un systéme de référence non codé. Par exemple, d% =
2 dans le cas d’une constellation 4-PSK, comme représenté dans la figure 1.2. Le gain maximal

de diversité est égal & G4 = npng, ce qui donne le gain de codage G. = min (det (A(S, S)))

max

2.1.2.2 Probabilité d’erreur des codes temps-espace dans un canal a évanouisse-
ments rapides de Rayleigh

Dans cette section, la matrice du canal est notée H' car les coefficients du canal varient
a chaque temps symbole. De la méme maniére que précédemment, comme dans [8], la borne
supérieure de la probabilité d’erreur est donnée par

N ) L a0 E —dg(S,8)ng
< — .
P(S,S)_E(lerE (s,s) 4N0> , (2.25)

2 nr
. & At |2 . - ) .
ot d% (St, St) =) ‘s',; — s};‘ est la distance euclidienne au carré entre les signaux MIMO
k=1

St et St et du (S, S) est la distance de Hamming entre les mots de code S et S. La distance
de Hamming est le nombre de temps symbole durant lesquels les deux signaux MIMO sont
différents.

Pour les forts SNR, comme dans [8], la borne supérieure de la PEP peut étre approximée
par

. R IR 1) —dH(S,S)nR
P(S,S) < <d§3(s,5)dmsv5>s> .

2.2
- 4Ny ( 6)

Dans Pexpression (2.26), d%(S, S) est la distance-produit entre les mots de code S et S. Elle
est définie comme le produit des distances euclidiennes au carré non nulles entre les signaux
MIMO formant les deux mots de code de longueur L, c’est a dire

L
d»(8,8) = [ da(s".9 (2.27)
siilét
L nr
= H( ysggg). (2.28)
t=1 \k=1
St£St

A partir de l'expression (2.26), le gain de diversité est défini comme
G4 = min (dH(S,S)nR> ,¥(S, 8) (2.29)
et le gain de codage comme

1
d%(S,S) i (SS)
d2

u

,V(S,S) (2.30)

G, = min

oll di est la distance euclidienne minimale au carré entre deux signaux d’un systéme de
référence non codé.
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CHAPITRE 2 : Codage temps-espace

2.1.3 Critéres de performance

Historiquement, le principe des codes temps-espace et les premiers critéres de performance
ont été présentés par Tarokh et al. dans [8]. Par la suite, d’autres critéres ont été proposés
pour optimiser les performances pour des configurations précises, par exemple dans le cas
d’une grande diversité.

Remarque : par la suite, nous considérons que les mots de code notés S et S sont différents.

2.1.3.1 Critéres de performance des codes pour un canal 4 évanouissements lents
de Rayleigh

Les critéres du rang et du déterminant proposés par Tarokh et al. dans [8], ont pour but de
maximiser respectivement le gain de diversité G4 et le gain de codage G de 'expression (2.22).
Ainsi, dans le cas d’un canal & évanouissements lents de Rayleigh, les critéres de performance
sont énoncés de la sorte :

— Critére du rang : le gain de diversité doit étre maximal. Pour cela, la matrice B(S, S)

doit étre de rang plein pour toutes les paires de mots de code (S, S) Si le rang minimal
de B(S,S) est i, pour toutes les paires (S, g), alors le gain de diversité est égal a
rminnRr. Alors, le gain de diversité maximal pouvant étre atteint par un code est nrng.

— Critére du déterminant : les meilleurs codes ont un gain de codage maximal. Pour

obtenir le gain de codage d'un code, le déterminant des matrices A(S,S) est calculé
pour toutes les paires (S, S) avec S # S. Pour chaque code on obtient alors la valeur
min (det (A)). Les codes les plus performants ont la valeur de min (det (A)) qui est
maximale.
Ces critéres de performance controlent la probabilité d’erreur dans le cas d’un produit r,,;,nr <
4, ce qui correspond & un nombre faible de canaux SISO indépendants [9].

Lorsque le gain de diversité est important, typiquement quand Gy = rminnr > 4, le critére
de la distance euclidienne a été proposé dans [9]. Ce critére a aussi été préconisé dans [10] pour
baisser la PEP des ’Space Time Trellis Code’s (STTCs). Dans [11,12], Biglieri et al. ont montré
que les performances d'un code temps-espace sont gouvernées par la distance euclidienne au
carré entre les mots de code dans le cas d’un grand nombre d’antennes d’émission et de
réception. Ce critére se base sur l'expression (2.20). Comme montré dans (9], si rminng >
4, la probabilité d’erreur d’un code temps-espace donnée dans l'expression (2.20) peut étre
approximée par

1 Ey —
< — — R . .
P(S,8S) < 1O%P ( "RING kg_l )\1> (2.31)

ol r > T est le rang de la matrice A(S,S). Pour une matrice carrée, la somme de ces
valeurs propres est égale a la trace de la matrice. Ainsi, nous pouvons écrire que

SN = XT: Apg = tr (A(s, S)) : (2.32)
k=1 k=1

ol Agy est le k® élément diagonal de la matrice A(S,S). Comme

L

Apygy = Z (sh, — 55 (sh, —3L,)" (2.33)
t=1
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2.1 Performances et critéres de performance

quand k1 = ko =k,

L
= ZdQE (s}, 85,) avec k=1, nr. (2.34)
t=1

L

t at

Apk = Z [k — 3k
t=1

La trace de la matrice A(S, S) est égale a la somme des distances euclidiennes au carré a
chaque instant ¢ entre les signaux MIMO S? et S?. Elle s’écrit donc

n L L
tr (A(s, S)) - ZT: Ny (sh 8 =Y d% (St, St) , (2.35)
k=1 t=1 t=1

. nr
ol L est la longueur du mot de code et d% (St, St> => ‘s',@ — §2‘2 est la distance euclidienne
k=1

au carré entre les signaux MIMO S? et St La probabilité d’erreur de 'expression (2.31) peut

s’écrire
. 1 E, X

< — — _ .

P(s,8) < 4exp( nR T (A(S,S)>> (2.36)
L
1 ES 2 t ot
< - —np——» . :
< gexp ( nR4N0 2 dy (S .S )) (2.37)

Ainsi, le critére de performance d’un code temps-espace dans le cas d’'un canal & coefficients
lents de Rayleigh et pour rnr > 4 peut étre énoncé de la maniére suivante :

— Critére de la distance euclidienne ou de la trace : pour les codes respectant
Fminnr > 4, la trace de la matrice A(S,S) est calculée pour toutes les paires (S,S)
avec S # S. Pour chaque code, on obtient alors la valeur min (tr (A)). Les codes les plus
performants ont la valeur min (tr (A)) qui est maximale.

2.1.3.2 Critéres de performance des codes pour un canal & évanouissements ra-
pides de Rayleigh

La probabilité d’erreur d’un canal & évanouissements rapides de Rayleigh énoncée dans
Iexpression (2.26) dépend du gain de diversité et du gain de codage. Ainsi, dans le but d’amé-
liorer les performances des codes temps-espace dans un canal a évanouissements rapides de
Rayleigh, Tarokh et al. dans [8] proposent deux critéres de performance :

— Critére de la distance de Hamming : le gain de diversité est maximal pour les codes

les plus performants. Pour cela, la distance de Hamming dg (S, S) entre deux mots de
code quelconques S et S avec S % S est calculée. Pour chaque code, on obtient alors

la valeur min (dH(S, S)) =dpy
dg,,. (S,S) qui est maximale.

— Critére de la distance produit : le gain de codage des codes les plus performants est
maximal. Pour cela, la distance produit d%(S, S) entre deux mots de code quelconques S

S, g) Les codes les plus performants ont une valeur

et S avec S # S est calculée. Pour chaque code, on obtient alors la valeur min (d%(S, S))

Les codes les plus performants ont une valeur min (d%(S, S)) qui est maximale.
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CHAPITRE 2 : Codage temps-espace

De la méme maniére que dans la partie précédente, lorsque le gain de diversité est im-
portant, typiquement lorsqu’il est supérieur & 4 (dg,, nr > 4), la limite supérieure de la
probabilité d’erreur dans le cas d’un canal a évanouissements lents de Rayleigh peut étre dé-
crite par lexpression (2.37). Ainsi, pour un gain de diversité Gy = dp, . nr > 4, le critére

de la trace doit étre utilisé.

min

2.1.3.3 Conclusion

Cette partie a résumé les différents critéres & employer pour analyser les performances des
codes en fonction de leurs caractéristiques et du canal.

So0it 7ynip le rang minimal de la matrice A (S, S) et dp,, ., la distance de Hamming minimale
calculés pour toutes les paires de mots de code (S, Q) Si le canal est :

1. un canal de Rayleigh a évanouissements lents et si :
~ TminPRrR < 4 — critéres du rang et du déterminant;
— minnr > 4 — critére de la trace

2. un canal de Rayleigh a évanouissements rapides et si
— dy . nr <4 — critéres de la distance de Hamming et de la distance produit;
—dg . nr > 4 — critére de la trace

Les parties précédentes ont présenté de maniére théorique les codes temps-espace par le
biais des probabilités d’erreur et des différents critéres de performance. Nous allons maintenant
nous intéresser aux principaux schémas de codage temps-espace.

min

min

2.2 Codes temps-espace en bloc orthogonaux

Les codes temps-espace en blocs ou en anglais Space-Time Block Codes (STBCs) sont
historiquement les premiers codes temps-espace présentés dans la littérature. Le principe des
STBCs est de diviser les séquences binaires d’entrée constituées de nP bits de maniére a former
P signaux d’une constellation & M = 2" états. Des combinaisons linaires de ces signaux et de
leurs conjugués sont ensuite réparties dans une matrice ny X T' ot nr est le nombre d’antennes
d’émission et T' le nombre de temps symbole nécessaire a I’envoi d’un mot de code. Le signal
MIMO envoyé & l'instant ¢ avec t = 1,T correspond a la t¢ colonne du mot de code.

Un code temps-espace en blocs orthogonaux ’Orthogonal Space-time block Code’ (O-
STBC) est un STBC tel que son mot de code est une matrice orthogonale. Ces codes ont
lavantage d’avoir un gain de diversité maximal. Historiquement, Alamouti a proposé dans [13|
le premier O-STBC pour 2 antennes d’émission. Nous commencerons donc par présenter le
code d’Alamouti pour ensuite nous intéresser a la généralisation des O-STBCs pour un nombre
d’antennes d’émission supérieur a 2.

2.2.1 Code temps-espace d’Alamouti

Considérons dans cette section une modulation & M états ot M = 2", n € N*. A chaque
instant, deux paquets de n = log, M bits sont utilisés pour générer deux signaux s; et sg avec
s1,s2 € C. Le mot de code envoyé en fonction de la paire de signaux (sy, s2) s’écrit [13]

t=1 t=2 (2.38)
Tz S1 —85
C = Ty [32 ot ] . (2.39)
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Cette représentation du mot de code est couramment appelée matrice de codage dans le
cas des codes en bloc.

La transmission des signaux modulés s’effectue en 2 temps symbole. Au premier temps
symbole t = 1, les signaux s1 et so sont envoyés respectivement par la premiére et la deuxiéme
antenne. Au deuxiéme temps symbole ¢t = 2, les signaux —s3 et s] sont envoyés respectivement
par la premiére et la deuxiéme antenne. L’orthogonalité est vérifiée car

* * *
ccH = E; ;{2] [_5;2 Zﬂ = (5187 + s253) [é (1)] = (|31|2Jr |32|2) I, (2.40)
ou I est la matrice identité. Le décodage des codes d’Alamouti est relativement simple. Nous
considérons le cas d’un canal a évanouissements lents de Rayleigh avec ¥’ > 1 antennes de
réception. Les coefficients du canal sont parfaitement connus en réception. Les signaux recus
r,i, et rz, par la k’® antenne de réception respectivement lors du premier et du deuxiéme temps
symbole sont groupés dans la matrice

Rk/ = [T]i/ T]%/] == [hkllthQ] [z; _Sf{z:| + [n,lﬂ/n%,} y (2.41)

ol hy, avec k = {1,2} correspond au coefficient du canal entre la k¢ antenne d’émission et la
k'e antenne de réception, et ni, et n, sont les signaux de bruit sur la k’® antenne de réception

respectivement au premier et au deuxiéme temps symbole. En posant H = [Zl,fll 25/2],
k1 T2
I'expression (2.41) peut aussi s’écrire
(Rk;/)/ _ |: 7’]};/ :| _ |:hk/1 hk’2:| |:81:| + |:n]1,/:| (2 42)
(i) Moy i) [s2] © i

= HS+N. (2.43)

En multipliant I'expression ci-dessus par H a gauche, 'expression devient
i =HYRy) = HIHS+HIN (2.44)
= (|hk’,1|2 + |hk’,2’2) S+ %HN (245)

Le but du décodeur & maximum de vraisemblance est de trouver les symboles estimés les
plus probables

2 | |y of2) \>
) , (2.46)

51€C k'=1

. nr ~ 12
arg min ( > ’rk/Q — (|hk/71‘2 + \hk/72|2) 82‘
$2€C k=1

. nR ~
s arg min ( > ‘7“,471 — (’hku
_ { 2] _

ou C représente I'ensemble des points de la constellation.
Classiquement, le rendement d’un STBC est défini par

Mg
c = 24
o= (2.47)

ol ng est le nombre de signaux modulés en entrée du codeur et 1" est le nombre de temps
symbole utilisés pour la transmission compléte d’'un mot de code. Dans le cas d’un code
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d’Alamouti, il y a deux signaux en entrée du codeur (s1,s2) et la transmission d’un mot de
code dure deux temps symbole. Le code d’Alamouti a donc un rendement Rc égal a 1.
Pour que le gain de diversité soit maximal, il suffit de montrer que la matrice de différences

_ oX
de mots de code soit toujours de rang plein pour tous les mots de code C = [zl siQ] et
2 1
a %
C= [21 §i2} . La matrice de différences de mots de code est alors
2 1
_a T %
B (C,C) = [51 1 =5t 5 (2.48)

et la matrice des distances entre les mots de code est A(C,C) = B(C,C)B(C,C)". Le
déterminant de A(C,C), det (A(C,C)) = |s1 — 81> + |so — 42| est nul si et seulement si

§1 = 51 et 82 = s9. Ainsi pour C # C, la matrice B(C, C) est toujours de rang plein, ce qui
donne un gain de diversité égal & 2ng. Par contre, le code d’Alamouti n’apporte aucun gain
de codage car

det [A d(gc, C)}

u

¥(C,C), G¢ = min =1. (2.49)

En effet, le déterminant minimal de A(C, C) pour toutes les paires (C, C) est égal a la distance
minimale entre deux points de la constellation utilisée C.

Les performances du code d’Alamouti sont présentées a la figure 2.1 pour une modulation
4-PSK avec une et deux antennes de réception. Le taux d’erreur binaire 'Bit Error Rate’
(BER) est donné en fonction du SNR. Le canal choisi est un canal & évanouissements lents de
Rayleigh de moyenne nulle et de variance 0.5. Le bruit est un bruit blanc gaussien centré. Ses
performances sont comparées & celles d'un systéme non codé ayant une antenne d’émission. De
maniére & normaliser la puissance totale d’émission a 1, les signaux émis par chaque antenne
sont divisés par np. Au vue de la figure 2.1, malgré ’absence de gain de codage du code
d’Alamouti, le BER du code d’Alamouti est trés inférieur aux BERs des systémes non codés.

L’avantage du code d’Alamouti est tout d’abord de fournir un gain de diversité maximal. De
plus, grace a 'orthogonalité de la matrice de codage, un décodeur & maximum de vraisemblance
utilisant un traitement linaire particulierement simple peut étre utilisé. La généralisation du
code d’Alamouti pour un nombre d’antennes d’émission plus important va étre présentée dans
la prochaine partie.

2.2.2 Généralisation du code d’Alamouti

La généralisation du code d’Alamouti pour ny antennes d’émission a été proposée par
Tarokh dans [14]. De la méme maniére que le code d’Alamouti, le principe des O-STBCs
réside dans l'orthogonalité entre les mots de code. Nous considérons un STBC défini par une
matrice de codage C de taille np x T, ott ny est le nombre d’antennes d’émission et T le
nombre de temps symbole utilisés pour la transmission d’un mot de code.

Pour une constellation C C C constituée de M = 2" signaux SISO avec n € N*, une source
binaire fournit nm bits au modulateur, avec m € N*. Comme nous le verrons par la suite,
le choix de m se fait en fonction du nombre de temps symbole utilisés pour transmettre un
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—o— Sans codage, n =1 & n=1;

—+— Sans codage, n;=1 & n_=2]

—g— Alamouti & nR=1

—o— Alamouti & nR=2

10_4 | | | 1]
0 5 10 15 20

SNR (dB)

FIGURE 2.1 — Performances d’un systéme QPSK non codé et du code d’Alamouti

mot de code et du rendement du code qu’il est possible d’atteindre. Les m groupes de n bits
sélectionnent dans la constellation m signaux modulés S = [s; ... sp]. Ces signaux sont livrés
au codeur, qui a 'aide de la matrice de codage, fournit T signaux MIMO. A Tinstant ¢, le
signal MIMO envoyé par les antennes d’émission correspond a la ¢ colonne [s} ... S%T]T de la
matrice de codage, ou t € {1,--- , T} et s, € C, avec k = 1, np. La représentation d'un codeur
temps-espace en bloc est donnée dans la figure 2.2.

51
bi...bom [51...8m,]|Codeur temps-
d’in%g%lrlr"l%etion »| Modulateur »|espace en bloc|
C ¢
o

FIGURE 2.2 — Schéma d’un codeur temps-espace en blocs avec nr antennes d’émission

Les éléments des matrices de codage C, sont des combinaisons linéaires des k symboles
modulés [sq...sp] et de leurs conjugués [s]...sk ]. Le code est un code orthogonal si la
relation

ccll =a,, (2.50)

est vérifiée on I,,, est la matrice ny X ny identité et ¢ € R une constante quelconque non-
nulle [14].

Ainsi, si P'expression (2.50) est vérifiée, le gain de diversité du code est maximal et vaut
nrnp dans le cas d’un systéme avec ng antennes de réception. Autrement dit, pour assurer

la diversité maximale d’un code, il faut que les lignes ¢/ = [s,lC - sz] avec k ={1,2--- np}

31



CHAPITRE 2 : Codage temps-espace

de la matrice de codage soient orthogonales entre elles, ce qui est le cas si toutes les paires de

lignes différentes (C], C]) avec i € {1,--- ,nr} et l € {1,---np} vérifient
<CLCI>=> slsy* =0, i #1. (2.51)
t=1

Grace a l'orthogonalité des mots de code, le décodeur & maximum de vraisemblance se simplifie
en un décodeur linaire, comme c’est le cas pour le code d’Alamouti.

Nous allons maintenant différencier les O-STBCs selon la nature réelle ou complexe de la
constellation.

2.2.2.1 Codes O-STBCs réels

Ces types de codes utilisent une constellation C C R comme la constellation d’une modu-
lation d’amplitude. L’objectif de la construction des O-STBCs est de vérifier 'orthogonalité
entre les signaux mais aussi d’atteindre un rendement maximal R, = 1 pour un nombre quel-
conque d’antennes d’émission. Un rendement maximal permet d’avoir une efficacité spectrale
maximale qui est définie par

Nnsm

T

n= Rsm = , (b/s/Hz). (2.52)
m est le nombre de bits d’information contenu dans chaque signal. Pour n’importe quel nombre
np d’antennes d’émission, il existe un code réel de rendement maximal R, = 1 ayant un nombre
de colonnes défini par

T = min (24c+d) avec {¢ > 0,0 <d < 4|8+ 2d > nr}, (2.53)

comme montré dans [14].
Le tableau 2.1 montre le nombre de colonnes de C pour obtenir un code ayant un rendement
et un gain de diversité maximal.

nyg|2|3]4|5[6]|7|8
T 2141488 |8]8

TABLE 2.1 — Valeurs optimales de T' en fonction du nombre d’antennes

Pour ny = 2,4 et 8, les matrices de codage sont des matrices carrées notées C,,, xn; -
Le nombre d’antennes ny d’émission est égal au nombre T' de temps symbole nécessaire pour
transmettre les T' = np signaux MIMO du code. La matrice de codage est donnée pour nyp = 2
par

Coxs = [51 _52] (2.54)

S2 81

et pour np = 4 par
S1 —S82 —S83 —84

S9 S1 S4 —S

Cixs = s (2.55)
S3 —$84 S1 59
S4 S3 —89 S1
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Comme le montre le tableau 2.1, pour les codes en blocs avec ny = 3,5,6 et 7, les matrices
de codage ne sont pas carrées. Par exemple, la matrice de codage d’un code & 3 antennes
d’émission est

Csua= |59 57 sy —s3|. (2.56)

Pour 5 antennes d’émission, la matrice de codage est

S1 —S82 —83 —84 —S85; —S¢ —S7 —S8

52 S1 —54 53 —S6 S5 S8 —S7

C5><8 — |83 S4 S1 —S89 —S87 —S88 S5 S6 . (2.57)
S4 —83 52 S1 —S8 S7 —S56 S5
S5  S6 S7 S8 S1 —82 —83 —84

Les codes ayant 6, 7 et 8 antennes d’émission sont donnés dans [14].

2.2.2.2 0O-STBCs complexes

Similairement aux O-STBCs réels, nous pouvons généraliser la construction des O-STBCs
aux constellations complexes C C C. Une matrice C est une matrice de codage d’'un code
O-STBC si

ccl =d,,, (2.58)

ot m est le nombre de signaux en entrée du codeur, I,,,, est une matrice identité ny xnz, ¢ € R*
une constante non-nulle quelconque et s; € C avec i = 1,m sont les signaux & transmettre.

Le code d’Alamouti est un O-STBC complexe. Il fournit un gain de diversité maximal
égal & 2 et un rendement égal & 1. Ce code est le seul O-STBC complexe ayant un rendement
unitaire [14]. L’objectif lors de la recherche des O-STBCs est de maximiser le rendement
R, des codes. Tarokh et al. dans [14] montrent que pour n’importe quel nombre d’antennes
d’émission, il existe un O-STBC complexe de rendement 1/2. Par exemple, un code avec 3
antennes d’émission peut avoir la matrice de codage

51 —Sy —S3 —s4 S} S5 —s3 —s
C=|sy s S4 —S3 S5 8] sy —s3| . (2.59)
53 —S4 S1 S2  s3 —S§; S] 85

Il est possible avec des nombres particuliers d’antennes de trouver des codes & rendement plus
important. Par exemple, pour 3 antennes d’émission, Tarokh et al. donnent un code avec un
rendement 3/4 ayant la matrice de codage

* 53 __ 83
C=|s s N v (2.60)
53 53 —81—5]+52—55 s2+85+51—5]
V2 V2 2 2

Dans [15|, Hochwald et al. proposent d’autres codes ayant un rendement supérieur a 1/2,
comme c’est le cas pour un code a 3 antennes avec un rendement de 3/4 donné par

s1 sy s3 0
C=|-s2 s 0 —s3]. (2.61)

—s3 0 s7 s
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Le décodage des O-STBCs complexes ou réels est trés proche de celui utilisé par le code
d’Alamouti. En effet, les O-STBCs peuvent étre décodés & ’aide d’un algorithme & maximum
de vraisemblance qui se simplifie considérablement grace a I'orthogonalité des mots de code.

2.2.2.3 Codes temps-espace en bloc quasi-orthogonaux

Pour un nombre d’antennes supérieur a 2, nous avons vu dans la partie précédente que
les O-STBCs complexes ne peuvent pas atteindre le rendement maximal unitaire R, = 1.
Dans [16], Jafarkani propose la construction de codes avec plus que 2 antennes d’émission
atteignant un rendement maximal R, = 1 tout en assurant un gain de diversité maximal. Par
contre, 'orthogonalité entre les différentes lignes du code n’est pas toujours vérifiée. Ces codes
sont appelés codes temps-espace en blocs quasi-orthogonaux ’Quasi-Orthogonal Space-Time
Block Code’s (QO-STBCs).

La construction de ces codes va étre présentée a 'aide d’un exemple fourni dans [16].
L’objectif est de construire un code en bloc & 4 antennes d’émission & rendement plein. Si
deux paires différentes (s1,s2) et (s3,s4) de signaux sont codées suivant le code d’Alamouti,
les mots de code peuvent s’écrire

Cio = |:81 _i2:| et O34 = |:83 _i4j| . (2.62)
59 81 S4 83

En utilisant ces deux matrices dans un schéma de type d’Alamouti, on peut alors construire
yp ) 1%
le code
S1 _82 _83 S4
- Cio —C3y| |52 s7 —si 3 (2.63)
- C C* - _o* * _ . .
34 12 53 Sy S1 52

La premiére ligne et la derniére ligne ne sont pas orthogonales. Il est donc clair que le
gain de diversité n’est pas maximal. Dans [16], il est démontré que ce code a un gain de
diversité égal a 2ng et donc n’atteint pas le gain de diversité maximal nyng. En contrepartie,
le rendement de ce code vaut 2. Le décodage ne se fait plus comme pour les O-STBCs par
symbole mais par paires de symboles (s1, $2) et (s3,54).

Par analogie, des codes pour un plus grand nombre d’antennes d’émission peuvent étre
construits pour obtenir des codes & rendement maximal mais n’atteignant pas le gain maximal
de diversité.

2.3 Codage en couches

Précédemment, les codes temps-espace en blocs orthogonaux et quasi-orthogonaux ont
été décrits. Leur objectif est d’utiliser la diversité spatiale pour renforcer la robustesse de la
communication. Nous allons maintenant expliquer le principe des codes en couches. Ce type
de schéma de codage fait appel au démultiplexage temps-espace. L’objectif du démultiplexage
est de répartir sans redondance l'information sur les différentes antennes d’émission. Ainsi, le
rendement de ces codes augmente linéairement en fonction du nombre d’antennes d’émission.

Dans le cas d’'un codage temps-espace en couches, les np antennes d’émission émettent
des signaux différents & chaque instant. Plusieurs versions de ce type d’architecture appelée
"Layered Space-Time’ (LST) ont été proposées dans [17].
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La version non codée de 'architecture LST est appelée "Vertical Layered Space-Time’
(VLST) ou "Vertical Bell Layered Space-Time’ (VBLAST) [18]. La chaine d’émission compléte
(modulation comprise) utilisant I’architecture VLST est présentée a la figure 2.3(a). Dans ce
type de systéme, les entrées binaires sont réparties sur les np antennes d’émission. Cette
opération appelée démultiplexage, est réalisée par le bloc S/P (’Série / Paralléle’) de la figure
2.3(a). Chaque sous-séquence alimente alors un modulateur avant d’étre émise par sa propre
antenne.

Pour augmenter la robustesse de la communication, un codeur correcteur d’erreurs peut
étre associé a 'architecture LST. Ces types d’architectures sont appelés 'Horizontal Layered
Space-Time’ (HLST). La figure 2.3(b) présente la chaine d’émission d’une architecture HLST
utilisant un seul code. Dans ce type d’architecture, la totalité de 'information est codée avant
d’étre divisée en sous-séquences qui sont ensuite réparties sur les différentes antennes.

Comme le montre la figure 2.3(c), une autre solution consiste a diviser la séquence en
np sous-séquences, codées séparément. Pour chacune de ces architectures, il est possible de
rajouter un entrelacement temporel propre & chaque antenne.

De meilleures performances sont obtenues grace a ’architecture 'Diagonal Layered Space-
Time’ (DLST) proposée par Foschini [17]. Le but de cette architecture est de répartir 1'in-
formation codée de chaque sous-séquence sur les différentes antennes. Cela s’effectue & l'aide
d’un entrelaceur spatial. El Gamal et al. proposent dans [19] de compléter 'architecture HLST
avec un entrelaceur temporel propre & chaque antenne en sortie de I’entrelaceur spatial. Cet
entrelaceur est nommé "Entr’ dans la figure 2.4 qui représente ce type d’architecture.

En réception, les nr antennes de réception séparent et détectent les ny signaux transmis.
Cette tache est effectuée en appliquant les critéres de détection du type 'Zero-Forcing’ (ZF)
ou 'Minimum Mean Square Error’ (MMSE). Une condition pour assurer la bonne séparation
et la bonne détection des signaux est d’avoir ny < ng. Les signaux détectés et séparés sont
ensuite décodés a ’aide des algorithmes conventionnels de décodage.

2.4 Codes a dispersion linéaire

Les codes traités jusqu’a présent n’exploitent pas de maniére optimale toutes les possibilités
des systémes MIMO. Les O-STBCs ou QO-STBCs ont un rendement limité & 1. Les codes
LSTs exploitent le multiplexage temps-espace au détriment de la diversité.

Hassibi et al. présentent dans [20,21] une nouvelle famille de codes : les codes & dispersion
linéaire. Le principe est de transmettre une combinaison linéaire de symboles sur chaque
antenne d’émission.

Soient () signaux complexes s1, S2, - - - Sg a transmettre durant 7' temps symbole. En défi-
nissant s, = ag + 784, le mot de code a transmettre est

C =
q

Q
(agAq +JB;Bg) (2.64)
=1
o Agq et Bq sont des matrices ny x T' appelées matrices de dispersion. Un code est donc
défini par I'ensemble des matrices de dispersion (Aq, Bq).
Les codes a dispersion linéaire peuvent étre considérés comme une généralisation des codes
temps-espace en blocs ou en couches. Ainsi, en utilisant la notation de l'expression (2.64), le
code d’Alamouti peut s’écrire a I’aide des matrices de dispersion suivantes [21] :
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FIGURE 2.4 — Architecture du codeur DLST

36



2.5 Codes algébriques

10 0 -1
b ol
1 0 0 1
Bl_[o —1] BZ_L 0]'

Remarque : Une autre notation peut étre rencontrée dans la littérature pour décrire les
codes a dispersion linéaire. Un mot de code peut aussi s’écrire

Q
C= (5¢Cq + sZDq) , (2.65)
q=1

ou Cq et Dq sont aussi des matrices ny X T" appelées matrices de dispersion.

Dans |20, 21|, Hassibi et al. proposent de les construire avec pour objectif de maximiser
I'information mutuelle entre les signaux émis et les signaux regus. Cependant, les codes obtenus
ne satisfont pas toujours les critéres du rang et du déterminant. Dans [22|, Gohary et al.
donnent une méthode basée sur des matrices de codage unitaires pour construire les codes a
dispersion linéaire ayant un nombre important d’antennes d’émission.

Gréce a la structure linéaire du code, le décodage de ces codes est identique aux codes en
couches VLST.

2.5 Codes algébriques

Cette famille de codes fait partie des codes & dispersion linéaire. Ils sont construits a ’aide
de structures algébriques et vérifient les critéres du rang et du déterminant. Nous présenterons
donc quelques uns des codes algébriques comme les codes temps-espace algébriques diagonaux
'Diagonal Algebric Space Time’ (DAST) et les codes parfaits incluant le plus connu des codes
algébriques : le golden code.

2.5.1 Codes DAST

Dans [23], Damen et al. présentent la famille de codes DAST. Cette famille de codes
a l'avantage d’avoir un rendement R, = 1 et un gain de diversité maximal. L.’idée des codes
DAST est d’utiliser conjointement la technique des constellations tournées et de la transformée
de Hadamard. De ce fait, la construction des codes DAST se fait uniquement pour np = 1,2
ou un multiple de 4. De plus, le rendement de ce code est limité a 1.

Le principe des constellations tournées est de multiplier la constellation par une matrice
de rotation unitaire. En effet, pour une constellation C de dimension d € N, si tous les points
s € C de coordonnés si, - - - sg n’ont pas les mémes coordonnées sur chaque dimension, alors la
constellation est & diversité maximale et vaut d.

Considérons une modulation & 2™ états. Le codeur recoit nnp bits en entrée qu’il transforme
en np signaux complexes S = [s1 - - - $p,]. La matrice de codage des codes DAST s’écrit alors

C = H,,diag (MS), (2.66)

ol M est une matrice de rotation de dimension ny X ny donnant une constellation & diversité
maximale. La matrice de Hadamard #,,,, d’ordre nr est une matrice carrée dont les coeflicients

37



CHAPITRE 2 : Codage temps-espace

sont égaux a +1. Cette matrice satisfait la condition d’orthogonalité HnTHET = nrl,,. De
plus,

al 0 0

diag ([aras--an, ) = | 0 @ (2.67)
. ... '.. 0
0 0 ap,

Par exemple, pour un systéme 4-PSK & np = 2 antennes d’émission, la matrice de Hada-
mard est

1 1
w=|} ] (2.68)
et la matrice de rotation peut étre
1 1 0
EM = [1 _9} (2.69)

avec 0 = eI™/4,

Pour décoder les codes DAST, le décodage sphérique peut étre utilisé. Cet algorithme est
un algorithme sous-optimal qui consiste & chercher le signal envoyé en cherchant parmi les
points qui sont autour du signal requ (dans une sphére centrée sur le signal regu).

2.5.2 Code TAST

Dans [24], des codes temps-espace a gain de diversité maximal, & rendement plein et
utilisant un décodage sphérique sont proposés. Ces codes appelés codes 'Threaded Algebric
Space Time’ (TAST) combinent aussi bien la technique des codes temps-espace en couches vue
dans la partie précédente que les codes algébriques. Le principe est de séparer I'information
en couches appelées threads. Chaque couche est alors codée & l'aide d’'un code DAST réduit.
A chaque instant, les symboles codés sont ensuite transmis sur des antennes différentes.

Pour un systéme ayant np antennes d’émission et utilisant une 2™-QAM, anT bits sont
fournis au codeur et transformés en n% signaux modulés complexes. Les n% signaux sont
regroupés en np couches. La i° couche s’écrit S; = [s;1 - -si,nT]T avec i € {1,--- ,np} et
six € Cavec ke {1,--- ,nr}.

Chaque sous-couche S; subit un codage de type DAST réduit, pondéré par ¢;, donné par

C; = o;: M, S;, (2.70)

ou M; est une matrice de rotation & diversité de modulation maximale et ¢; € C doit étre
choisi de maniére & garantir un gain de diversité maximal et un gain de codage maximal. Les
différents signaux des sous-couches sont alors envoyés durant L temps symbole et répartis sur
les différentes antennes. Par exemple, dans le cas de 4 antennes d’émission, les signaux issus
de chaque couche sont répartis comme montré a la figure 2.5.

La maximisation des gains de diversité et de codage est directement liée au choix des ¢;.
Pour optimiser les performances, les ¢; doivent étre judicieusement choisis. Par contre, dans
la majorité des cas, plus la taille de la constellation est importante, plus le gain de codage
diminue.
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VT TN
Tz, [ 1|4 2
Txo| 2 [ 1| 4
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Txy| 4 211

FIGURE 2.5 — Exemple de répartition des threads dans un code TAST

Un exemple de code TAST pour deux antennes d’émission est donné dans [24]. Les signaux
complexes s11, S12, S21, So9 issus des données binaires sont divisés en deux couches

Sl = [811812]T (2.71)
Sy = [s21s22]". (2.72)

Chaque couche subit un codage DAST réduit

Ci = lene]’ = giMS (2.73)
Co = [eziemn]’ = ¢2MSy, (2.74)
avec -
1 7
M = [1 _ejﬂ/4] (2.75)
et '
¢1=1ct ¢ = (e I™/0)1/2, (2.76)
Le mot de code envoyé est alors
C= [C“ 022] . (2.77)
€21 C12

Le décodage des codes TAST peut s’effectuer tout comme les codes DAST & l'aide d’un
décodeur sphérique.

2.5.3 Codes parfaits

La famille des codes parfaits a un rendement plein, un gain de diversité maximal et un
gain de codage ne diminuant pas lorsque la taille de la constellation augmente. Le premier
code parfait appelé golden code a été proposé dans [25] pour deux antennes d’émission. Une
généralisation de cette famille de codes pour n’importe quel nombre d’antennes d’émission est
ensuite énoncée dans |26].

Définition 2.1 (Codes parfaits). Un code temps-espace de dimension np X np est parfait si
et seulement si :
— 4l transmet np® signaux d’information QAM ou HEX, c’est a dire que son rendement
est maximal ;
— la valeur minimale du déterminant de A calculée pour toutes les paires de mots de code
n’est pas nulle. Ainsi, le code atteint un gain de diversité maximal ;
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— [’énergie utilisée a ’envot de la combinaison linéaire des symboles d’information de
chaque couche (i.e. de chaque ligne de la matrice de codage) est identique o [’énergie
nécessaire @ l’émission des symboles eux-mémes, c’est a dire que l’énergie du systéme
n’augmente pas par rapport & un systéme non codé;

— ’énergie moyenne transmise par antenne durant tous les T temps symbole est uniforme,
c’est a dire que tous les symboles codés de la matrice de codage ont la méme énergie.

En réception, le décodage des codes parfaits peut étre fait & I’aide d’un décodeur de réseaux
de points comme un décodeur sphérique.

Les codes parfaits pour deux antennes d’émission

Dans le cas de deux antennes d’émission, le golden code présenté dans [25] est le premier code
parfait publié. Il permet de transmettre 8 bits en 2 temps symbole. Ces bits sont transformés
en 4 symboles QAM noté S; = [s152] et So = [s354]. Les mots de code appartenant au golden
code s’écrivent [27]

2
C = > diag(M,S,)T"! (2.78)

n=1

— diag <M2 [Slb I, + diag <M2 [83D T, (2.79)
S9 S4
o ab

ou My = % [ ], I, la matrice identité 2 x 2, I = [O 1] et S, = [52(”_1)+1] avec
5 la ab v 0 $2(n—1)+2
+v5

n € {1,2}. Les signaux si, s2, s3 et s4 appartiennent a une constellation QAM, 6 = IT,
G=150a=1+j—j0,a=1+j—jlety=j=~1.
Le mot de code peut aussi s’écrire
1 a(s) + 820) a(ss + 349)
7@(83 + 54(9) 6[(51 + 829) ’

5

Remarque : Le terme golden code vient du fait que le parameétre 6 =
d’or.

(2.80)

1+T\/5 est le nombre

Les codes parfaits avec ny > 3

Dans [26,27], des codes parfaits utilisant 2, 3, 4 et 6 antennes d’émission sont présentés. Dans
le cas de trois antennes d’émission, les dimensions du code sont n = T = 3 et 9 signaux
d’information si, So, - -+ Sg sont transmis durant 7' = 3 temps symbole. Pour I'instant, seuls
des codes utilisant une constellation HEX ont été générés. Les mots de code pour 3 antennes
d’émission peuvent s’écrire [26]

3
S = > diag(MsS,)I" ! (2.81)

n=1

= diag (M3S1) I3 + diag (M3S) T + diag (M3S3) T2,

ou
0,66 + j0,327 0,021 + 0,327  —0,492 + j0,327
M; = |[—0,294 — j0,146 —0,037 — j0,589 —0,614 + 50,408 | ,

0,53+ j0,262  —0,047 — 50,736 0,273 — 50,182
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2.6 Codes temps-espace en treillis

010 83(n—1)+1
= |0 0 1], I3lamatrice identité 3 x 3, et S;, = |s3(,—1)42| avec n € {1,2,3}.
v 0 0 53(n—1)+3
De la méme maniére, les codes parfaits 4 x 4 ont été proposés dans [27] pour des symboles
d’information QAM. La matrice des mots de code peut s’écrire

4
S = > diag(MyS,) "
n=1

= diag (MyS1) I, + diag (MyS2) T + diag (M4S3) T2 4 diag (MyS4) T3,
ou

0,258 — j0,312 0,345 — j0,418 —0,418 + j0,505 —0,214 + j0,258
0,258 + j0,087 0,472+ 50,16 0,16+ j0,054 0,764 + 70,258
0,258 + j0,214 —0,505 — j0,418 —0,418 — 50,345 0,312 + j0,258 |~
0,258 — j0,763 —0,054 4 j0,16 0,16 — j0,472  —0,087 + j0,258

M,y

01 0O Sa(n—1)+
0 01 S4(n—1)+2

= et S,, = avecn € {1,2,3,4}.
0O 0 0 1 " S4(n 1)+3 { }
vy 000 S4(n—1)+4

Les codes parfaits font partie d’'une famille de codes trés prometteuse pour les futurs
réseaux sans fil. Ils allient un rendement et un gain de diversité trés bons en comparaison aux
autres codes comme le code d’Alamouti. Le décodage reste malgré tout plus compliqué que
celui des O-STBCs.

2.6 Codes temps-espace en treillis

Le début de ce chapitre a présenté différents types de codes appartenant a la grande famille
des STBCs. L’avantage de ces codes est la simplicité de codage et de décodage, tout en offrant
de bonnes performances grace & un rendement intéressant et un gain de diversité élevé. Le
principal défaut des STBCs est le manque de gain de codage. Pour cela, une famille de codes
appelés codes temps-espace en treillis STTC a été introduite pour la premiére fois par Tarokh
et al. dans [8]. Nos travaux ont pour objectif la génération de nouveaux codes plus performants
que ceux précédemment publiés.

Une premiére partie rappellera les principes théoriques des STTCs utilisant une modu-
lation de type 2"-PSK ou 22"-QAM. Dans le prochain chapitre, les codes publiés et leurs
performances seront étudiés.

2.6.1 Codage temps-espace en treillis

Les STTCs, présentés en 1998, sont une adaptation des modulations codées en treillis
appliquée aux systémes MIMO. Ils ont I'avantage d’offrir des gains de codage et des gains de
diversité intéressants.

Dans un STTC, les symboles MIMO en sortie du codeur dépendent aussi bien des données
présentées & I'entrée du codeur que des données précédemment fournies dont les valeurs sont
mémorisées. La valeur des mémoires a4 un instant ¢ est appelée ’état’. A chaque instant ¢, le
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CHAPITRE 2 : Codage temps-espace

codeur passe d’un état & un autre. Cette étape est appelée transition. Un symbole MIMO qui
va étre envoyé en sortie du codeur, est associé & chaque transition. Il est possible de représenter
tout cela sous la forme d’un treillis. Dans [8], Tarokh et al. représentent les codes sous forme
d’un treillis comme celui de la figure 2.6.

entrée : 00 01 10 11
IR AR
ol[o][o] o
10[[1][2] |3]
(1] [1][1] 1]
0] [1][2] |3]
(2] 12][2] [2]
0] [1][2] |3]
[3]1(3][3] [3]
0] [1][2] |3]

FIGURE 2.6 — STTC 4 états 4-PSK avec 2 antennes d’émission proposé par Tarokh

Dans la figure 2.6, les états sont décrits par les cercles et les transitions entre les états par
les lignes. Les vecteurs-colonne & gauche du treillis représentent les symboles MIMO du codeur
correspondant & la transition entre deux états. Cette transition dépend de ’état & l'instant ¢
et des valeurs a I'entrée du codeur. Les signaux MIMO obtenus a partir des symboles MIMO
sont émis sur les différentes antennes.

Les codes utilisant d’autres modulations peuvent étre représentés de la méme maniére que
le code 4 états 4-PSK avec 2 antennes d’émission proposé par Tarokh et al. et décrit par la
figure 2.6. La représentation du treillis du code de Tarokh 8 états, 8-PSK avec 2 antennes
d’émission est donnée & la figure 2.7.

Cette représentation relativement simple et valable pour des modulations PSK et QAM a
le défaut de devenir difficile a représenter lorsque le nombre d’états du codeur devient grand.
Pour simplifier la notation, il est possible de représenter le code sous forme matricielle, comme
nous allons le voir dans le prochain paragraphe.

Codeur 2"-PSK temps-espace en treillis

Un codeur temps-espace en treillis 2™ états 2"-PSK np antennes d’émission peut se repré-
senter comme celui de la figure 2.8. Dans cet exemple, la figure 2.8 matérialise un codeur 22"
états 4-PSK avec ng antennes d’émission (n = 2).

Un codeur temps-espace en treillis est composé d'un bloc d’entrée de n bits [z -2l ] et
de v blocs mémoire de n bits. A chaque instant ¢ € Z, tous les bits d’un bloc sont remplacés
par les n bits du bloc précédent. Pour chaque bloc i, oti 2 = 1,v + 1, le [® bit est associé a np
coefficients gl",/,C avec k = 1,nr. Avec ces np coefficients, de la méme maniére que dans [28],

une matrice génératrice np X (v + 1) est obtenue
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entrée : 000 001 010 011 100 101 110 111

LA T A

[o] o] [o] [ol T[ol [o] [o] T[o]

o] [t 2| 3] l4] |5] [6] [7] 000
SRERERERERGR A e Y o
4] W)
o N7
o 2] 2] 12 2] [2] [2] 2] ~Qe NN

> 4 010
ol (1] [2] (3| |4| |5| |6] |7 S\ XK K
o8 R BB AR
XL
/’4\:‘#‘;1@4‘(01 A

. WY XX
NRAR AR
N\

011

Y {& ;") 0
ZROBIRAR
s
N0 A\ B
IR
% QX
N, Y
/"l;"‘(‘)“‘i\*‘
SN
1] )N A‘}};

\
175 >N

H
=
=
=
=
=
=
=

101

N

=
=
=
al
=
=
=
=

R — T

¥y ' .

1 1 2 2 v+1 v+1 |
gl,nT (%)92,117 gl,nT@ gQ,nT gl,nq‘@ @92771,7" :
t o

Yne,

|

FIGURE 2.8 — Codeur temps-espace en treillis 4 états 4-PSK avec np antennes d’émission
(n=2)
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- 1 1 -
9%,1 oo grlz,l e 91U,J1r cee gZ,JE
: 1 »
G = gik . gihk - 911/77; .. gy’f,; (2.82)
X :
i ginT .. grlmT .. glf;T .. QYVL,Tle i
1 1 1 1
= [G}---Ghl--- |Gy GutY (2.83)

it - -
ou G} = [911,1 .. ‘ngmT] € ZLon .

Un état est défini par la valeur binaire des cellules mémoire correspondant aux colonnes
non nulles de G. Ainsi, a 'instant ¢, le symbole émanant de la k° sortie du codeur peut s’écrire

v+l n

yh = Z Z xf_iﬂgf’k mod 2". (2.84)
i=1 [=1

Ainsi, le codage est défini par une fonction

v o:ozavtY g (2.85)
qui associe a chaque état étendu X! = [a:tlelfzrﬁ_”xfb_”]T € ZZ(VH) le symbole
MIMO

V=¥ (X") = GX" mod 2", (2.86)

Les sorties du codeur sont modulées & ’aide de la fonction présentée dans ’expression
(1.5), s}, = exp(jzi=ry},), avec k = 1, ny. Les signaux MIMO sont alors envoyés dans le canal
de propagation. Les codes représentés par les figures 2.6 et 2.7 peuvent ainsi étre représentés
sous la forme d’une matrice génératrice. La matrice du code de Tarokh et al. 4 états 4-PSK

avec 2 antennes d’émission est

2 1|0 0

La matrice génératrice du code de Tarokh 8 états 8-PSK avec 2 antennes d’émission est

000[4 25
G[zleooo] (288)

Dans la littérature, comme dans [7], il est courant de rencontrer une deuxiéme représentation
d’un codeur 2"-PSK, comme le montre la figure 2.9 pour une modulation 4-PSK.

Ainsi, le code est représenté non pas par une matrice génératrice comme précédemment,
mais par n vecteurs ligne. Dans le cas d’'un STTC avec 2™ états, 2"-PSK et np antennes
d’émission, les vecteurs ligne représentant le code sont

Gy = (gl glng) )T g i) (2.89)
Gy = (931 93mp) ()51 gy )] (2.90)
G = gh1s Ghng) gt gt )] (2.91)
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[gll.l o '!7]1,77T<]T§>
[

2 2 7
g1 '.ql.nT]
[ vl vl

g1 'gl,nT]T ¢

10

v+l u+1]T ?

% [92,1 92y
?9%,1 e ggt;]T
93,1 93, )"

FIGURE 2.9 — Autre représentation possible d’un codeur temps-espace en treillis 4¥ états
4-PSK avec np antennes d’émission

De cette maniére, le code de Tarokh 4 états 4-PSK 2 antennes d’émission est donné par :

Gr = [(0,2)(2,0)] (2.92)
Gy = [(0,1)(1,0)]. (2.93)

De méme, le code 8 états 8-PSK 2 antennes d’émission est donné par

G1 = [(0,4)(4,0)] (2.94)
Gy, = [(0,2)(2,0)] (2.95)
Gy = [0,1)(5,0)]. (2.96)

L’avantage de la représentation du codeur de la figure 2.9, utilisée par exemple par Chen
et al. dans [7], est de représenter avec exactitude la réalité physique. Cependant, la notation
utilisant une seule et unique matrice génératrice G (c.f. expression (2.82)) permet de calculer
les symboles MIMO Y en fonction de 1'état étendu X & I'aide d’un simple produit matriciel.
Ainsi, cette notation sera utilisée dans les chapitres suivants.

Codeur 2?"-QAM temps-espace en treillis
Les premiers codes utilisant une modulation QAM ont été proposés par Tarokh dans [8] sous
la forme d’une représentation en treillis. Par la suite et dans le but de simplifier ’étude des
22" QAM STTCs avec n € N*, Liu et al. proposent dans [29,30] de représenter les STTCs sous
forme matricielle dans 'anneau des entiers complexes Zon (7). Ainsi, chaque symbole MIMO
est de la forme Y* = Y/ + jY§ € Zy7 (§) ou Y1, Yq € Zy7 .
De la méme maniére que pour les 2"-PSK STTCs, un codeur temps-espace en treillis 42
états 22n-QAM avec np antennes d’émission peut se décrire comme le montre la figure 2.10.
Pour un STTC 4™ états 22"-QAM, & chaque instant ¢ € Z, les 2n entrées binaires b - - - b,
et bl q -+ bh, sont converties en deux symboles 2} € Zyn et b € Zon a l'aide du mapping
naturel, ou b}, et b5, sont les bits de poids faible. Le bloc d’entrée contenant ces deux sym-
boles Zon est suivi par v blocs mémoire. Chaque bloc-mémoire est constitué de deux cellules
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bbb, | Input | ZLy» Input
—»Mapper —:—> b
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FIGURE 2.10 — Représentation d’un codeur temps-espace en treillis 42" états 4*-QAM avec np

antennes d’émission (n = 2)

mémoires de deux symboles Zg». Un état est défini par les valeurs des 2v symboles des blocs
mémoire. A chaque instant ¢, les deux symboles Zon d’un bloc sont remplacés par les deux
valeurs des blocs mémoire précédents. Pour chaque bloc ¢ avec ¢ = 1,v + 1, le [° symbole avec
I = {1,2} est associé & np coefficients gli,k = gf,ﬁ +jgl17’kQ € Zon(j), ou k = 1,np. Avec ces
ny X 2(v 4 1) coefficients complexes, la matrice génératrice peut s’écrire

G

+J

Le codage est défini par une fonction

= {G}JG;J o ‘G’I‘HJGZ—HJ}
+j [[G}’QG;% . |G'{+1,QGZ+1,Q}
[ gi’{ gé:{ glel’f ggjl,l‘
g%lﬁ Q;k glngl’l ggjgl’l
it it | o iy
0 B e ]
9{’1? g;i’,? gf,;zl’Q ggﬂkiLQ
i o |l e
vz S )
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2.6 Codes temps-espace en treillis

qui associe & chaque état étendu X' = [afah--- :L'ﬁ_l’xg_”]T € nglyﬂ) le symbole MIMO

Yyt = GX'mod 2" (2.101)
= GX'"+ jGoX" mod 2" (2.102)

De la méme maniére que pour un STTC 2"-PSK, chaque sortie du codeur y} permet de
générer le signal modulé s}z avec k = 1,ny a 'aide de la fonction présentée dans I’expression

2.6.2 Algorithme de Viterbi

Dans le paragraphe précédent, la partie émission des STTCs a été décrite pour les modu-
lations PSK et QAM. Ce paragraphe va maintenant aborder la réception et le décodage des
mots de code.

Pour décoder les STTCs, l'algorithme de Viterbi [31] est généralement utilisé. Le but de
cet algorithme est de trouver dans le treillis le chemin le plus probable. Son avantage est d’étre
beaucoup plus rapide qu’'une recherche exhaustive parmi ’ensemble de chemins possibles. Un
chemin dans le treillis est une succession de transitions passant par des états différents. Ainsi,
chaque chemin correspond & un mot de code.

Considérons un systéme MIMO constitué en émission d’un codeur temps-espace en treillis
avec np antennes d’émission. Le récepteur est muni de ng antennes de réception et il connait
parfaitement les coefficients du canal. Les signaux MIMO sont recus durant L intervalles de
temps.

A chaque instant ¢, pour chaque transition entre deux états, il est possible de définir une
métrique de branche valant

nR nr 2
> Ak =D hhsh] (2.103)
k'=1 k=1

ou S = B éﬁlT]T est le signal MIMO correspondant a la transition entre un état précédant
et I'état donné, h',;, . le coefficient du canal entre la k° antenne d’émission et la &’ antenne de
réception et ri, le signal regu sur la k’¢ antenne de réception. De cette maniére, pour chaque
état, I’ensemble des distances entre le signal MIMO regu et les signaux correspondant aux
transitions convergeant vers ’état considéré est obtenu. Pour chaque état et & chaque instant,
la métrique cumulée est calculée de la sorte :

— pour chaque transition arrivant sur 1’état considéré, on calcule une métrique cumulée
intermédiaire qui est la somme entre la métrique de branche relative & la transition et
la métrique cumulée de I’état précédant considéré;

— la valeur de la métrique cumulée retenue parmi toutes les transitions pour I’état considéré
est la valeur minimale prise parmi les métriques cumulées intermédiaires.

Par conséquent, pour chaque état, 1’état précédent le plus probable, c’est & dire celui qui
minimise la métrique cumulée, est conservé. A la fin des L transitions, le chemin le plus
probable est celui qui a la métrique cumulée la plus faible. Pour retrouver les signaux envoyés,
la remontée des survivants est appliquée sur le chemin le plus probable. Le principe de la
remontée des survivants est de regarder parmi les derniers états possibles du treillis celui qui
a la métrique cumulée la plus faible. Sachant que pour chaque état, ’état d’avant le plus
probable a été conservé, il est possible en partant du dernier état du treillis de retrouver le
chemin le plus probable.
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Cet algorithme trés performant et beaucoup plus simple qu'une recherche exhaustive reste
malgré tout relativement complexe comparé par exemple au décodage des O-STBCs. Ainsi, la
complexité de décodage quand le nombre d’états devient important demande de la puissance
de calcul.

Nos travaux se sont principalement orientés vers la construction des STTCs PSK et QAM.
En effet, un des défauts des STTCs réside dans le fait que la recherche des meilleurs codes est
trés gourmande en temps de calcul. Les chapitres suivants exposeront deux nouvelles méthodes
permettant une génération rapide des ST'TCs. Elles sont illustrées par des nouveaux codes plus
performants que les meilleurs codes précédemment publiés.

2.7 Codes temps-espace en treillis super-orthogonaux

Dans les parties précédentes, nous avons vu que de bonnes performances pour une com-
plexité relativement faible de décodage sont obtenues avec les O-STBCs. De plus, nous avons
montré que les STTCs atteignaient des gains de diversité maximaux et de trés bons gains
de codage. Certaines études ont montré que, en alliant des O-STBCs a des STTCs, il était
possible de construire des codes performants appelés 'Super-Orthogonal Space-Time Trellis
Code (SO-STTC).

Les SO-STTCs ont été introduits par Jafarkhani dans [32]. Indépendamment, Siwamogsa-
tham et Fitz ont proposé une idée similaire dans [33-35] qu'ils généralisent ensuite dans [36].
De plus, un exemple de SO-STTC a été présenté indépendamment par Ionescu et al. dans [37].
Nous allons voir le principe des SO-STTCs par le biais d’un exemple dans le cas de 2 antennes
d’émission.

Le code d’Alamouti a été présenté comme un code en bloc de gain de diversité maximal
et de rendement R, = 1. Il est défini par la matrice de codage

_ [81 —SS}

g(sl, 82) = * . (2.104)
S9 S1

A Tinstant t = 1, les signaux s; et so sont envoyés respectivement par la premiére et la

deuxiéme antenne. A l'instant ¢ = 2, les signaux —s3 et s} sont envoyés respectivement par la

premiére et la deuxiéme antenne.

Le code d’Alamouti donné dans l'expression (2.104) n’est pas le seul code & avoir un
rendement unitaire, un rang plein avec deux antennes de réception. L’ensemble des matrices
de codage qui utilisent la méme paire de signaux (s1, s2), leurs conjugués et leurs opposés
équivalents au code d’Alamouti sont donné par

51 —s5| [—s1 s5| | s1 s3| [s1 S5
sp 8} sy 81| |—s2 ST |s2 —s)
—51 85 | |—s1 —s3| | s1 —s3| |—s1 —s5
—sy —si| | s2 —si| |—s2 —si| |—s2  sT |
Les codes en blocs ayant une de ces matrices génératrices sont appelés codes super-
orthogonaux. Nous notons cet ensemble C. En utilisant seulement une matrice de codage
C parmi 'ensemble C, il n’est pas possible en considérant toutes les paires (s1, s2) ol $1 et so

appartiennent a la constellation utilisée de créer toutes les mots de code orthogonaux 2 x 2.
Seule la moitié est générée.

(2.105)
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Pour créer la moitié restante de I'ensemble des matrices orthogonales, il est possible de
multiplier la matrice de codage C par une matrice unitaire.
Considérons la matrice unitaire suivante

U= [eée (1)] . (2.106)

En multipliant la matrice du code d’Alamouti & droite par la matrice unitaire donnée dans
I'expression (2.106), une nouvelle matrice de codage est obtenue

s1ed?  —g%
G(s1,59,0) = Gs1,50)U = [S ' *2} (2.107)
2€ Sq

De maniére & ne pas étendre la constellation initiale, il est nécessaire de fixer des conditions
sur le choix de 6. De ce fait, pour un modulation 2-PSK, 6 doit étre égal & 0 = 25,1” avec
m e {0,1,---2" — 1}.

Le principe des SO-STTCs est d’attribuer des mots de codes super-orthogonaux aux dif-
férentes branches d’un treillis de maniére & maximiser le gain de codage. Ainsi, tous les deux
temps symbole, 2n bits sont fournis au codeur. Durant deux temps symbole, un mot de code
super-orthognal est envoyé dans le canal de propagation. Le choix des mots de code & utiliser
dépend du treillis (nombre d’états, nombre de branches paralléles ...). Pour optimiser ce choix,
les mots de codes orthogonaux ou super orthogonaux sont séparés suivant la technique du set
partitioning énoncée par Ungerboeck initialement dans [38] et ensuite dans [39,40]. Le set
partitioning propose de regrouper les signaux utilisés en différents ensembles, dans le but de
maximiser le gain de codage pour des modulations codées en treillis. Cette technique peut
s’énoncer suivant 3 régles.

Reégle 2.1. Tous les signaux doivent étre utilisés un méme nombre de fois.

Reégle 2.2. Les transitions partant d’un méme état ou arrivant sur un méme état du treillis
dotvent appartenir & un méme sous-ensemble de signauz séparés par la plus grande distance
euclidienne.

Régle 2.3. Les branches paralléles dans le treillis, s’il y en a, doivent étre assignées a des si-
gnaux séparés par la plus grande distance euclidienne. Des branches paralléles sont des branches
partant d’un méme état et arrivant sur un méme état mais générant des symboles différents.

Pour un code ayant un gain de diversité maximal, comme pour les codes super-orthogonaux,
le gain de codage entre deux mots de code est défini comme le déterminant minimal de la ma-
trice des distances A (S, S) noté ’Coding Gain Distance’ (CGD) calculée pour toutes les paires
(S, S) comme dans [32|. Pour les SO-STTCs, le principe du set partitioning est utilisé non pas
en évaluant la distance euclidienne au carré entre les signaux, mais en calculant les CGDs entre
les différents mots de code. Ces derniers sont alors vus comme des points d’une constellation.

L’objectif du set partitioning est de partager les mots de code super-orthogonaux en sous-
ensembles. La CGD de chaque sous-ensemble doit étre maximale. Par exemple, la partition
des mots de code a 2 antennes d’émission pour une modulation 4-PSK peut se faire comme le
montre la figure 2.11 [32].

Dans cette figure, y1,y2 € Z4 sont les symboles correspondants aux signaux modulés
s1 = ¢(y1) et so = ¢(y2) respectivement. Pour chaque couple (y1,y2) le mot de code envoyé

est
o(y1) —d(y2)*
Lb(yz) P(y1)* ] ' (2.108)

49



CHAPITRE 2 : Codage temps-espace

min CGD: 4

16

16

64 Sooo Soor Soto Soi1 Sioo S0t St St
vyt 00,22 02,20 11,33 13,31 01,23 03,21 10,32 12,30

FIGURE 2.11 — Set partitioning basé sur la CGD pour un code orthogonal 4-PSK et 2 antennes
d’émission

ou ¢ est la fonction de modulation. Les deux premiers sous-ensembles de mots de code
sont Sy contenant les couples (y1y2) = {(00), (22), (02), (20), (11),(33), (13),(31)} et S; =
{(01), (23), (03), (21), (10), (32),(12), (30) }. La CGD minimale entre deux mots de code d'un
méme sous-ensemble est 16. Ensuite, nous avons Spp = {(00), (22), (02), (20)}, So1 = {(11)
,(33),(13), (31)}, S10 = {(01),(23),(03), (21)} et S11 = {(10),(32),(12),(30)}. La CGD mi-
nimale entre deux différents mots de code d’un méme sous-ensemble Spy, Sp1, S19 et S11 est
16. La CGD minimale séparant des mots de code des derniers sous-ensembles présentés dans
la ﬁgure 2.11 8000, Tty 8111 est 64.

Les partitions d’autres mots de code d’'un SO-STTC & 2 antennes d’émission sont présentées
dans [32]. En utilisant ces partitions et les différentes régles du set partitioning basées sur la
CGD et non la distance euclidienne au carré entre les signaux MIMO, des SO-STTCs sont
créés de maniére & maximiser le gain de codage, comme celui présenté a la figure 2.12.

Pour avoir un rendement égal & 1, tous les deux temps symbole, 4 bits sont fournis au
codeur. Dans cet exemple, quatre branches partent de chaque état. Ainsi, chaque branche
correspond & 4 mots de code en paralléle. Par exemple, la transition entre I’état nul & I'instant
t et Pétat nul a l'instant ¢ + 2 correspond aux 4 mots de code (cf. figure 2.12)

[(Zﬁ(o) —¢(0)T [cﬁ(?) —¢>(2)*]
0 0 * ? 2 2 * Y
G(s1,52,0)S00 [ZEO; qb(;(;)*} {ZEQ; ii(é)*} (2.109)
$(2)  ¢(0)" |7 [6(0)  (2)"

AR ) e

De la méme maniére que pour les STTCs, la représentation des SO-STTCs sous forme de
treillis devient trés vite fastidieuse dés que le nombre d’états augmente. C’est pour cette raison
qu’une notation matricielle des SO-STTCs est utilisée dans [41,42]. Cette représentation sous
la forme de matrice génératrice permet une recherche simplifiée des meilleurs SO-STTCs. Ainsi
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2.7 Codes temps-espace en treillis super-orthogonaux

FIGURE 2.12 — SOSTTC 8 états 4-PSK 4 branches paralléles

le code présenté dans la figure 2.12 peut étre défini par la matrice génératrice

33 203 31
G= 120 2 0 3 3 (2.111)
Les signaux S* = [s1s5]" sont donnés par
St =d,(Y") = &,(GX"). (2.112)
oul X? est I’état étendu défini par
’0“0&.
x,e&A \'@\e%
&2 qu&@ (L&m
»zée N & oo&
& & >
Q‘D‘ @ﬂ @K:
—_—~—
Xt=1] 2l ahal atTtal ). (2.113)

bits d’entrée

Pour retrouver les données codées et envoyées, le décodage & maximum de vraisemblance est
utilisé. La premiére étape consiste a trouver les chemins paralléles les plus probables. Ensuite,
I’algorithme de Viterbi est utilisé pour trouver le chemin dans le treillis le plus vraisemblable.

Les exemples que nous venons de présenter concernent uniquement les SO-STTCs a deux
antennes d’émission. Le principe des SO-STTCs & deux antennes d’émission a été exploité par
Ferré et al. dans [43] et par Jafarkhani et al. dans [44] pour respectivement 3 et 4 antennes
d’émission. De plus, Sterian et al. dans [45] donnent des SO-STTCs 16-QAM pour 4 antennes
d’émission.
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CHAPITRE 2 : Codage temps-espace

2.8 Golden STTCs

Cette partie présente un nouveau schéma de modulation codée en treillis "Trellis Coded
Modulation” (TCM). Cette technique appelée 'Golden Space-Time Trellis Coded Modulation’
(GST-TCM) a été présentée par Hong et al. dans [46,47]. Elle combine les golden codes avec
les TCMs dans le but d’offrir un rendement et un gain de codage important.

Un GST-TCM est construit de la maniére suivante. Considérons comme dans ’expression
(2.78), I'ensemble des mots d’un golden code donné par

5= {75 Lam o) i)} 21

ou s1, S92, s3 et s4 € C sont des signaux issus des n bits d’entrée dans le cas d’une modulation
a2métats, 0 =1 -0 =150 a=1+j—jocta=1+;—jb.
Un sous-ensemble de mots d'un golden code G, C G pour k = 1,4 est défini par

G = {SB’“,S c g}, (2.115)
avec ( 0) 6
_[ia-o 1-
B-— [ p 0 ] (2.116)

Pour chaque valeur de k, le déterminant minimal de A calculé a partir de la matrice de
différences entre deux mots de code appartenant a un méme sous-ensemble est 2K 8 nin OU Omin
est le plus petit déterminant entre deux mots d'un golden code (quand k = 0). De plus, les
mots de code de Gj avec k = 1,4 correspondent aux sous-réseaux de points (couramment
appelées lattice) de Z2 : Di, Es, Lg et 278. Les différentes caractéristiques de ces sous-lattices
sont présentées en détail dans [48]. Une partition chainée de lattices [49] est alors formée par
les différents lattices

78 > D? > Fgy D Lg D 278, (2.117)

Pour chaque lattice consécutif Ay O Agx1q de la partition chainée, le groupe quotient corres-
pondant Ag/Ag41 est d’ordre 4. De plus, de la méme maniére que dans [50|, ensemble des
représentants des cosets issus du groupe quotient Ay/Ajy1 s'écrit [Ax/Ag41]. Le set parti-
tioning combiné & un code en treillis est alors utilisé pour augmenter la valeur du gain de
codage.

A partir de ces bases, un exemple de codeur GST-TCM peut étre représenté comme sur
la figure 2.8 et détaillé dans [46,47]. Considérons deux lattices A;, et Ay 4 avec lp+1 < 4. Le
groupe quotient de Ay, /A; 4, est d’ordre 4! ce qui correspond au nombre de cosets de Ay,
dans A;,. Les ¢ bits d’entrée alimentent un codeur en treillis et un codeur de sous-lattice.
Les sorties du codeur en treillis sont utilisées pour sélectionner un coset C € [Ay,/Aj,41]- Les
q2 bits servent & générer un représentant d’un coset Cy € [Alo / 228]. C1 et C9 sont ensuite
additionnés modulo 2 pour donner C’. Les g3 bits, a I’aide d’'un codeur 278 générent un vecteur
2U € Z8 qui est additionné a C’. Le résultat est alors associé a un golden code.

En réception, la technique du maximum de vraisemblance est utilisée par le biais de 1’al-
gorithme de Viterbi associé & un décodeur par sphére. Dans [51], une technique de décodage
réduisant le nombre d’itérations du décodeur par sphére est décrite, permettant ainsi de ré-
duire la complexité du décodage. Une analyse détaillée des performances des GST-TCMs a
été faite dans [52] dans le cas de canaux a évanouissements lents ou rapides par blocs.
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2.9 Conclusion
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o
» 2U Qénérati
L Codenr | -z énération
g3 bits _ 27,8 Golden code
1+ q2+q3 =4q

Codeur de sous-lattice

FIGURE 2.13 — Structure du codeur GST-TSM

2.9 Conclusion

Ce chapitre a eu pour objectif de rappeler les principes des codes temps-espace. A partir
de leurs probabilités d’erreurs, les principaux critéres de construction de ces codes ont été
donnés : les critéres du rang, du déterminant, de la distance de Hamming, de la distance
produit et de la trace. Le choix de ces critéres se fait en fonction de différents paramétres :

— le type de canal vu par le systéme : soit un canal de Rayleigh & évanouissements lents,

soit un canal de Rayleigh & évanouissements rapides;

— la valeur du produit entre le rang minimal r,,;, et ng le nombre d’antennes de réception
pour un canal de Rayleigh & évanouissements lents ou la valeur du produit entre le rang
minimal 7,,,;, et la distance minimale de Hamming dp, ,, entre deux mots de code pour
un canal de Rayleigh a évanouissements rapides.

in

A partir de ces critéres de construction, les principaux schémas de codage temps-espace ont
été présentés. Nous avons donc dans un premier temps porté notre attention sur les O-STBCs
et les QO-STBCs. L’avantage de ces codes est d’offrir un gain de diversité trés intéressant
pour un décodage extrémement simple. En contrepartie, leur principal défaut est un gain de
codage unitaire. Ensuite, nous avons vu que les codes LST donnaient une bonne alternative
pour augmenter le rendement de la transmission. En effet, ces codes exploitent le multiplexage
spatial au détriment de la diversité. Les codes & dispersion linéaire ont ensuite été présentés.
Le rendement de ces codes est plus important que celui des O-STBCs et des QO-STBCs mais
les critéres du rang et du déterminant ne sont pas toujours respectés. De plus, le temps pour
trouver les codes performants est important. Ces défauts ont été comblés grace aux codes
algébriques qui respectent le critére du rang et du déterminant. Parmi ces codes, les plus
connus sont appelés codes parfaits incluant le golden code.

Nous avons présenté ensuite une famille de codes appelés STTCs qui allient un bon gain
de diversité et de codage. Leurs défauts résident dans la complexité du décodeur de part
I'utilisation de l'algorithme de Viterbi.

Pour assurer des bons gains de diversité et de codage, les SO-STTCs combinant des STBCs
aux STTCs ont ensuite été introduits. Pour finir, notre liste (non-exhaustive) de techniques
de codage temps-espace existantes, les GST-TCMs alliant les TCMs et les golden codes ont
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CHAPITRE 2 : Codage temps-espace

été décrits.

Nos travaux portent sur la construction de nouveaux STTCs offrant de meilleures per-
formances que ceux existants. De ce fait, des propriétés et des outils relatifs a la génération
des STTCs vont étre énoncés dans le prochain chapitre. Enfin, nous introduirons une classe
particuliére de STTCs : les STTCs équilibrés.
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Chapitre 3

Outils et propriétés des STTCs
2"-PSK

Sommaire

3.1 STTCs a modulation de type 2"-PSK . ... ... ......... 56
3.1.1 Schéma du codeur temps-espace en treillis & modulation de type 2"-PSK 56
3.1.2 Exemples de codes existants . . . . . .. ... L. 58
3.1.3 Exemples de méthodes de construction des STTCs . . . . . ... .. 63
3.1.4 Codes équilibrés . . . . . ... 65
3.2 Outils et propriétés des STTCs 2"-PSK . . . . . . . ... .. ... 67
3.2.1 Propriétés générales de Z57 . . . ... 67
3.2.2 Propriétés des 2"-PSK STTCs . . . . . ... ... ... ... .... 73
3.2.3 Propriétés de la distance euclidienne entre deux mots de code . . . . 74
3.3 Meéthode existante de construction des codes équilibrés . . . .. 79

3.3.1 Exemple de génération de STTCs totalement équilibrés de type II
(NP =2) . . . 79

3.3.2 Exemple de génération de STTCs totalement équilibrés de type I
(NP =2) . o o o 80
3.4 Conclusion . ... ... ... e e e e e 81

Introduction

Le deuxiéme chapitre a introduit les différents critéres de construction des codes temps-
espace ainsi que les différentes familles de codes temps-espace. Parmi elles, nous allons nous
intéresser aux STTCs. Cette famille de codes proposée par Tarokh et al. dans [8] est basée
sur le principe des TCMs étendues & un contexte MIMO. Les STTCs ont I'avantage d’avoir
des gains de codage et de diversité élevés. En contrepartie, leur décodage demande beaucoup
de puissance de calcul. De plus, le temps de recherche des meilleurs codes est trés important,
particuliérement pour des codes & grand nombre d’antennes d’émission, d’états ou pour des
constellations de grande taille. L’objectif premier de nos travaux a donc été de trouver des
méthodes rapides et générales pour créer les meilleurs codes.

Nous commencerons ce chapitre en rappelant les critéres de construction spécifiques aux
STTCs 2™-PSK. Ensuite, certaines solutions existantes pour réduire le temps de recherche
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des codes seront énoncées. A partir de 1a, les différents outils et les différentes propriétés
concernant les STTCs 2"-PSK utiles pour leur génération seront exposés. Nous finirons par
présenter la classe des STTCs équilibrés contenant les STTCs 2"-PSK les plus performants.

3.1 STTCs & modulation de type 2"-PSK

3.1.1 Schéma du codeur temps-espace en treillis & modulation de type
2"-PSK

Comme exposé dans le chapitre précédent, un STTC 22” états 4-PSK avec np antennes
d’émission peut étre décrit par le schéma de la figure 3.1.

_____

mod 4 >
S S S——— f— :
E Q%k@ @Q%k 91,k® gg,k giﬁ@ @95;1 i
i t!
! Y mod 4 —yku

T — Vo

1 4 1 2 ‘ 2 1 1
. (%)gzm gl,nT@ 93 gih(%) (%)QSZT |
I

Yns!

I

F1GURE 3.1 — Codeur temps-espace en treillis 4-PSK

Dans le cas général, c’est & dire pour un STTC 2™ états 2"-PSK avec ny antennes d’émis-
sion, chaque bloc contient n cellules binaires, les coefficients de la matrice appartiennent a
Zon et les opérations se font modulo 2”. Ainsi, les coefficients sont regroupés dans une matrice

génératrice

r 1 1 v+1 v+1 T
9ia -+ Gng | --- | 911 - Gni
_ 1 1 v+1 v+1
G = ik - Ing || 91k o nk
1 1 v+1 v+1
L gl,nT gn,nT gl,nT e gn,nT J

= [G%"'GH'”!GTH'”GZH]-



3.1 STTCs a modulation de type 2"-PSK

Les symboles MIMO en sortie du codeur Y = [yiyh - -yt 1" sont donnés par la fonction
W, définie par

voozpvt) oz (3.3)

Yi=¥(X" = GX" mod 2", (3.4)

oun X! = [mtl ool xﬁ V.. xf;l’]T € Zg(yﬂ) est I’état étendu au temps t qui correspond &
la valeur binaire des n bits d’entrée et des nv bits contenus dans les v blocs mémoire. Le signal
MIMO envoyé S* = [s1 - SZT]T est alors donné a ’aide de la fonction de modulation décrite
dans Pexpression (1.5) qui effectue la correspondance entre les symboles y,f: et les signaux s’,;.

La matrice génératrice étant de taille np x n(v + 1), il y a alors gn*nr(+l) STTCs 27
états 2"-PSK avec np antennes d’émission & analyser lors d’une recherche exhaustive. Comme
dans la paragraphe 2.1.2, nous considérons un systéme avec nr antennes de réception, 7, le
rang minimal des matrices A (S, S) calculées pour toutes les paires (S, S) et dy, .. la distance
minimale de Hamming entre tous les mots de code S et Sous$ #* S. Les principaux critéres
pour définir les performances dans le cas de nr antennes de réception qui ont été définis dans
le chapitre précédent sont :

— le critére du rang et du déterminant, pour 7,,;,nr < 4 et pour un canal a évanouisse-

ments lents de Rayleigh ;

— le critére de la trace (aussi appelé critére de la distance euclidienne), pour rp,ng > 4

et pour un canal & évanouissements lents de Rayleigh ;

— le critére de la distance de Hamming et de la distance produit, pour dg

pour un canal a évanouissements rapides de Rayleigh ;

— le critere de la trace, pour dp, ,, nr > 4 et pour un canal a évanouissements rapides de

Rayleigh.

Dans [53|, Liao et al. fournissent des nouveaux critéres de performance des STTCs dans le
but d’augmenter le gain de codage. Ces critéres sont basés sur le calcul de la borne de I'union
lite au taux d’erreurs trames 'Frame Error Rate’ (FER) qui est une fonction de la PEP et
du spectre des distances [54,55|. Le principe est de considérer I'ensemble des valeurs, soit des
déterminants soit des distances euclidiennes au carré prises pour toutes les paires (S, é) avec
S #£ S et non pas seulement la valeur minimale du déterminant ou de la distance euclidienne
au carré.

En résumé, dans le cas ou le gain de diversité spatiale (rpinng) est faible, les critéres de
construction peuvent étre énoncés de la maniére suivante :

— les codes les plus performants ont un gain de diversité maximal npng, les matrices des
distances A(S,S) doivent étre de rang plein pour toutes les paires (S,S);

— les codes les plus performants ont un gain de codage maximal. Ainsi, si N(d) est le
nombre de paires (S, S) donnant un matrice A avec un déterminant d, la valeur

n=Y_ N(d)d"* (3.5)
d

ng < 4 et

min

doit étre maximale.
De la méme maniére, dans le cas o le gain de diversité spatiale est élevé (rinngr > 4), les
critéres de construction peuvent étre énoncés de la maniére suivante :
~ la trace des matrices A(S,S) est calculée pour toutes les paires (S, S) avec S # S. Pour
chaque code on obtient alors la valeur min (tr (A)). Les codes les plus performants ont
la valeur min (tr (A)) qui est maximale.
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— de plus, il faut choisir les codes ayant un nombre minimal de paires de mots de code
séparées par min (tr (A)).
En effet, dans ce cas, (lorsque le produit entre le nombre d’antennes d’émission et de réception
est important), c’est & dire dans le cas d’'un grand nombre de canaux SISO indépendants, le
canal MIMO peut étre vu comme un canal gaussien. Dans ce cas, le critére de la trace peut
étre appliqué pour obtenir les STTCs ayant les meilleures performances.

3.1.2 Exemples de codes existants

Le temps nécessaire pour une recherche exhaustive ou méme systématique des meilleurs
codes augmente de maniére exponentielle en fonction du nombre d’antennes d’émission, du
nombre d’états et de la complexité de la modulation. Par conséquent, les codes précédemment
publiés ont souvent un nombre d’antennes d’émission relativement faible, typiquement 2 ou 3
antennes d’émission.

Les premiers STTCs ont été publiés par Tarokh et al. et sont construits a partir des critéres
du rang et du déterminant [8|. Ensuite, dans [56] et 9], des codes utilisant le critére de la
trace ont été obtenus. L’avantage de ce critére est d’étre efficace aussi bien pour des canaux de
Rayleigh & évanouissements lents que pour des canaux de Rayleigh & évanouissements rapides.
Le tableau 3.1 présente les matrices génératrices des principaux STTCs 4 états 4-PSK avec
deux antennes d’émission accompagnées des caractéristiques suivantes :

— la valeur minimale du déterminant des matrices A notée 'Det min’ calculée pour toutes

les paires de mots de code différents ;

— le nombre de paires de mots de code pour lequels on obtient 'Det min’ noté 'Nb det

min’;

la distance euclidienne minimale au carré entre deux mots de code différents notée ’dQE’ ;
min
le nombre de paires de mots de code ayant cette distance euclidienne noté 'Nb d2,’;
min
— la distance de Hamming minimale entre deux mots de code différents notée 'dp’;
min

— la distance produit minimale entre deux mots de code différents notée ’d%,’.

Les performances en terme de FER des codes notés Chen 2 et Hong représeﬁicnées a la figure
3.2 ont été évaluées a l'aide de simulations dans le cas d'un canal a évanouissements lents de
Rayleigh pour 1, 2 et 4 antennes de réception. Les coefficients du canal sont indépendants
entre eux et sont des variables aléatoires complexes dont les parties réelles et imaginaires
suivent une loi gaussienne N(0;0,5). On considére ces coefficients parfaitement connus en ré-
ception. Chaque mot de code est constitué de 130 symboles MIMO. Cette longueur se retrouve
couramment dans la littérature. Ainsi, il est possible de comparer rapidement les courbes de
performance des nouveaux codes avec celles des codes précédemment publiés. L’influence de
la taille des mots de code sur le FER et le BER est présentée dans 'annexe B. Le décodage
est réalisé par l'algorithme de Viterbi. Ce type de simulation va étre utilisé dans le reste du
document pour tester les performances des codes étudiés.

Tous les codes du tableau 3.1 dont les performances ont été évaluées dans la figure 3.2,
ont un gain de diversité spatiale maximal égal & np. Ainsi, d’aprés les critéres de construction
énoncés précédemment, si le nombre d’antennes de réception est égal & 1, le critére du rang et
du déterminant régissent les performances. Si le nombre d’antennes de réception est supérieur
ou égal a 2, les performances sont gouvernées par le critére de la trace. Il est donc normal
de constater que le code de Hong proposé dans [61] est le plus performant lorsqu’une seule
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3.1 STTCs a modulation de type 2"-PSK

2
Code G Rang | Det min | Nbdet min | 4E Nb d% | dg | d%
min min min min
Tarokh [14] [ g (1) ‘ g (1) } 2 4 1024 4 1024 2 4
Baro [28] [ 29 ‘ o3 } 2 8 256 6 256 2 8
Blum [57] [ g g ‘ ; ? } 2 8 512 8 512 2 16
Firmanto [58] [ ; ? ‘ g ? } 2 4 512 10 1792 2 24
Chen 1 [59] [ 5 2 ‘ o Y } 2 8 1536 6 512 2 8
Chen 2 [59] [ 5 2 ‘ s o } 2 4 110 10 1024 2 24
Jung [60] [ 29 ‘ 2 } 2 8 769 8 512 2 16
Hong [61] [ 3 ‘ 9 2 } 2 8 768 8 512 2 16

TABLE 3.1 — STTCs 4 états 4-PSK avec 2 antennes d’émission

10 : —]
3 —+— Chen 2 (n;=2 & n=1)
—e— Hong (nT=2 & nR=1) 1
—— Chen 2 (n;=2 & n=2) |/
—m— Hong (”T=2 & nR=2) ]
—<— Chen 2 (n;=2 & ng=4)
—1
10 —%— Hong (n;=2 & ng=4) ]
. j
Wi j
[T
107 1
10—3 I I I I I
0 5 10 15 20 25

SNR (dB)

FIGURE 3.2 — Performances des codes 4 états 4-PSK avec 2 antennes d’émission pour 1, 2 et
4 antennes de réception

antenne de réception est utilisée. En effet, il a été construit dans le but de satisfaire pleinement
les critéres du rang et du déterminant. Par contre, pour un nombre d’antennes de réception
plus important, le code noté Chen 2 dans le tableau 3.1, construit & partir du critére de la
trace, tend & avoir de meilleures performances que le code de Hong.

Dans [62], Chen et al. donnent des codes construits a l’aide du critére du rang et du
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déterminant et des codes construits & l'aide du critére de la trace. Les codes 16 états 4-PSK
avec 3 antennes d’émission basés respectivement sur le critére du rang et du déterminant et
sur le critére de la trace sont donnés dans le tableau 3.2. Les performances en terme de FER
de ces deux codes sont évaluées par simulations et données a le figure 3.3.

2
Nom G Rang det min dE
min
o 2|0 1|2 2
Chen det. o o1 2|3 3 3 32 16
2 0|2 O0]1 3
1 2 1 2 3 2
Chen trace 2 0|3 2|2 o0 2 0 24
1 2 2 0 1 2

TABLE 3.2 — Codes de Chen 16 états 4-PSK 3 antennes d’émission construits & partir des
critéres du rang et du déterminant et du critére de la trace

10 T
—+— Chen det. & n=1
—m— Chen trace & ng=1
b ——#— Chen det. & n=2 ||
—@— Chen trace & Ng=2|1
——— Chen det. & ng=4
—1
10 —«¢— Chen trace & ng=4T1
od
i
[T
10_2 » .
10° ‘
0 5 10 15 20

SNR (dB)

FIGURE 3.3 — Performances des codes 16 états 4-PSK 3 antennes d’émission construits a partir
du critére du déterminant et de la trace et 1, 2 et 4 antennes de réception

A Taide des figures 3.2 et 3.3, il apparait clairement que lorsque le nombre de canaux
SISO indépendants augmente, le critére de la trace régit les performances des codes et non les
critéres du rang et du déterminant.

Le tableau 3.3 contient I’ensemble des codes de Chen et al. construits dans [59] & partir du
critére de la trace pour 3 antennes d’émission. Seul le nombre d’états varie entre les codes de ce
tableau. L’influence de 'augmentation des états sur les performances peut alors étre observée
a travers la figure 3.4. Dans la légende de la figure 3.4, le terme ’s’ signifie états (states).
Cette figure montre que plus le nombre d’états augmente, plus le code est performant. En
contrepartie, le décodage demande plus de ressources.
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a2
nb etats G Rang E
min
0o 2 1 2
4 2 3|2 O 2 16
2 3|3 2
2 2 2 1 0 0
8 2 0 1 210 2 2 20
2 3 1 0|0 2
1 2|1 2|3 2
8 2 0|3 2]2 0 2 24
1 2 2 0 1 2
0o 2|2 1 1 210 2
32 2 2|3 2|2 3|0 0 2 24
2 0|3 2|2 1 0 0
o 23 23 0|3 2
64 2 2 1 23 02 O 2 28
2 0 0o 2 2 3 1 1

TABLE 3.3 — Codes de Chen 4-PSK avec 3 antennes d’émission

10

— ¢ T ! ]
\0 —@— Chen4s |
t —+— Chen8s |
—*— Chen 16s |
% —— Chen 32s |
—4&— Chen 64s |1
107" .
o
i
w
1071 .
7
10*3 1 I I I I |
0 2 4 6 8 10 12 14
SNR (dB)

FIGURE 3.4 — Performances des codes 4-PSK ny = 3 et ng = 2 proposés par Chen

Certains codes sont spécialement construits a ’aide des critéres de la distance de Hamming
et de la distance produit pour étre performants dans un canal a évanouissements rapides de
Rayleigh. Le code de Firmanto donné dans le tableau 3.1, ayant pour matrice génératrice

2 30 2
G_{z 1 2 1}’ (36)

a été généré suivant ces critéres.
Dans [7], des codes avec 3 antennes d’émission ont été trouvés via les critéres de la distance
de Hamming et de la distance produit comme le STTC 4 états 4-PSK représenté par la matrice
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génératrice

(3.7)

@

Il
NN O
N O N
[NCRER
O NN

L’influence des critéres de performance dans un canal & évanouissements rapides de Ray-
leigh va étre analysée par simulations. Pour cela, les performances des codes donnés dans les
relations (3.6) et (3.7) vont étre comparées aux performances des codes correspondant de Chen
construits via le critére de la trace. Ces codes de Chen sont donnés dans le tableau 3.1 sous le
nom 'Chen 2’ pour 2 antennes d’émission et dans le tableau 3.3 pour 3 antennes d’émission.
Les figures 3.5 et 3.6 montrent le FER respectivement des codes & 2 et & 3 antennes d’émission
dans un canal & évanouissements rapides de Rayleigh. Les codes basés sur la distance produit
sont annotés d%, ceux basés sur la distance euclidienne annotés par dgE.

Les codes basés sur la distance euclidienne entre les mots de code sont plus performants
que ceux basés sur la distance produit spécialement dans le cas d’un produit entre le nombre
d’antennes d’émission et le nombre d’antennes de réception important. C’est pour cette raison
que nos travaux se sont principalement portés sur la génération de STTCs basés sur le critére
de la trace.

T
X > _
> Firmanto dp & nR_1

_ o Chen di & n=1
__¢— Firmanto dﬁ &ng=2
_ . Chend?&n.=2
__a— Firmanto di & ng=4

2 -
o Chen de &n=4

| |
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22
SNR (dB)

FIGURE 3.5 — Performances des STTCs 4 états 4-PSK 2 antennes d’émission dans un canal &
évanouissements rapides de Rayleigh

Cette partie ne présente qu'un nombre réduit de codes que 'on trouve dans la littérature.
Comme nous le verrons, il est possible, en utilisant nos nouvelles méthodes de construction, de
trouver pour certaines configurations des codes ayant des performances identiques. De plus,
dans les prochains chapitres, d’autres codes publiés seront aussi présentés. Leurs performances
seront comparées aux nouveaux codes construits.
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10°4%

T T
—»— Chen & & n=1 ]
) |
—H— Chendz & n=1||
—<4—Chend? & n=2 ]
—4— Chen dé & n=21

2
—&— Chen dp & ng=4 |

2 _
—©— Chen dE & nR_4

FER

I I
10 12
SNR (dB)

FIGURE 3.6 — Performances des STTCs 4 états 4-PSK 3 antennes d’émission dans un canal a
évanouissements rapides de Rayleigh

3.1.3 Exemples de méthodes de construction des STTCs

Le nombre de codes devient rapidement important quand le nombre d’états, le nombre
de points de la constellation et/ou d’antennes d’émission augmente. En effet, dans le cas de
STTCs 2™ états 2"-PSK avec np antennes d’émission, le nombre des codes est

gnnr(v+1) (3.8)

Cette constatation a une trés grande influence sur le temps de recherche des codes ayant
les meilleures performances, d’otl la nécessité d’avoir des méthodes rapides et efficaces de
recherche ou de génération des meilleurs codes. Plusieurs approches sont possibles pour réduire
ce temps de recherche. Dans [63|, Bernier et al. emploient une recherche aléatoire pour trouver
les meilleurs codes. Le principe est de générer aléatoirement des STTCs. Ceux respectant au
mieux les critéres de performance sont alors sélectionnés.

Deux méthodes précédemment publiées ayant pour but de réduire les temps de recherche
des STTCs les plus performants vont maintenant étre exposées. Nous verrons par la suite que
ces méthodes ne sont pas les seules existantes. En effet, une prochaine partie détaillera une
méthode de recherche trés efficace, basée sur la génération d’une classe particuliére de codes :
la classe des codes équilibrés.

3.1.3.1 La méthode de Chen et al.

Chen et al élaborent dans [59] une méthode qui réduit de maniére significative le nombre de
STTCs a analyser, spécialement quand le nombre d’antennes d’émission augmente. Cette mé-
thode commence par une recherche exhaustive des meilleurs codes ayant 2 antennes d’émission
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suivant le critére de la trace. Les tableaux 3.4 et 3.5 donnent ces STTCs pour respectivement
les modulations 4-PSK et 8-PSK.

. d2
nb etats G det min E
min
0 2|1 2
4 [23‘20] 2 10
2 2|2 1]0 0
8 [2 0‘1 2‘0 2} 2 12
1 2|1 2|3 2
16 [2 0‘3 2‘2 0} 2 16
0 2|2 1|1 2|0 2
32 [2 2‘3 2‘2 3‘0 0] 2 16
0 2|3 2|3 0|3 2
64 [2 2‘1 2‘3 0‘2 0] 2 64

TABLE 3.4 — Codes de Chen 4-PSK avec 2 antennes d’émission construits & partir du critére
de la trace

. d2
nb etats G det min E
min
2 4 0 3 2 4
. R 2 | ram
2 4 7|13 6 0 0o 0 4
16 [ 4 0 2 ‘ 76 7 ‘ 0 0 4 ] 2 8.0
0 0 4 4 2 4 0 2 3
32 [422‘432‘027] 2 8.586

TABLE 3.5 — Codes de Chen 8-PSK avec 2 antennes d’émission construits a partir du critére
de la trace

Pour générer un STTC 2™ états 2"-PSK avec np > 3 antennes d’émission, il faut au
préalable avoir construit un code avec np — 1 antennes d’émission. Les codes présentés dans
les tableaux 3.4 et 3.5 permettent de commencer cet algorithme de recherche (pour 3 antennes
d’émission). Les np — 1 lignes de coefficients de la matrice génératrice du code a np — 1
antennes d’émission forment les np — 1 premiéres lignes du code & np antennes d’émission.
Une recherche exhaustive est alors effectuée seulement pour les coefficients la derniére ligne
de la matrice génératrice.

Sachant que les meilleurs codes avec np = 2 trouvés a ’aide d’une recherche exhaustive
ont un rang minimal égal & 2, le rang minimal de tous les codes générés avec ny > 3 antennes
d’émission est supérieur ou égal & 2. Ainsi, il suffit d’utiliser seulement deux antennes de
réception pour satisfaire les conditions d’utilisation du critére de la trace. L’avantage de cette
méthode est de réduire significativement le nombre de codes a analyser.

Cependant, le principal inconvénient de cette méthode est la création de codes sous-
optimaux. En effet, il sera montré dans le prochain chapitre qu’il est possible de trouver
des codes ayant une trace minimale supérieure & celles des codes correspondants de Chen.
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3.1.3.2 La méthode d’Abdool-Rasool et al.

Abdool-Rassool et al fournissent dans [64,65] des codes a grand nombre d’antennes d’émis-
sion. Dans ce cas, une recherche exhaustive ne peut pas étre envisagée car le nombre de STTCs
a analyser est trop important. Par exemple, le nombre de codes 4 états 4-PSK 5 antennes est
égal & 44%5 = 1,099 5 x 10'2. Pour cela, deux stratégies sont mises en place.

La premiére méthode pour réduire le temps de recherche des meilleurs codes est basée sur
le fait que lorsque I'on calcule la trace minimale d’un code, la matrice des différences de mots
de code B est utilisée. Le résultat serait identique si ’on avait utilisé B*. Ainsi, si G donne
B, l'objectif est de trouver les coefficients de la matrice génératrice G’ qui donne B*. Il ne
sera alors pas utile d’analyser ce nouveau code.

La réalisation de la matrice génératrice donnant B* se fait en prenant les opposés des
coefficients de la matrice d’origine car ®(—g) = ®(g)*. Ainsi, le nombre de codes & analyser
est divisé par deux.

La deuxiéme solution proposée par Abdool-Rassool dans 64, 65|, pour réduire le temps
de recherche, repose sur la permutation des lignes de la matrice génératrice. Pour un code a
np antennes d’émission, les np! permutations possibles des lignes de la matrice génératrice
donnent des codes ayant exactement les mémes performances ou k! est le factoriel de k.
Intuitivement, cela revient a échanger 1'ordre des antennes d’émission.

Grace a ces deux méthodes, le nombre de codes a analyser est divisé par 2(nr!). Par
exemple, pour les codes 4 états 4-PSK 5 antennes d’émission, il ne reste que % = 4,581 3x10°
codes a considérer, soit 0,41 % de la totalité des codes.

3.1.3.3 Conclusion

Dans le cas des matrices génératrices ayant un faible nombre de coefficients, typiquement
pour un code avec deux antennes d’émission, une recherche exhaustive reste encore possible.
Par exemple, Hong et al. dans [61] analysent la totalité des STTCs 4-PSK, 8-PSK et 16-
QAM & deux antennes d’émission. Par contre, au vu du nombre important de STTCs lorsque
les nombres d’états, le nombre d’antennes d’émission ou encore la taille de la constellation
augmentent, une méthode de recherche efficace devient nécessaire. Nous verrons par la suite
que pour réduire le temps de recherche des meilleurs codes, des approches beaucoup plus
efficaces existent, par exemple en analysant uniquement les performances des codes équilibrés.

3.1.4 Codes équilibrés

La classe des codes équilibrés a été présentée historiquement dans [66,67]. Son intérét est
de contenir I’ensemble des meilleurs codes. Ainsi, la recherche des codes optimaux peut se
restreindre aux codes équilibrés.

Définition 3.1 (Code équilibré). Un code est équilibré si et seulement si les symboles MIMO
générés sont équiprobables si les données d’entrée sont fournies d’une fagon équiprobable par
une source binaire sans mémoire.

Remarque : La définition des codes équilibrés reprend le concept donné dans la définition
2.1 du set partitioning proposé par Ungerboeck pour des systémes SISO.

Définition 3.2 (Nombre d’occurrences). Le nombre d’occurrences d’un symbole MIMO est
le nombre de fois que ce symbole MIMO est généré par l’ensemble des états étendus.
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Pour un code équilibré, le nombre d’occurrences des symboles MIMO n(Y) = ng > 1 est
identique, quel que soit le symbole Y.

Définition 3.3 (Code totalement équilibré). Un code est totalement équilibré si et seulement
si il est équilibré et que tous les éléments de Ziyr sont générés, c’est a dire \I/(Zg) = Zyr .
La fonction U est définie par l'expression (3.4) et L, est le nombre de colonnes de la matrice
génératrice du code considéré.

Définition 3.4 (Code a longueur minimale). Un code est dit a longueur minimale si et
seulement si il est totalement équilibré et si le nombre d’occurrences de chaque symbole MIMO
est ng = 1.

Exemple : Concrétement, pour savoir si un code est équilibré, il faut obtenir pour chaque
état étendu le symbole MIMO généré. De 1a, il faut calculer le nombre d’apparitions des
différents symboles MIMO générés. Prenons deux matrices génératrices

00 21
G = [2 10 0} (39)
et
00 21
-0 10

correspondant a des STTCs 4 états 4-PSK & 2 antennes d’émission.

Remarque : G1 est la matrice génératrice du code de Tarokh.

La répartition des symboles MIMO en fonction des état étendus est donnée dans les
tableaux 3.6 et 3.7 pour respectivement Gi et Go. Dans ces tableaux, les états étendus
Xt = [2f o} zt! xé_l]T € 73 sont notés sous forme décimale ott 25~ correspond au bit
de poids faible. Le nombre d’occurrences de chaque symbole MIMO est aussi indiqué dans ces
tableaux. La matrice génératrice G génére la totalité des symboles MIMO possibles avec un
nombre d’occurrences égal & 1. Ainsi, ce code est entiérement équilibré et 4 longueur minimale.

G2 génére des symboles MIMO qui n’ont pas le méme nombre d’occurrences. Dans ce cas,
le code ayant Go comme matrice génératrice n’est pas équilibré.

xt 0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15

Y i

Nb occurrences 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1

0 1 2 3
t
X 12 13 14 15 4 5 6 7 8 9 10 11
v 0 1 2 3 0 1 2 3 0 1 2 3
0 0 0 0 1 1 1 1 3 3 3 3
Nb occurrences 2 2 2 2 1 1 1 1 1 1 1 1

TABLE 3.7 — Apparition des symboles MIMO générés par Go

Une premiére méthode permettant de construire des STTCs équilibrés a été présentée
dans [66,67]. Durant le début de nos travaux, nous avons établi un procédé plus efficace pour
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créer ce type de codes. Par la suite, nous avons élaboré une nouvelle technique pour réduire
de maniére drastique le nombre de codes équilibrés a analyser. Avant d’exposer ces solutions
de construction des meilleurs STTCs, différentes propriétés concernant le groupe additif Z57
et les STTCs 2"-PSK vont étre développées.

3.2 Outils et propriétés des STTCs 2"-PSK
Il a été établi que chaque symbole MIMO appartient au groupe abélien additif Z31 . Chaque

colonne de la matrice G appartient de ce fait & ce groupe. Nous allons donc exposer les
différentes représentations et propriétés du groupe Zg}f )

3.2.1 Propriétés générales de Zj7

Soit le sous-groupe normal Cy de Zj! défini par
Co=2""'zi". (3.11)
Propriété 1. VYV €Cy, -V =V avec V + (=V) =[0---0]T.

Preuve. Soit un élément V € Cy.

V =2""1q avec ¢ € Z4" (3.12)
V+V=2"=0¢€Zy" (mod 2") (3.13)
Dong, il existe V' =V tel que V + V' =0 € ZT. Donc =V =V, VV € (. O

Grace au sous-groupe Cy, il est possible de partitionner le groupe Zj! en 277 (n=1) cosets [50]
tel que

it = |J cp (3.14)
pez T,

ou P est un représentant du coset Cp = P + Cy. A partir de ces cosets, une autre partition de
Zyt peut étre obtenue, donnée par

zyt = &, (3.15)
ot & = Cp. Pour ¢ = I,n — 1, les autres sous-ensembles &, sont définis par

&g = U P +Co) = UCpq, (3.16)
Py

ot P, € 2n—4~1Z3T\2" 97T | L’ensemble Z|'T contient seulement I'élément nul de Zy7 .

29—1"

Définition 3.5. Soit un sous-groupe de As de Zyr . Le coset C, = P + A4 est dit relatif a
Q = 2P € Z7 . Remarque : Tout élément P' € Cp vérifie Q = 2P'.
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HENER AR

TABLE 3.8 — Partition du groupe Z3

Ainsi, pour ¢ = 2,n — 1, chaque coset Cp, = P; + Co C &, est relatif & R =2P; € &.
Pour souligner cette technique de partitionnement, 1’ensemble Zi des symboles MIMO
d’un code 4-PSK & 2 antennes d’émission est représenté dans le tableau 3.8.

0 .
D’aprés ce tableau, le coset représenté en rouge C 0] = [ ] +Cy est relatif a I’élément rouge
i

1

2] € (Cy. Le

[(2)] € Cy. Le coset représenté en vert C[1] = [(1)] + Cy est relatif a ’élément vert [0
0

1 2
coset représenté en jaune CH] = [ } + Cy est relatif a ’élément jaune [ } € Cy.

1 2

Un autre exemple de partition est donné avec les symboles MIMO d’un code 8-PSK & 2
antennes d’émission. Chaque symbole MIMO appartient a Z2. Le nombre d’éléments étant
égal a card(Zg) = 64, la partition utilisée dans le tableau 3.8 devient trop imposante. Le
groupe est divisé en 3 sous-ensembles. Le premier sous-ensemble est

a-a- (0L [ (1}

&=y U U, (3.18)

Le second sous-ensemble est

ou :
0] [o] [4] [4] .. |0]
C[g]_{_Q_’_ﬁ_’ ol |6 }estrelatlfa_4_€C0,
21 [2] [6] [6 oo [4]
C[(Q)]—{-O- 4] o] 4_}est relatif a o] € Co;
2] [2] [6] [6] . [4]
- C[%] = { 2] [6] " |2] " |6] } est relatif a 4] € Cp.
Le dernier sous-ensemble est

& = CoUcqg U Uey
e Uep Ue Uegg
Uy UeyUer Uey (3.19)
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Ces cosets sont relatifs respectivement aux symboles MIMO [0] ) [O] ) [4} et [g] qui forment
le coset C[O]. De plus,
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Ces cosets sont relatifs respectivement aux symboles MIMO [2] , [2] , [6} et [i] qui forment

le coset C[ K Enfin, les cosets
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sont relatifs respectivement aux symboles MIMO

MO M9 G0 = e o = oy

, [g} et [g} qui forment le coset

C[g . o
2]

Nous avons vu comment représenter I’ensemble de symboles MIMO. La définition et les
propriétés qui suivent sont utilisées dans le but de créer des sous-groupes de Zj; .

Définition 3.6 (Vecteurs linéairement indépendants). Les vecteurs Vi, Va, -V, € Zgt sont
linéairement indépendants si et seulement si

l
A= { > aVi/Vai € {0, 1}} (3.20)
=1
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est un ensemble de 2\ vecteurs de Zg}f.

Théoréme 3.1. Les vecteurs Vi,V -+ V) € ZyT sont linéairement indépendants si et seule-
ment St

l
; AiVi =0 =X\ =0Vi=T1,1 (3.21)

N € {-1,0,1},Vi=1,1

Preuve : Supposons qu’il existe un ensemble de valeurs \; € {—1,0, 1} pas toutes nulles tel
que

l
> AVi=o. (3.22)
i=1

On identifie 3 cas pour l'ensemble & = {1, Ag, - -+ A }.
1. Parmi les [ valeurs );, il existe des valeurs égales & 1 et des valeurs égales a -1. Soit
Et = {Nne&/=1} et & = {N€&/N\j=—1}. On note I+ = {i/\; =1} et
I~ = {j/\; = 1}. La relation (3.22) devient

Yvi= ) Vi=WieA. (3.23)

€Tt JjEI-

Par conséquent, un vecteur de A; s’obtient pour (au moins) deux ensembles de valeurs
{A\i} et {A\;}. Ainsi, A; a au plus 2! — 1 éléments, donc V4, Va, - -+ V] ne sont pas linéaire-
ment indépendants.
2. SiZ™ =0, alors
d Vi=0€eA. (3.24)
€Lt
Le vecteur nul 0 € A; est généré pour (au moins) deux ensembles de valeurs {\;}.
3. SiZT =), alors
Y Vi=WeA. (3.25)
JEI—
Par conséquent, un vecteur de A; s’obtient pour (au moins) deux ensembles de valeurs
{\i} avec i = {1,2,---,1}. Ainsi, A; a au plus 2/ — 1 éléments, donc V1, Va, - - - V; ne sont
pas linéairement indépendants.

O

Théoréme 3.2. Soit Vi, Va, - Vi, € Z3T avec m < nnp, m vecteurs linéairement indépen-
dants. On définit l’ensemble

Fn = {Z AVi/Ai € {—1,0,1}, Vi :1,m}, (3.26)
=1

ou F signifie fermé’. Si Vi1 € Zg{\fm, alors les vecteurs Vi, Vo, - Vi, Viny1 sont linéas-
rement indépendants.
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Preuve : Soit I’ensemble

m+1
Am+1 = {sz‘/l/xz € {O>1}7VZ:11m+1} (327)
i=1

Si Zyy1 = 0, alors quand x; € {0,1}, Vi = 1,m, on génére tous les éléments de A,,. Ces 2™
éléments sont tous différents entre eux.

Si 41 = 1, on génére encore 2™ éléments, car les m vecteurs sont linéairement indé-
pendants, tous différents entre eux. Ces nouveaux 2™ éléments n’appartiennent pas & A,,. En
effet, supposons qu'il existe 29,29, --- 29 € {0,1} tel que

2V 4 29Va - 20 Vi 4+ Vi1 € A (3.28)
Dans ce cas, on peut trouver x1, g, - ,Zm € {0,1} tel que
m m
S adVit Vi = Y _aiVi (3.29)
i=1 i=1
On en déduit -
Vg1 = Y (2 —2?) Vi (3.30)
i=1

Si on note z; — Y = \; € {—1,0, 1}, on obtient

m
Vi1 = > AVi € Fn, (3.31)

i=1
ce qui est faux car V,,4+1 est choisi en dehors de ’ensemble F,,,. Par conséquent, avec x,,+1, on
génére 2™ autres éléments, tous différents entre eux et différents des 2" éléments de A,,. Par
conséquent, A1 a 2™t éléments, donc Vi, Va, - -+ Vi, Viny1 sont des vecteurs linéairement

indépendants.

O

Propriété 2. Si A; est un sous-groupe de Zy: donné par

!

A = {Z L Vi mod 2" )z, € {0, 1}} , (3.32)
m=1

avec Vi, € Z3T, 1 € {1,--- ,nnr} et card(A;) = 2!, i.e. les vecteurs Vy, sont linéairement

indépendants, alors il y a au moins un vecteur Vi, qui appartient o C§ = Cop \ [0---0 }T. A
noter que nny est le nombre mazimal d’éléments de Zy: linéairement indépendants.

Preuve. On rappel quun p-groupe A (ol p est un nombre premier) est un groupe tel que
card(A) = p® avec a € N*. Le premier théoréme de Sylow peut s’énoncer de la maniére
suivante : soit p un entier premier et A un groupe fini. Si p® avec 8 < a divise card(A), alors
il existe un sous-groupe de A d’ordre p?. Considérons le groupe

l
A= {Z L Vi mod 2" /2., € {0, 1}} , (3.33)

m=1

71



CHAPITRE 3 : Qutils et propriétés des STTCs 2™-PSK

tel que card(A;) = p! = 2!, p = 2 étant premier alors il existe des sous-groupes A, de A; avec
m = 1,[. Il existe un sous-groupe A;_1 tel que

card(A;) = pcard(A;—1) = 2 card(A;—1) (3.34)
Comme p = 2, il existe au moins un vecteur V; € Aj\A;_; tel que
A=A Ao+ V). (3.35)
De la méme maniére, il est possible de créer une partition
AJACAS - A/ A -+ Ay (3.36)

avec card(A,,) = 2card(Am—1) et Ap = A1 U (A—1 + Vin) o Vi, € Z5T\Ayy—1. Ainsi
A1 = {0,V1}. Pour que A; soit un sous-groupe, —V; € A;. Comme V; # 0, on en déduit
—V1 = Vi, donc Vi € Cj. Ainsi, parmi I'ensemble des vecteurs Vi, Va,---,V}, il y a au moins
un vecteur appartenant a Cg. O

l
Propriété 3. Pour générer un sous-groupe A; = { > & Vi mod 2™ [z, € {0, 1}} avec
m=1
Vin € Z5T, 1€ {1,-- ,nnr} et card(A;) = 2!, i.e. les colonnes V,, sont linairement indépen-
dantes, les éléments Vi, doivent étre sélectionnés de la maniere suivante :
— Le premier élément Vi doit appartenir a Cj.
- Sim — 1 colonnes ont déja été choisies et générent un sous-groupe

m—1
Ap_1 = { > @ Vi mod 2" z0 € {0, 1}} , (3.37)

m/=1

la m¢ colonne Vy, ne doit par appartenir a A,,—1 et doit appartenir soit a Cy, soit a un
coset relatif a un élément généré par les premiéres (m — 1) colonnes.

Preuve. Comme montré dans la propriété 2, il y a au moins un élément qui appartient a Cg.
Ainsi, si Vi € C5, A1 = {0, V1} est un sous-groupe de Zjr .

Nous considérons que m — 1 éléments ont été sélectionnés pour générer un sous-groupe
Ap—1 avec m € {2,3,---nnr}.

Si nous prenons V,,, € Zy7 \ A1 tel que 2V, = Qp, € Ay—1, nOUS générons

Am = Am_1| JCv,, (3.38)

ot Cy,, est un coset défini par
Cv,, = Vin + A1 (3.39)
Dans le but de montrer que A,, est un groupe, trois points sont & vérifier :
1. 0 € Ay
Preuve : comme Ay, = App—1 J (Am—1 + Vin) et que 0 € Ay,—1, nous avons 0 € A,,.
2. VVi,Vo € Ay, Vi + Vo € Ay, Pour cela, trois situations doivent étre vérifiées :
1¢ cas : V1, Vo € Cy;,.

Dans ce cas, V1 =V, + Q1 et Vo = Vi, + Q2 aveec Q1,Q2 € Ay—1. Ainsi, Vi +V5 = 2V, +
Q1+Q2. Comme 2V, = Q. € A1 et Ay,_1 est un sous-groupe, Vi+Vo € Ay 1 C A
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2¢cas: Vi =V, +Q1€Cy, avec Q1 € App—1 et Vo € Ay

Dans ce cas V1 + Vo =V, + Q1 4+ Vo. Comme A,,,_1 est un sous-groupe, Q1+ Vo € Ajpy_1.

Alors, Vi + V5 € Cy,, C Ap.

3ecas: Vi,Vo € A1,

Dans ce cas, comme A,, 1 est un sous-groupe, Vi + Vs € A1 C Ajp.

Ainsi, ’addition des éléments de A, est une loi de composition interne de A,,.
3.V eA,, I-V €A, tel que V4 (=V)=0.

Preuve : Deux cas sont a considérer.

1ecas: V € A,_1.

Comme A,,_1 est un sous-groupe, ainsi —V € A,,_1 C A,.

2¢cas: V € Cp_1.

Dans ce cas, V =V, + Q avec Q € A,,—1. Comme A,,_1 est un sous-groupe, —Q) =
Vi + (=Vin) = =2Vp, € Ap1 avee Vi + (=Vi) = 0 et Q 4+ (—Q) = 0. Ainsi, nous

avons

Vi = Vi + (=2Vy,) = Vi + (—Q) € Cy;,, C Ay (3.40)
Ainsi =V = =V, + (—Q) = Vi + (—Q) + (—Q) € Cpp, C Ay, parce que (—Q) + (—Q) €
A

Ainsi, les opposés des éléments de A,, appartiennent & A,,.

Par conséquent, si chaque élément est sélectionné dans un coset relatif & un élément généré,
I’ensemble créé A,, est aussi un sous-groupe.
O

Définition 3.7. Une base Vi ---V; du groupe ZgnT est un ensemble de | = nnp vecteurs
linéairement indépendants respectant la relation

l
{Z T Vi, mod 2" /2, € {0, 1}} = Zgr. (3.41)

m=1

3.2.2 Propriétés des 2"-PSK STTCs

Tous les symboles MIMO appartiennent au groupe additif Zs! . A chaque instant, le calcul
du symbole MIMO est régi par la matrice génératrice G du code et par I'état étendu. Diffé-
rentes propriétés de cette matrice et des codes 2™"-PSK servant & optimiser leurs générations
vont étre énoncées.

Propriété 4. Le nombre de colonnes de la matrice génératrice des codes totalement équilibrés
est Ly > Lyin = nnp. Ainsi, Ly, est le nombre de colonnes de la matrice génératrice d’un
code a longueur minimale.

Preuve. Soit la matrice génératrice G d’un code 2"-PSK & nr antennes d’émission. L’état
étendu X* peut prendre 277 valeurs binaires possibles. Le nombre total des symboles MIMO
générés est alors

> n(y) =2 (3.42)

vezyl
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Pour un code totalement équilibré, VY € Zy!, n(Y) = ng, VY € Z37. Le nombre des symboles
MIMO existants est card(Zg: ) = 2""7. Donc P'expression précédente devient

ng2™7 = ok, (3.43)

Donc ng = 2L~""7 Le nombre d’occurrences des symboles MIMO d’un code totalement
équilibré est ng > 1, alors L, > Ly, = nnp. O

Propriété 5. Pour un code a longueur minimale, toutes les colonnes de la matrice génératrice
sont linéairement indépendantes.

Preuve. Pour un code ayant une matrice génératrice de L,,;, colonnes, I’ensemble des symboles
MIMO générés est

Lonin

Ap, . = { > #mGm mod 2° /z,, € {0, 1}} . (3.44)
m=1

Le nombre d’éléments de Ay, , est maximal dans le cas ol les colonnes Gy, sont linéaire-

ment indépendantes. Dans ce cas, le nombre maximal d’éléments générés est card(Ar, , ) =

2Lmin = 9nn1 - Sachant que card(Zyr) = 2""7 | les colonnes de la matrice génératrice doivent

étre linéairement indépendantes pour générer la totalité du groupe Zgy . O

Propriété 6. Considérons un code totalement équilibré avec une matrice génératrice G de
taille n X L. Pour n’importe quelle colonne additionnelle Gr,4+1 € Zg{{, le code résultant est
ausst un code totalement équilibre.

Preuve. Pour un code totalement équilibré, 'ensemble des symboles MIMO générés est Ay, =
Zyr. Siune (L, + 1)° colonne Gy, 41 est rajoutée a la matrice génératrice, alors le nouvel
ensemble de symboles MIMO obtenuest Ar, +1 = A, U (AL, + Gr,+1). Comme Gr,, 41 € Z37,
d’apres la définition d’un groupe, VY € Zy7, on a Y + G, 41 € Zgt. Donc A, 11 = Zg7.

Le nombre d’occurrences des symboles appartenant & Az, = Zy: est noté ng. Il est évident
que le nombre d’occurrences des éléments de ’ensemble ZQE + G141 est aussi ng. Donc, si
une colonne est ajoutée a la matrice génératrice G d’un code totalement équilibré, le nombre
d’occurrences de chaque symbole est 2ng. O

Propriété 7. Si G est la matrice génératrice d’un code équilibré, chaque permutation des
lignes et/ou des colonnes fournit la matrice génératrice d’un nouveau code équilibré.

Preuve. L’ensemble des symboles MIMO appartient au groupe Zs: . Ainsi, une permutation
des colonnes de G va générer les mémes symboles MIMO. Les symboles MIMO ne vont juste
pas étre obtenus pour les mémes états étendus. Donc, le nouveau code ainsi créé sera aussi
équilibré. Une permutation des lignes de la matrice génératrice, aura juste pour effet de permu-
ter les symboles SISO 32 générés. Le code obtenu par la permutation des lignes de la matrices
G sera donc aussi équilibré. O

3.2.3 Propriétés de la distance euclidienne entre deux mots de code

Les propriétés suivantes concernent la fonction de modulation 2™-PSK utilisée par le
code qui fait correspondre a chaque symbole MIMO Y? € \P(Zgr) C Z37 un signal MIMO
St = ®,(yl) € C"T ou D(Y") est donnée par 'expression (1.6). L'ensemble C représente la
constellation 2"-PSK, C = ®(Zan).
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Remarque : pour simplifier la notation, lors d’opérations entre symboles MIMO apparte-
nant a Zg1 , le terme mod 2" ne sera pas noté.
La distance euclidienne au carré entre deux signaux MIMO a l'instant ¢, St = [33,1 e sthT]T

b Tet t T ‘
et S5 =[s51 " 83,,] ", est donnée par

nr

2
d5(S1,85) = |sh = shyl (3.45)
k=1

Par abus de langage, on note la distance euclidienne au carré entre deux symboles MIMO Y}
et YJ comme

dh(Y{,Ys) (3.46)
nr
au lieu de d%(S%,S%) = kzl dz, (@(y,?l),@(y,ig)). De plus, d’apreés les expressions (1.5) et
(1.6), nous rappelons que
nr
dp (B,(Y]), ®0(Y3)) = > di (®(yh1), (ko)) - (3.47)
k=1

Propriété 8. Soient 3 symboles MIMO Y1, Ys et Y3 appartenant a Zy:. Si ces symboles
correspondent & des signaux 2"-PSK alors

4% (Y1 + Y, Ya + Y3) = d} (Y1, Ya) . (3.48)
Preuve. 11 est possible de réécrire la distance euclidienne au carré entre ces deux symboles
comme
nr
dy (Vi + Y3, Ya+Y3) = > dy (®(yik + k) Pyak + s k) (3.49)
k=1
nr 2
-y oI T W k—Y3k) _ Ignet (2,6~ Vs k) (3.50)
k=1
nr ) . . 2
_ Z o) =T Y3k (ejw%yl,k o e]ﬁl/m)‘ (3.51)
k=1
nr . . 2
_ Z o TTYLE _ gt Y2k (3.52)
k=1
_ d2E (S1,55) (3.53)

Ainsi, avec I’abus de langage mentionné ci-dessus, on a bien d2E (Y1 +Y5,Y5 4+ Y35) :d% (Y1,Y5).
[l

Propriété 9. Soient 2 symboles MIMO Y1, Yo appartenant a Za: . Si ces symboles corres-
pondent a des signauz 2"-PSK alors

d(Y1,Ya) = di;(Y1 — Y2,0) (3.54)

awec VY € Z57T, Y +0=Y.
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Preuve. On applique I'égalité (3.48) pour Y3 = —Y5. Comme

Ay (V1 + Y3, Yo+ V3) = df, (Y1, Ya), (3.55)

nous obtenons
a3 (Y1 — Yo, Yy — Yo) = d% (Y1 — Y2,0) = d%, (Y1, Y2), (3.56)
O

Le chapitre suivant traite des codes 2"-PSK construits & partir du critére de la trace. De ce
fait, certaines propriétés vont étre données de maniére a réduire significativement la recherche
des meilleurs codes en agissant sur le calcul de la distance euclidienne au carré minimale entre
2 mots de code. Considérons deux séquences binaires :

L— L—

— X§ = I:'T‘;l x;7n’x§7lx§7n| ’x&lyxA V]’
L— —

- X =lag e wsalal e all e

ou L est la longueur des mots de code SetS générés par les deux séquences binaires X; et
Xs. Le critére de la trace énonce que la distance euclidienne au carré minimale entre deux
mots de code S et S doit étre maximisée par un choix approprié de la matrice G. Par la suite,
cette distance va étre notée 'Distance euclidienne cumulée’ (DEC), en opposition a la distance
euclidienne au carré entre deux signaux MIMO notée 'Distance euclidienne’ (DE).

L’état final du codeur est égal a

Wo=1[0---0]---10---0]. (3.57)
A chaque instant ¢t = 1, L — v, les deux séquences binaires w’; 1 w’; , €t :1:’;71 . x’;n issues de
X; et X sont fournies & I'entrée du codeur. Ainsi, les états étendus au temps ¢ = 1 sont

X: = [ziy - 2},]0---0]..J0--0] (3.58)
X: = [wiy-3i,[0---0[..[0---0] (3.59)
Les états étendus au temps £ = 2 sont
X: = b atalesy o ag,l 100 0) (3.60)
X3 = lwaalalesy a0 0. (3.61)
A chaque instant ¢, les valeurs des états étendus sont X} = [9321 e xin\ |2t xéj”]T et
X = oyl faly et T ot af, = o =0, Vp <0
Comme l'état final doit étre égal & WEHL = [0--.0|---]0---0], & chaque instant t €
{L—v+1,---,L}, n bits nuls sont fournis au codeur. Ainsi, les états étendus a l'instant
t = L sont
X¢ = [0---0..J0- - Ozl -2k (3.62)
XE o= [0---0[..]0- - Oy k). (3.63)
Considérons deux états étendus X! et X! générant deux signaux MIMO St = (8¢ .- §£LT]T
et §'=[s}---s! |7 donnés par
St = &, (GXY) (3.64)
sto= @, (GX)). (3.65)
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La DE entre ces deux signaux MIMO est d%(S’t, S%). 1l est possible de calculer cette DE
grace aux deux états étendus X} et X! et & la matrice génératrice G via la fonction D définie
par

Dp : 22D x 720D Rt
Dp (X5 X!) = df (9,(GXY), ®,(GX})) . (3.66)
Ainsi, la DEC est donnée par

DEC(S,S) ZDE (xt xt). (3.67)

Propriété 10. Le m® et le (L — m + 1)¢ terme de la DEC dépendent respectivement des m
premiers blocs et des m derniers blocs de G, avec m € {1,--- ,v + 1}.

Remarque : Dans le cas ou m = v + 1 les m premiers et m derniers blocs de G sont
confondus.

Preuve. Soit deux séquences binaires

Xo = loia e wallzgy” o] (3.68)
X, = [xil""%‘sn""‘xsl o gny] (369)
fournies au codeur. Le premier et le dernier état sont W% = WE =[0---0[---|0---0]. Ainsi,
au premier temps symbole, le premier terme de chaque DEC est Dg (X 81, X 51), avec
X; = [xiy--35,]00]...00] (3.70)
X: = [zl ,[00]...J00] (3.71)
et le dernier terme est Dg(XE, XE), avec
X¢ = [00]...[00)zE " -2k Y] (3.72)
Xr = [00]...J00fzL 7" -2k 7. (3.73)

Comme seules les n premiéres valeurs binaires des états étendus a 'instant ¢ = 1 dépendent
des séquences binaires X; et X, seul le premier bloc de n colonnes de la matrice génératrice
est employé au calcul du premier terme de la DEC. De la méme maniére, comme les n derniéres
valeurs binaires des états étendus a I'instant L dépendent des séquences binaires, seul le dernier
bloc de n colonnes de la matrice génératrice est utile pour calculer le dernier terme de la DEC.
Au deuxiéme temps symbole, le codeur est alimenté par un ensemble de n bits, les n bits recus
a l'instant ¢ = 1 sont alors décalés dans le deuxiéme bloc mémoire. Ainsi, le deuxiéme terme
de la DEC est calculé via les deux premiers blocs de G. Il se passe le phénoméne inverse a
I’avant-dernier temps symbole.

De la méme maniére, on peut prouver que les m premiers blocs et les m® blocs de G avec
m = 1, + 1 sont utilisés pour calculer la somme des m premiers termes et la somme des m
derniers termes de la DEC. O

Les valeurs de la DEC sont regroupées dans une matrice de taille 2(E=%) x 22(L=¥) appelée
matrice des DECs. La cellule de la ¢ ligne dela [° colonne de cette matrice représente la DEC
entre les mots de code créés par les séquences binaires d’entrée ayant pour valeurs décimales
1 et L.

Pour simplifier le calcul des différentes DECs, plusieurs propriétés peuvent étre énoncées.
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Propriété 11. La matrice des DECs est une matrice symétrique et de diagonale nulle. Ainst,
seulement la moitié des DECs n’appartenant pas a la diagonale peut étre calculée pour trouver
la DEC minimale.

Preuve. Le mot de code S correspond & une ligne de la matrice des DECs et le mot de code S
correspond a une colonne de la matrice des DECs. Comme Y d% (5%, St) = 3~ d% (S, 5?), on
¢ t

va retrouver la méme valeur en transposant la matrice. O
Propriété 12. Soit un code 2™ états 2"-PSK avec ny antennes d’émission. Sa matrice

génératrice est constituée de v + 1 blocs de n colonnes. Si les colonnes de tous les blocs sont
permutées de la méme maniére, le code résultant aura la méme DEC minimale.

Preuve. Soit la matrice génératrice G = [G1---GL|---|GY™ -+ G¥*!]. La DEC se calcule
pour toutes les paires de séquences binaires X; et X données par
1 2 2 L—v L—vy.
- X [% 1 xg,n’$§,1 o '$§,n| B E7 % P n2]
2l (2 2 L—v
- X [ Tg1- s,n’xs,l'“ws,n’ "rs,l s ]
A chaque instant t, les états entendus X{ =[x}, -~ @}, - ;1:’; e 33A et Xt = [2! Liwhy
- ;vi, -2t V]T et la matrice génératrice fournissent deux symboles MIMO
ot 1 1 v+1 v+1 t t t—v t—uv1T
St = [Gl Gyl |GG ] (51 Tsn Ty T4, d (3.74)
t 1 1 v+1 v+1 t t t—v t—vT
Sto= [GlGn|’G1 Gn ][ms,l"'xs,n”'xs,l o xsn] (375)

Si 'on permute les colonnes de G pour obtenir une nouvelle matrice génératrice, par
exemple G’ = |G}, ---G}|---|GLT! - -GTH], les symboles précédents St et S* seront générés
en fonction des états étendus

et
Xt — [xi,n ) "$§,1 ) ..xg;; . "xi,_f/]T- (3.77)

Ainsi, la permutation des colonnes de chaque bloc de G est équivalente & une permuta-

tion identique des éléments binaires de chaque blocs des états étenuds & chaque instant ¢ :

t t —
Tgq- xA et :US 17 Ty avect =1, L. O

Définition 3.8 (Code géométriquement uniforme). Un code est géométriquement uniforme
si les valeurs des DECs entre ’ensemble des chemins du treillis et un chemin donné P; sont
identiques quel que soit le chemin P; [68].

Propriété 13. Pour un code géométriguement uniforme, l’ensemble des valeurs de DECSs
d’une colonne de la matrice des DECs est identique quelle que soit la colonne. Il en est de
méme pour les valeurs contenues dans chaque ligne. Ainsi, la DEC minimale d’un code GU
peut se calculer uniquement entre un mot de code et tous les autres.

Preuve. Chaque colonne (ou ligne) de la matrice des DECs correspond a un mot de code, c’est
a dire & un chemin P; dans le treillis. Comme le code est géométriquement uniforme, le méme
ensemble de DECs, pour tous les P;, c’est a dire pour toutes les lignes ou les colonnes de la
matrice de distances, va contenir la DEC minimale. O
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3.3 Meéthode existante de construction des codes équilibrés

Gréce a certains outils présentés dans les parties précédentes, nous allons pouvoir introduire
la premiére méthode de construction des codes équilibrés. Plus particuliérement, nous allons
nous intéresser a la méthode de construction des codes 4-PSK totalement équilibrés présentée
par Ngo et al. dans [66,67]. L’objectif de cette méthode est de construire une base de Zj” en
sélectionnant 2ny vecteurs de Z;”, ou chaque vecteur correspond a une colonne de la matrice
génératrice.

Pour un code totalement équilibré, le rajout d’une colonne & la matrice génératrice donne
un code qui est aussi entiérement équilibré. Ainsi, la méthode de construction que nous allons
présenter est utilisée seulement pour la création des codes & longueur minimale. Pour trouver
d’autres codes entiérement équilibrés, il suffit de rajouter n’importe quelle colonne & la matrice
génératrice du code.

Les codes équilibrés a longueur minimale & 2% états, 4-PSK et ny antennes d’émission
peuvent étre séparés en np types. Les codes de type k avec k € {1,--- ,np} ont une matrice
génératrice constituée de k colonnes appartenant a C.

Pour créer des bases de ZZT7 le choix des Ly, vecteurs commence par la sélection de k
vecteurs de Cj ot 1 < k < np. Le nombre k de vecteurs dans Cy définit alors le type du code.
L’étape suivante est le choix de représentants linéairement indépendants de cosets permettant
de récréer l'intégralité de Zj”. Un vecteur dans chaque coset est alors sélectionné pour étre
une colonne de G. Le probléme de cette méthode est de trouver les éléments linéairement
indépendants. Il faut pour cela "bloquer" (ou "fermer") les éléments de Fp, (c.f. théoréme
3.2) dans le cas ot m vecteurs ont déja été sélectionnés. Le terme "bloqué" signifie interdire
le choix de ce vecteur pour créer une colonne de G.

3.3.1 Exemple de génération de STTCs totalement équilibrés de type II
(nr = 2)

Considérons la génération des STTCs a longueur minimale 4 états 4-PSK 2 antennes
d’émission. Les symboles MIMO appartiennent a Z2. Pour les codes de type II, la premiére
étape est le choix de deux vecteurs Vi et V5 linéairement indépendants appartenant a Cg.
L’objectif est de générer la totalité de Cy avec {x1V1 + x2Va/x1,29 € {0,1}}. Ainsi, comme

. 0 2 .
représenté en vert dans le tableau ci-dessous, [2] et [O] peuvent étre choisis pour générer Cy.

Les éléments en bleu sont les éléments générés par les 2 premiers vecteurs.

@ | bl

TABLE 3.9 — Choix des deux premiers vecteurs
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La deuxiéme étape est le choix de deux cosets linéairement indépendants, donc dans ce

cas différents, par exemple C[O] et C[l]. Dans chacun des deux cosets, un vecteur est choisi,
1 0

. 2
respectivement V3 et Vy, par exemple V3 = [1] € C[o] et Vi = B] € C[l]. Comme tous les
1 0
éléments de Cy sont créés par Vi et Vb, les cosets contenant V3 et V4 sont entiérement générés.
Le dernier coset est créé grace a V3 + Vy 4+ Cy. Le tableau 3.10 montre la partition en cosets

de Zi. Les vecteurs en vert sont les vecteurs sélectionnés Vi, Vs, V3 et Vy. Les vecteurs en bleu
sont ceux générés par x1Vi + xoVo + x3Vs + x4 Vy /21, 22, 23 et x4 € {0,1}.

« |8

TABLE 3.10 — Choix des deux derniers vecteurs

Ainsi, en utilisant les éléments sélectionnés comme colonne d’un matrice génératrice, on
obtient la matrice génératrice

G = ViV (3.78)
0 2]2 3
= [2012]. (3.79)

Pour trouver l’ensemble des matrices génératrices correspondant a un code équilibré a
longueur minimale, il suffit de permuter les colonnes entre elles. De cette maniére, il est possible
de retrouver un code ayant les mémes caractéristiques en termes de rank, de déterminants et
de trace que le code de Chen [59]

0 2[3 2
G_[2120]. (3.80)

3.3.2 Exemple de génération de STTCs totalement équilibrés de type I
(nr =2)

Les codes de type I ont un seul vecteur dans Cj. Ainsi si V; = 2P € Cp\{0}, un mini-coset
Coo = {0,V1} est généré. Chaque coset est alors séparé en deux mini-cosets

Cio = 1+Cop (3.81)
Ci = C\Cyp (3.82)

avec | € Zg. Tout vecteur Va choisi parmi Zj1 \Cp va générer un mini-coset. Prenons par
2 1 . ..
exemple Vp = [0} = 2P avec P = [0] Le deuxiéme vecteur V5 et le troisiéme vecteur Vi

doivent appartenir aux deux mini-cosets de Cp. En effet, il faut que V5 et V3 soient linéairement

80



3.4 Conclusion

indépendants. Par exemple, il est possible de choisir V5 = [(1)] et V3 = B] Ainsi, les cosets

Co et Cp sont entiérement générés. Le dernier vecteur doit étre choisi parmi les vecteurs en
blanc du tableau 3.11 oul les vecteurs choisis et générés sont représentés en vert et en bleu
respectivement.

3

TABLE 3.11 — Choix des trois derniers vecteurs

Le dernier vecteur V est alors choisi parmi les deux cosets non générés, par exemple

1 ) .
Vi = [1] . Une des matrices génératrices est alors

G = [NWh|BV)] (3.83)
2 113 1
IR RN -

A Taide de ce choix de colonnes, 4! STTCs totalement équilibrés peuvent étre générés en
permutant les colonnes de la matrice génératrice. La permutation des lignes de ces matrices
génératrices donne de plus 4! nouveaux codes.

Cette méthode est relativement efficace pour trouver les STTCs 4-PSK, totalement équi-
librés & deux antennes d’émission. Dans le cas d’un plus grand nombre d’antennes, la diffi-
culté est de déterminer par le calcul ’ensemble F,,, aprés chaque choix d’un vecteur V,, avec
m e {l,--- ,nnp}.

Cette méthode a été présentée pour une modulation 4-PSK mais elle peut s’appliquer a
des modulations 2"-PSK. Pour 2 et 3 antennes d’émission dans [69], des méthodes détaillées
permettent de guider le choix de vecteurs de maniére & simplifier la génération des STTCs
entiérement équilibrés.

3.4 Conclusion

Ce chapitre a exposé de maniére détaillée le principe des codes temps-espace en treillis
qui ont 'avantage de fournir un gain de codage élevé, contrairement & certains codes en
blocs comme les O-STBCs. Un des défauts majeurs des STTCs est le temps de recherche
des meilleurs codes. Cette durée devient d’autant plus importante que le nombre d’états,
la complexité de la modulation et le nombre d’antennes d’émission augmentent. Ainsi, des
techniques précédemment publiées pour réduire le temps de recherche des STTCs optimaux
ont été rappelées.

Parmi ces solutions, la génération des codes équilibrés s’est avérée trés efficace pour obtenir
rapidement les meilleurs STTCs. Les codes appartenant a cette classe respectent la propriété
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suivante : les symboles MIMO générés ont le méme nombre d’occurrences lorsque les don-
nées d’entrée sont fournies de maniére équiprobable par une source binaire sans mémoire.
Les meilleurs codes publiés appartiennent & cette classe de codes. La premiére méthode de
génération des codes équilibrés a ainsi été rappelée. Cette méthode, efficace pour un faible
nombre d’antennes d’émission, typiquement 2 ou 3, devient laborieuse pour un grand nombre
d’antennes d’émission. De plus, méme si cette méthode peut étre utilisée pour une modulation
8-PSK, aucune étude ne traite ce cas dans la littérature.

D’autre part, ce chapitre a permis de fournir des propriétés et des outils concernant les
STTCs 2™-PSK. Ils seront exploités dans le prochain chapitre qui exposera deux nouvelles
méthodes rapides et efficaces de construction des STTCs 2"-PSK les plus performants.
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Chapitre 4

Nouvelles méthodes de construction
des STTCs 2""-PSK

Précédemment, nous avons vu que le temps de recherche des meilleurs STTCs était trés
important, en particulier lorsque le nombre d’antennes d’émission, le nombre d’états du codeur
et/ou la complexité de la modulation augmentaient. De ce fait, une recherche exhaustive
ne pouvait plus étre envisagée pour des codes avec plus que deux antennes d’émission. Des
méthodes de construction ont alors été mises en place de maniére & réduire le temps de

recherche.

Une classe particuliére de STTCs 2"-PSK appelée "codes équilibrés’ s’est distinguée comme
contenant les codes ayant les meilleures performances. Un code est dit équilibré si et seulement
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CHAPITRE 4 : Nouvelles méthodes de construction des STTCs 2™"-PSK

si les symboles MIMO générés par le code sont équiprobables dans le cas d’une source binaire
qui fournit des données en entrée du codeur de fagon équiprobable. Ainsi, il suffit d’effectuer
une recherche exhaustive uniquement dans le sous-ensemble des codes équilibrés pour trouver
les STTCs les plus performants [69]. Il est donc primordial d’avoir une méthode efficace pour
construire cette classe de codes. La premiére méthode publiée pour construire des STTCs
équilibrés a été présentées dans le chapitre précédent. Elle nécessite un temps de calcul qui
devient important lorsque le nombre d’antennes d’émission devient élevé. De plus, elle a été
uniquement appliquée dans le cas d’'une modulation 4-PSK.

Dans ce chapitre, une nouvelle méthode de construction des codes équilibrés plus simple et
plus efficace que la premiére méthode va tout d’abord étre détaillée. Ce chapitre continuera par
la présentation d’une nouvelle méthode de construction des meilleurs STTCs 2™-PSK appelée
‘coset partitioning’. Cette méthode permet de réduire considérablement le temps nécessaire
pour la génération des meilleurs codes. Comme nous le verrons, elle est basée sur I’approche en
cosets de Calderbank [70] du ’set partitioning’ proposé par Ungerbock, cela dans un contexte
MIMO, accompagnée d’une décomposition de la DEC. Grace a lefficacité des ces méthodes,
des STTCs 4-PSK de 2 a 8 antennes d’émission et des STTCs 8-PSK de 2 a 6 antennes
d’émission ont pu étre générés.

4.1 Nouvelle méthode de construction des STTCs équilibrés

Cette nouvelle méthode permet une génération efficace des codes équilibrés. Elle est fondée
sur la génération du groupe additif Zg7 .

4.1.1 Nouvelle méthode de construction des codes équilibrées
4.1.1.1 Codes totalement équilibrés

D’apres la propriété 6 énoncée dans le chapitre précédent, pour créer des codes totale-
ment équilibrés, il faut commencer par construire des codes & longueur minimale. La matrice
génératrice de ces codes est constituée de L, = nnp colonnes.

Pour créer un code a longueur minimale ayant une matrice génératrice G, les colonnes G;
avec i = 1, Ly, doivent étre sélectionnées selon les régles suivantes :

Régle 1. La premiére colonne G doit étre choisie comme appartenant a Cj. De part ce choiz,
le premier ensemble Ay créé est un sous-groupe de Zyn (c.f. propriété 1).

Reégle 2. Sim colonnes ont déja été choisies, avecm € {1, -+, Lyin — 1}, la colonne suivante
Gm+1 doit créer un nouwveau sous-groupe Apy1 de Zy: avec card(Ay,+1) = 2card(Ay,).

Pour choisir des colonnes de maniére a générer des nouveaux sous-groupes avec deux fois
plus d’éléments, les colonnes doivent étre choisies comme énoncé dans la propriété 3. C'est a
dire que I’algorithme suivant doit étre respecté :

— la premiére colonne doit étre choisie dans C{ ;

—silesm € {1, -, Ly, — 1} premiéres colonnes de G ont déja été choisies pour former
m
un sous-groupe Ay, = < Y 2,y Gy mod 2" [z, € {0, 1}} de Z47, alors la colonne
m/=1

Gm+1 de G ne doit pas appartenir a A, et doit étre sélectionnée dans un coset relatif
(c.f. définition 3.5) & un vecteur appartenant a A,, ou a C§.
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4.1 Nouvelle méthode de construction des STTCs équilibrés

En respectant cet algorithme, le nouvel ensemble généré
Amir = A | (A + Grp1) (4.1)

est un sous-groupe de Zj; .

De cette maniére, on obtient une partition en chaine [49] du groupe Zj!

Ame/Ame,1 e /Am/ Tt /Al, (4.2)

avec card(Ap,+1) = 2card(A,,), ot m = 1, Ly, — 1. Comme card(A;1) = 2, grace a la sélection
de Lyn colonnes, il est possible de créer le groupe Ay, . = Zo! tel que card(Ap,,, ) = 2kmin,
Ainsi, comme card(Zy2 ) = 2""7, le nombre de colonnes pour générer ce code est bien égal a
L.nin = nnp, comme montré dans la propriété 6.

Apreés cela, pour obtenir un code totalement équilibré mais qui n’est pas a longueur mi-
nimale, il suffit, comme décrit dans la propriété 6, de rajouter n’importe quelle colonne a
la matrice génératrice du code pour créer un autre code totalement équilibré. Dans ce cas,
le nombre d’occurrences des symboles MIMO sera doublé. De plus, comme montré par la
propriété 7, la permutation des lignes ou des colonnes va encore fournir un nouveau code
totalement équilibré.

Cette nouvelle méthode de construction des codes équilibrés a 'avantage de définir plus
simplement que dans la premiére méthode ’ensemble dans lequel doivent étre choisies les
colonnes de G. En effet, dans la premiére méthode, & chaque sélection d’une colonne G,, de
G, il fallait calculer I’ensemble F,,, défini dans le théoréme 3.2, ce qui demandait du temps
de calcul. Grace a cette nouvelle méthode, les opposés des vecteurs choisis et générés sont
automatiquement créés, car un sous-groupe de Zj! est formé aprés chaque sélection d’une
nouvelle colonne.

4.1.1.2 Codes équilibrés

En se basant sur la méthode de construction des codes totalement équilibrés, il est pos-
sible de définir un algorithme permettant de créer des codes équilibrés (mais pas totalement
équilibrés). C’est a dire que les symboles MIMO générés de maniére équiprobable forment un
sous-ensemble de Zy7 et non la totalité du groupe Zg? comme c’est le cas pour des codes
totalement équilibrés.

Considérons la génération d'un code équilibré avec 27~ états, ott L, est le nombre de
colonnes de la matrice génératrice du code. Pour sélectionner les L, colonnes, 'algorithme
suivant doit étre appliqué :

— les mg < Ly — 2 premiéres colonnes G1,Ga, - -+ ,Gp,, de G doivent étre sélectionnées

a laide des régles 1 et 2. Ainsi, 'ensemble généré par les mg premiéres colonnes est un
sous-groupe

mo
Ay = {Z Ty Gy, mod 2"/, € {0, 1}} (4.3)
m=1

de Zg7. Le nombre d’occurrences de chaque symbole MIMO Y € A, est n(Y) = 1.
— les colonnes Gy +1, - -+ , G, —1 doivent étre sélectionnées dans le sous-groupe A,,,,. Ainsi,

le sous-groupe créé par les L, — 1 colonnes est A, _1 = A,,,. Le nombre d’occurrences
de chaque symbole MIMO est 2L7—m0~1 vy ¢ Ay
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— la derniére colonne peut étre sélectionnée n’importe ot dans Zs, . Deux cas peuvent étre
analysés :
e si Gr,. € Ar,_1, alors le nombre d’occurrences de chaque symbole MIMO est multiplié
par 2. L’ensemble des symboles MIMO générés est le sous-groupe Ap, 1 = Apy,.
e si Gp, € ZyT\Ar, 1, Uensemble généré A, = Az, —1 J(AL,—1+ GL,) n'est pas néces-
sairement un sous-groupe de Zs, . Le nombre d’occurrences de chaque symbole MIMO
généré est égal a 217 ~m0~1 ‘mais card(Ap, ) = 2card(Ar, 7).

Grace a la méthode de construction des codes totalement équilibrés et a I’adaptation pour
la construction des codes équilibrés, il a été possible de générer des codes ayant de meilleures
performances que ceux précédemment publiés par Chen et al. [62]. Par la suite, des exemples
de construction des STTCs 4-PSK et 8-PSK équilibrés seront détaillés.

4.1.2 Exemple de génération de STTCs 4-PSK a 3 antennes d’émission

La matrice génératrice des STTCs 64 états 4-PSK & 3 antennes d’émission est
G = [G1G2|G3G4|G5Gs|G7Gs] (4.4)

avec Gy = [gi1 gi2 gi3]" € Z3 oui=T1,8.

L’objectif est de construire un code totalement équilibré. Il faut donc commencer par
sélectionner 6 colonnes pour créer un code & longueur minimale. Ensuite, d’aprés la propriété
6, il suffit de rajouter 2 colonnes appartenant a Zi pour obtenir un code totalement équilibré
avec 64 états.

Pour cela, 8 éléments de Zi devront étre choisis. La premiére colonne doit appartenir a Cg.

Il est possible de prendre G = [%] . Ainsi, la deuxiéme colonne peut étre choisie soit dans C;

soit dans le coset relatif & G1. Le tableau 4.1 montre en vert la colonne G choisie, en bleu la
colonne générée et en blanc les colonnes qu’il est possible de choisir.

- [l

—
o N O
—_
—
NN O
—_
——
ocoowN
[ ——
—
N O N
[
—
o NN
[S—

)
[ ——
—
=W o
[’
—
ww o
[athadhd}

TABLE 4.1 — Choix de la premiére colonne de G

. .. 0 2
Si G5 est choisie dans le coset [%] , par exemple Go = [%} , le sous-groupe As représenté par

les éléments de couleur (bleu et vert) dans le tableau 4.2 correspond au sous-groupe généré par
les deux premiéres colonnes. Comme aucune nouvelle colonne de Cj n’est générée, la troisieme
colonne G'3 doit appartenir soit a C, soit au coset relatif & G et ne doit pas faire partie de
As.

La troisieme colonne peut donc étre choisie dans Cjj, par exemple G3 = {(28]. Dans ce cas,

comme représenté dans le tableau 4.3, deux colonnes supplémentaires de Cy sont générées (ou
choisies). Ainsi, la sélection de G4 peut étre effectuée parmi les éléments blancs du tableau

4.3. En posant Gy = 2P,, G5 = 2Py et Gy + G = 2P; donc Py = [‘ﬂ Py = m ot Py = m
cette zone correspond & (Co|J (Co + P1) U (Co + P2) U (Co + P3)) \Ao.
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- [H

=)
(R

[0] 0 2 2 [2]

Co 0 2 0 2 2
0] 0 2 0 12]

Cro 0 0 0 [2] 2 [2]
1 1 1 3 3 1 3 3

1 1 3 1 3] 11] 1 3]
Cro 0 0 0 0] [2] 2 2 2]
0 0 0 2 2 0 0 2 2

1 1 3 1 3] 11] 3 1 13]
Cro [o0] 0 0 [0 [2] 2 2]
1 1 1 3 3 1 1 3 3

0 0] 2 0 2] 0] 2 0 12]

TABLE 4.3 — Choix de la troisiéme colonne de G

Ainsi, la quatriéme colonne peut étre G4 = . Un nouveau sous-groupe est créé, comme

—
wroN
1

représenté par ’ensemble coloré du tableau 4.4.

[0] 2

Co 0 0

0] 0

Cro 0] [0 [2]

1 1 1 3 1

1 1 3 3] 1]
Cro 0 0 [o] [2] 2
0 0 0 2 0 0
1 1 3 3 1 3
Cro 0 0 0 [0] [2] 2
1 1 1 3 3 1 1
0 0 2 0 12] 0] 2

TABLE 4.4 — Choix de la quatriéme colonne de G

Si la prochaine colonne G5 est sélectionnée parmi les éléments de la zone blanche, par
2 .
exemple G5 = [%] , le nombre d’éléments du nouveau sous-groupe As va doubler et la totalité

de Cy va étre générée. Du fait de la génération de Cp, la sélection de la derniére colonne Gg
pourra se faire dans les cosets relatifs aux nouveaux éléments de Cy représentés en blanc dans
le tableau 4.5.

Si la derniére colonne Gg pour créer un code équilibré est sélectionnée parmi les éléments
en blanc du tableau 4.5, 'ensemble généré sera Ag = Z;} = As U (A5 + Gg) avec Gg € Z;}\A5.

: 3 e PUNES .
11 est possible de prendre Gg = [:{:] . Le code ainsi créé est totalement équilibré et, de surcroit,
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[0] 0 2
Co 0 2 0
0] 0 0
Cro ro] 0 0 0 2
1 1 1 3 3 1
1 1 3 1 3 1
Cro 0 0 0 0 2
0 0 0 2 2 0
1 1 3 1 3 1
Cro 0 0 0 0 2
1 1 1 3 3 1
0 0 2 0 2 0
Cr1 1 1 1 [1] 3 3 3 [3]
0 0 0 2 2 0 0 2 2
0 0 2 0 2] 0 2 0 0]
Cry 1 1 1 ] 3 3 3 [3]
0 0 0 2 2 0 0 2 2
1 1 3 1 3] 1 3 1 13]
Cr 1] 1 1 ] [3] 3 3 [3]
1 1 1 3 3 1 1 3 3
0 0] 2 0 2] 0] 2 0 12]
Cry 1] 1 1 M 31 3 3 E)
1 1 1 3 3 1 1 3 3
1 1 3 1 3] 1] 3 1 13]

TABLE 4.5 — Choix de la cinquiéme colonne de G

a longueur minimale. Le nombre d’occurrences de chaque symbole MIMO est donc ng = 1. Sa

matrice génératrice est
0 2/0 2|2 3
G=|2 1|0 2|2 3]|. (4.5)

2 312 3|2 1

D’apreés la propriété 6, il est possible de rajouter n’importe quelle colonne appartenant &
Z3 pour obtenir un nouveau code totalement équilibré. Dans le cas général, si ’on considére un
code & L, > Ly, colonnes, le nombre d’occurrences des symboles MIMO du code sera alors
2Lr—=Lmin o0 L, — Lumin correspond au nombre de colonnes additionnelles. Ainsi, les colonnes

0 2 . . . .
Gr = [%} et Gg = [ﬂ peuvent étre ajoutées a la matrice génératrice précédente pour obtenir

la nouvelle matrice génératrice

G =

NN O

2|10 2|2
110 2|2
312 312

— W W
NN O

2
1. (4.6)
1

Ce code a une DEC minimale égale & 32 et un rang minimal des matrices G égal a 3. Ces
paramétres peuvent étre comparés a ceux du code de Chen et al., comme présenté dans le
tableau 4.6.

Les figures 4.1 et 4.2 présentent les performances respectivement en terme de FER et de
BER pour 2 et 4 antennes de réception des 2 codes présentés dans le tableau 4.6. Le code
noté 'New’ correspond au code nommé 'Nouveau code’ dans le tableau 4.6. Cette notation
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42

Code G Rang E

min
o 2|3 2|3 0|3 2

Chen et al. [59] 2 2|1 2|3 02 o0 2 28
2 0|0 2|2 3|1 1
0o 2|0 2|2 3|0 2

Nouveau code 2 1 o 2 2 3 2 1 3 32
2 3|12 3|2 1|2 1

TABLE 4.6 — STTCs 64 états 4-PSK a 3 antennes d’émission

sera gardée dans le reste du document. Les simulations ont été réalisées dans les mémes
configurations que celles présentées dans la section 3.1.2. On remarque que dans le cas du
BER, le gain apporté par le nouveau code par rapport au code de Chen est négligeable,
principalement dans le cas de 2 antennes de réception. Pour un FER de 1072, le gain apporté
par le nouveau code par rapport au code de Chen et al. est environ égal a 0,3 dB pour 2
antennes de réception et de 0,1 dB pour 4 antennes de réception.

Dans I’ensemble, les performances du nouveau code sont légérement meilleures que celles
du code de Chen et al. 64 états 4-PSK 3 antennes d’émission. De plus, contrairement a la
méthode de recherche proposée par Chen et al. (vue précédemment), la nouvelle méthode
permet de trouver les codes optimaux. Elle permet ainsi de générer les meilleurs codes et cela
de maniére relativement rapide.

T T T T

— Chen 2Rx |]
—S— New 2Rx
—>— Chen 4Rx ||
—— New 4Rx ||

FER

10
SNR (dB)

FIGURE 4.1 — FER des codes 64 états 4-PSK 3 antennes d’émission du tableau 4.6
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10° ‘ , ; ;

—+— Chen 2Rx
—©— New 2Rx

—>—— Chen 4Rx
1 0 ,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,, S NeW 4RX

BER

10
SNR (dB)

FIGURE 4.2 — BER des codes 64 états 4-PSK 3 antennes d’émission du tableau 4.6

4.1.3 Exemple pour des STTCs 8 états 8-PSK 4 antennes d’émission

L’utilité de cette nouvelle méthode va maintenant étre présentée par le biais de la construc-
tion d’'un STTC équilibré 8 états 8-PSK 4 antennes d’émission. De par son nombre d’états, le
code créé ne pourra pas étre totalement équilibré. En effet, un STTC 8 états 8-PSK 4 antennes
d’émission doit avoir au minimum L,,;, = nnp = 12 colonnes pour étre entiérement équilibré.
L’objectif de cet exemple est de créer un code générant le plus possible de symboles MIMO
différents. Pour cela, la sélection de chaque nouvelle colonne de la matrice génératrice doit
doubler la taille de I'ensemble des symboles MIMO générés, cela grace aux choix de vecteurs
linéairement indépendants. Etant donné que la matrice génératrice d'un STTC 8 états 8-PSK
est constituée de 6 colonnes, le nombre maximal de symboles MIMO générés est 26 = 64. La
matrice génératrice des STTCs 8 états 8-PSK & 4 antennes d’émission est

G = [G1G2G5|G4GsGy] , (4.7)

avec G = [G}G?G?GﬂT € Zt oti = 1,6. Le groupe Zg est divisé en 3 ensembles de vecteurs
&o, €1 et & obtenus par la réunion de certains cosets. Chaque coset inclus dans &;, est relatif a
un vecteur appartenant a &_1 avec i = {1, 2}. La nouvelle méthode de construction des codes
équilibrés stipule que la premiére colonne de G doit étre non-nulle et doit appartenir &

& =Co=2""1Z)". (4.8)
4
Dans le cas considéré, G € 4Z‘21. La premiére colonne choisie peut étre G; = [2] = 2P, avec
4
2
P = [8} . Le premier sous-groupe A; = {0, G1} est alors créé. La prochaine colonne doit alors
2
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appartenir a ’ensemble
82 = (CO UCP1) \A17 (49)

ot Cp, € & est le coset relatif & G; donné par Cp, = P; + Cp. La deuxiéme colonne peut étre
2

égale & Gy = [‘21] . Le sous-groupe créé s’écrit alors
2

Ay = {O,Gl,GQ,Gl—i—GQ} (4.10)

st RHRE R o

avec G1 + Gy = —G49. Comme G4 et —G9 € &1, 'ensemble dans lequel il est possible de choisir
la prochaine colonne devient

S3 = (Co UCPI UCP2 UC(p1+p2)) \Ag, (4.12)

1 3
avec 2Py = G et 2(P) + P2») = —Ga, ce qui donne Py = [%] et PL+ P = [%] . Ainsi, on peut
1 3

7
choisir Gz = [g} , ce qui va générer un nouveau sous-groupe
3
0 4 2 6 7 3 1 5
s = wUmsoa={iL (5 BG-GB o
0 4 2 6 3 7 5 1
L’ensemble S84 dans lequel G4 sera choisi est donné par
Sy = (co ek UszbigcupC(pl+p2)) \As C Ss. (4.14)

En effet, les nouveaux éléments générés, donnés par As\Ag, appartiennent tous a . Comme
il n’existe pas de cosets relatifs aux éléments de &, on en déduit Sy C Ss.

Pour augmenter ’ensemble S5 dans lequel G5 sera choisie, G4 doit appartenir soit a & () Sy,
soit & &1 () S4. De cette maniére, on assure que les colonnes peuvent étre choisies dans les cosets
relatifs aux nouveaux éléments générés.

0

On choisit par exemple G4 = {3] , ce qui a pour effet de générer un nouveau sous-groupe
0

Ay o= As|J(As+Ga) (4.15)

HRHRHRHRHRHRHRHE
HRHRHRHBHRHAHEH

La cinquiéme colonne G5 de la matrice génératrice ne doit pas appartenir & A4 et doit étre
choisie soit dans Cj soit dans les cosets relatifs aux éléments de A4 appartenant a I’ensemble
& ou l'ensemble &;. Ainsi, G5 peut étre choisie dans Sy\A4 mais aussi dans les cosets C[o ,

|
2

(4.16)

I
)

0

qui sont respectivement les cosets relatifs a et . Ces

) Y

Cr21, Cr1 3
2 0 0
0 3 1
2 4, 53 P 1
quatre derniers éléments ont été générés par la sélection de Gjy.

—
OB hRO
—
—
WO
-
—
NOON
[
[—
NOHIOD
| S

et C|:
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CHAPITRE 4 : Nouvelles méthodes de construction des STTCs 2™"-PSK

Ainsi, G5 peut étre choisie parmi les éléments non-générés de Cy ou dans les cosets relatifs

aux éléments appartenant & I’ensemble
6 0 4 2 6
FUGLEE ) e
6 0 4 2 6

s (@Us) = {[1]-[1]|

0
On peut donc choisir G5 = [g} € Croq- Le nouveau sous-groupe As créé est donné par
S

2
4
2
2

4
4
0

As = A4U(A4—|—G5) (418)
roT 147 121 [re1 77 37 17 [57
0 0 4 4 6 6 2 2
o142 162]3>|7°>|5>]|1]°>
Lol L44 L2]1 Led L34 L71 L5414 L1
(07 47 271 67 77 371 [17] [57
4 4 0 0 2 2 6 6
4121412162127 >13[2]1°>]|5]°>
. Lol L4] L2] Llel L3l L7] L5l L1l
- r07 147 27 671 [77] [371 [1] [53] (4.19)
6 6 2 2 4 4 0 0
6l>|2[>(0 141|513 7]|°>
L44 Lol Led L24 L71 L34 L34 L5
roT 47 121 61 77 37 [17] [5]7
2 2 6 6 0 0 4 4
201020214105 |L1|>|7]>]|3
L41 Lol Led L21 L7J4 L31 L14 L5J1 )

Des nouveaux éléments de £ sont générés. Ainsi, il est possible de choisir Gg dans les cosets
relatifs aux éléments appartenant & I’ensemble

1T

1L

1T

5L

1T
NOON OONN NNEN

1L

1T

1L

1T

1L

1T

1L

1L

1T

1L

OO0 ONNDO ORRO

b (4.20)

A5ﬂ (50U51) =

1T
1L
1T
1L
1T
I L
1T
1L
1T
I L
1T
OO ONNKE bR
IL
1T
NNEN DRON NOON
1L
1T
IL

ORRO OO OO00O

OB ONOE RO

ANOD NN OO

DR NODIO INOD

La matrice génératrice du code est constituée de 6 colonnes. C’est a dire que Gg est la

derniére colonne & étre sélectionnée. Elle peut étre sélectionnée sans aucune condition dans
4

Zg. Si Gg = [8} , le dernier ensemble Ag ne sera pas un groupe mais générera malgré tout un
2

code équilibré, comme montré dans la section 4.1.1.2. On obtient donc la matrice génératrice

(4.21)

SR O
NN DN
W w oY
o R A O
=~ O O O
N O W

L’ensemble des symboles MIMO générés par ces colonnes ne forme plus un sous-groupe de
Z4T . Par conséquent, 1’algorithme proposé ne peut plus étre utilisé pour l’ajout de colonnes a
la matrice génératrice G dans le but d’obtenir un nouveau code équilibré.

Ce code peut étre comparé au code correspondant de Chen et al. présenté dans [62]. Le
tableau 4.7 donne les différentes caractéristiques du code précédemment créé et celles du code
de Chen et al. correspondant.
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4.1 Nouvelle méthode de construction des STTCs équilibrés

d2
Nom G Rang E

min

:| 2 16.58
:| 2 17.17

TABLE 4.7 — STTCs 8 états 8-PSK 4 antennes d’émission

Nw e
NN D
PN
GO = W
SR O N
EESESES

Chen et al. [62] |:

s O
NN N
Wwo N
O = k= O
O oo
N O W

Nouveau code |:

Les performances en terme de FER et de BER de ces deux codes sont présentées respec-
tivement dans les figures 4.3 et 4.4. Le gain apporté par le nouveau code reste trés faible par
rapport au code de Chen et al., surtout dans le cas de deux antennes de réception. L’attrait
de cette méthode réside principalement dans la rapidité de génération des meilleurs codes
et par la possibilité de I'utiliser dans les cas d’un grand nombre d’antennes d’émission, d’un
grand nombre d’états et pour une taille de constellation utilisée importante. Avec les méthodes
précédentes, la construction des STTCs dans ce cas-1a était difficilement envisageable.

10 + s +
‘| —*+— Chen 2Rx
—©— New 2Rx
—*— Chen 4Rx
—%— New 4Rx
10‘1, ‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘‘ "\ .................
o
L
w
1072 NN \ 3
)
10—3 i i i i i i
0 2 4 6 8 10 12 14
SNR (dB)

FIGURE 4.3 — FER des STTCs 8 états 8-PSK 4 antennes d’émission du tableau 4.7.

La méthode de construction des codes équilibrés améliore grandement le temps de recherche
des meilleurs STTCs par rapport & une recherche exhaustive. De plus, de par sa simplicité, cette
nouvelle méthode est plus rapide que la premiére méthode proposée dans [66,67|. L’annexe C
permet de comparer par le biais d’'un exemple les deux méthodes existantes pour la création
des STTCs équilibrés. Par la suite, une nouvelle méthode appelée coset partitioning réduisant
grandement le nombre de codes a analyser va étre présentée.
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| —+— Chen 2Rx
: —S— New 2Rx
—*— Chen 4Rx

14
SNR (dB)

FIGURE 4.4 — BER des STTCs 8 états 8-PSK 4 antennes d’émission du tableau 4.7.

4.2 Coset partitioning

4.2.1 Description de la méthode

Le coset partitioning est une extension du set partitioning proposé par Ungerboeck dans
[38-40]. Cette extension originale, proposée dans cette thése, repose sur 'approche en cosets
et en lattices de Calderbank [70]. De plus, une technique basée sur la décomposition de la
DEC est utilisée pour optimiser la sélection des différentes colonnes.

En effet, pour construire les meilleurs TCM, Ungerboeck propose 3 régles numérotées 2.1,
2.2 et 2.3 dans ce document. Dans un premier temps, l'objectif du set partitioning est de
séparer en terme de distance euclidienne, les signaux correspondants & des branches paralléles
dans le treillis. Ensuite, il faut séparer par les plus grandes distances Euclidiennes possibles
les signaux partant ou arrivant sur un méme état. Pour cela, la constellation est divisée en
ensembles.

Dans [70], une nouvelle technique de construction des TCMs est proposée toujours pour
les systemes SISO. Cette méthode basée sur une approche en cosets et en lattices permet
de simplifier le set partitioning dans le cas ou la taille de la constellation est importante. La
constellation est divisée en cosets et non en ensembles comme dans le cas du set partitioning.
A chaque instant ¢, le codeur sélectionne un coset. Ensuite, le codeur sélectionne un signal
dans ce coset qui est alors envoyé par I'unique antenne d’émission.

Le coset partitioning proposé dans ce document est basé sur 'approche de Calderbank
utilisée dans le cas des systémes MIMO. Ainsi, les symboles MIMO sont séparés en cosets et
non en simples sous-ensembles.

De plus, une décomposition de la DEC accompagne ce partitionnement en cosets. En effet,
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4.2 Coset partitioning

considérons un code 2™ états 2"-PSK np antennes d’émission. On pose :

~ ap = |42] (ot F correspond au terme ’First’) ;

— ar =v — ap (ou L correspond au terme ’Last’).
Pour assurer la maximisation des DECs d’aprés la propriété 10, la somme des a premiers
termes de la DEC

(63
> Dt X 122
t=1

doit étre maximisée pour « € {1,--- ,ap}, pour toutes les paires (X, X7), via la sélection des

af premiers blocs. De la méme maniére, pour toutes les paires (X;, X1 et indépendamment
de la somme des afp premiers termes de la DEC, la somme des « derniers termes de la DEC

L
S Dt X (429
t=L—a+1
doit étre maximisée pour a € {1,--- ,ar} via la sélection des o, derniers blocs. Le (ap 4 1)°

bloc doit étre sélectionné pour maximiser la DEC et créer un code ayant un gain de diversité
supérieur a 1, cela en fonction des précédentes sélections.
L’ensemble des ap premiers blocs est appelé B et 'ensemble des «y derniers blocs est

appelé Br. Aucun bloc de G n’appartient a la fois a Bp = {[G]---G}] .-+, [G]F --- GF]}
et a By = {[GYrt2 ... Gy 2] [GYT L GY ) e
Br()BL =0 (4.24)

Ainsi, les ap premiers blocs et les af, derniers blocs sont totalement indépendants i.e. les
choix d’un bloc de Br ne dépend pas des blocs de By. Le (ap + 1)° bloc crée la dépendance
entre les ap premiers termes de la DEC et les ay, derniers termes de la DEC dans le but de
maximiser la DEC minimale.

Remarque : Siv+1=2, ar = 0. Aprés le choix du premier bloc qui doit étre optimal, le
deuxiéme bloc doit lui aussi étre optimal et aussi maximiser la DEC.

Le coset partitioning peut étre énoncé a ’aide des propriétés suivantes :

Propriété 14. Les symboles MIMO générés sont équiprobables.

Propriété 15. Les symboles MIMO partant d’un méme état ou arrivant dans un méme état
appartiennent a un méme coset.

Propriété 16. Les éléments de chaque coset doivent étre séparés par une DE minimale qusi
doit étre maximale.

Pour un STTC 2™ états 2"-PSK, la matrice génératrice a v + 1 blocs de nr lignes et n
colonnes. Ainsi, dans le but de satisfaire les propriétés du coset partitioning, les n colonnes
[G’l x G;] de chaque bloc 4, avec ¢ = 1,v + 1 doivent générer un sous-groupe de Zy;

A= {z”: ;G4 mod 2" /xz; € {0, 1}} , (4.25)

=1

avec card(A;) = 2".
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En d’autres termes, les colonnes de chaque bloc doivent étre linérairement indépendantes
et donc doivent respecter

n
D NG =0€ Z5F mod 27, avec A, € {~1,0,1},Vi=T,ne X =0,Vi=Tn.  (4.26)
i=1
Pour obtenir un sous-groupe, la sélection des n colonnes de chaque bloc doit respecter la
propriété 3. Ainsi, les colonnes doivent étre choisies de la maniére suivante :
— la premiére colonne G4 doit appartenir & Cs s
— dans le cas ot I — 1 colonnes du bloc ¢ ont déja été sélectionnées, la colonne G% avec
le{2,---,n}etie{l,---,v+1}, ne doit pas appartenir a

-1
Al—l = {Z l'l/G;/ IIlOd 2”/13;7 € {O, 1}} (427)

'=1

et doit appartenir & Cj ou au coset relatif & un élément généré par les | — 1 premieres

colonnes.
Ainsi, les colonnes de chaque bloc générent un sous-groupe. De plus, pour assurer la maxi-
misation de la DEC, la somme des o € {1,-- ,ap} premiers termes de la DEC
(0%
ZDE(X;XE), avec a € {1, -+ ,ar} (4.28)
t=1

doit étre maximisée pour toutes les paires (Xf, X?). Ceci implique que les ap premiers blocs
doivent étre sélectionnés de la maniére suivante :

— le dernier bloc utilisé pour calculer Dg(X}, X!), le premier terme de la DEC, doit
étre sélectionné pour générer un sous-groupe de Zg? contenant les symboles MIMO
séparés par la plus large DE minimale. Les blocs ayant cette propriété sont appelés
blocs optimaux;

— si ¢ blocs ont déja été sélectionnés avec ¢ € {1,--- ,ap — 1}, le (i + 1)° bloc doit étre
i+1
sélectionné de maniére & maximiser . Dp(XE, X7).
t=1
De la méme maniére, la somme des o € {1,---,ar} derniers termes
L
> Dp(XL X)), aveca € {1, ar} (4.29)
t=L—a+1

doit étre maximisée pour toutes les paires (X;f, X1). Ainsi, les ay, derniers blocs doivent étre
sélectionnés de la maniére suivante :

— le premier bloc utilisé pour calculer le dernier terme de la DEC, Dg(X SL , XE) doit étre
un bloc optimal. Ainsi, la plus petite distance séparant les symboles MIMO générés par
le dernier bloc doit étre maximale ;

— si a blocs ont déja été sélectionnés avec a € {1,--- ,ar — 1}, le (a + 1)° bloc doit étre

L
sélectionné de maniére & maximiser Y. Dp(X%, X7).
t=L—a

Pour créer les meilleurs codes 2"-PSK, nous devons sélectionner le premier bloc Bj et le
dernier bloc B,y1 qui générent respectivement les sous-groupes A; et A, 1. Ces deux sous-
groupes sont notés Af et A{” respectivement parce qu’ils générent les symboles venant de
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4.2 Coset partitioning

(‘originating From’) et convergeant vers ("Merging to’) un méme état. Si 'ensemble des sym-
boles MIMO est noté A, alors chaque coset A/AY contient les symboles MIMO venant d’un
méme état. De la méme maniére, chaque coset de A/ A{” contient les symboles MIMO conver-
geant vers un méme état. Pour obtenir les codes avec les meilleures performances, il faut dans
un premier temps que les éléments de chaque coset de A/AL" et de A/AM soient séparés par
la plus grande DE minimale. La liste des blocs optimaux 4-PSK de 2 & 8 antennes d’émission,
ainsi que la liste des blocs optimaux pour 8-PSK de 2 & 6 antennes seront données dans la
partie 4.2.2.

Pour certains codes, m colonnes du dernier bloc mémoire avec m € {1,--- ,n — 1} peuvent
étre égales au vecteur nul. Le nombre d’états de ces codes est 2™~ Par exemple, le tableau
4.8 présente certains des codes 4-PSK et 8-PSK de Chen et al. ayant cette particularité.

Modulation

nr

nb états

4-PSK

[V

V]

o o

[V}

4-PSK

32

N O

NN

[N

oo

N

4-PSK

NN N

N

o oo

[V S es)

4-PSK

32

o NN

ww N

NN =

w N

o oo

8-PSK

16

8-PSK

64

TABLE 4.8 — Codes de Chen et al. avec une colonne du dernier bloc égale au vecteur nul

En effet, considérons un STTC 2™ =™ états 2"-PSK. A un instant ¢, 'état est donné par

(4.30)

ot [ correspond a une cellule mémoire d’'une colonne nulle. La valeur de cette cellule n’a
alors aucune influence sur la génération des symboles MIMO. Pour simplifier la notation,
considérons le cas ot n = 2 et m = 1. Ainsi, un état s’écrit

W= [l el a0 ) (431)
Les états étendus précédents (a linstant ¢ — 1) permettant d’obtenir 'état de I’expression
ci-dessus a l'instant ¢ sont

X1 [xﬁflxt{” SN adn 0]
X1 = [:c'i_la:tz_” |0 2h7V|0 1]
Xt = [x'i_la:';_” e 0]
Xt = [l 2o
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De ce fait, il apparait que la premiére colonne de ’avant dernier bloc et la derniére colonne
du dernier bloc générent les symboles MIMO convergeants vers un méme état. Ainsi, pour ce
type de code, il est nécessaire que :

— les colonnes du premier bloc forment un sous-groupe Af". Les éléments de ce sous-groupe
doivent étre séparés par la plus grande DE minimale. C’est & dire que le premier bloc
doit étre optimal ;

— les m premiéres colonnes de I’avant dernier bloc et les n—m derniéres colonnes du dernier
bloc doivent générer un sous-groupe AJ!. Les éléments de ce sous-groupe doivent étre
séparés par les plus grandes DEs qui permet la maximisation de la DEC minimale.

Si les colonnes de la matrice génératrice sont sélectionnées comme stipulé ci-dessus, la pro-
priété 14 est vérifiée. Les STTCs ainsi créés sont des codes équilibrés (c.f. définition 3.1). En
effet, ’ensemble des symboles MIMO générés par un code construit via le coset partitioning
est un sous-groupe de Zs! donné par

v+1
A=A, (4.32)
=1

ou A; est le sous-groupe généré par les n colonnes du ¢ bloc de G.

Remarque : les STTCs construits & 'aide du coset partitioning respectent aussi les deux
premiéres régles du set partitioning (régle 2.1 et régle 2.2). Seule la troisiéme régle du set
partitioning (régle 2.3) n’est pas respectée par cette nouvelle méthode de construction car il
n’existe pas de branches paralléles dans les STTCs. Des branches paralléles d’un treillis sont
des branches partant d’'un méme état et arrivant dans un méme état.

4.2.2 Blocs optimaux

Les ensembles de blocs optimaux 4-PSK pour 2 & 8 antennes d’émission ont été générés de
maniére exhautive. En effet, une recherche sur la totalité des blocs a été faite car le temps de
recherche des blocs optimaux était relativement court. Par exemple, dans le cas de 3 antennes
d’émission, le temps de recherche était de I'ordre de la seconde. Les blocs optimaux 4-PSK
contiennent un élément de Cg et un élément appartenant a un coset relatif au premier élément.
Ainsi, les blocs optimaux sont basés sur la permutation des lignes ou des colonnes des blocs
suivants :

0 217
— pour 2 antennes d’émission : 9 1 /3] ;
v Joo2 2"
— pour 3 antennes d’émission : 2 1 /3 1 / 3} ;
2 : : -O O 2 2 !
— pour 4 antennes d’émission : 02 1/3 1/ 3] ;
oo Jo0o 2 2 2]t
— pour 5 antennes d’émission : 2 2 1/3 1/3 1/3} ;

— pour 6 antennes d’émission :
0o 2 2 2 21"
2 2 1/3 1/3 1/3 1/3] ’
— pour 7 antennes d’émission :
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4.2 Coset partitioning

2 2 1/3 1/3 1/3 1/3 1/3

— pour 8 antennes d’émission :

oo 2 2 2 2 2 21"
{2 2 1/3 1/3 1/3 1/3 1/3 1/3}

La notation '1/3’ doit étre lue '1 ou 3.

Nous considérons le spectre des distances des blocs de la matrice G comme la répartition
des DEs entre les différents symboles MIMO générés par les blocs. Le spectre des distances
de chaque bloc proposé précédemment est optimal et est fourni & la figure 4.5 dans le cas de
2, 3 et 4 antennes d’émission et a la figure 4.6 pour 5, 6, 7 et 8 antennes d’émission. Les DEs
entre deux symboles identiques, étant égales a 0, ne sont pas représentées sur ces figures.

{002 2 2 2 Q}T.

; ; ;
Il © antennes d’émission
I 3 antennes d’émission i
[ 1 4 antennes d’émission

0 I . I . | i i H
4 5 6 7 8

9 10 11 12 13
dé (distance euclidienne au carré)

-
o
T

2
E

Nombre de d
= (o) ©

n

FIGURE 4.5 — Spectres de distances des blocs optimaux dans le cas d'une modulation 4-PSK
pour 2, 3 et 4 antennes d’émission

14 T T
I 5 antennes d'émission
12 Smissi ]
I 6 antennes d’émission
w 10} [ 7 antennes d’émission -
g [ 8 antennes d’émission
o 8F .
o
Qo
£ 6 .
o
b4
4+ B
2+ I .
10 12 14 16 18 20 22 24

dé (distance euclidienne au carré)

FIGURE 4.6 — Spectres de distances des blocs optimaux dans le cas d'une modulation 4-PSK
pour 5, 6, 7 et 8 antennes d’émission

De plus, une recherche systématique a permis de trouver les blocs optimaux 8-PSK de 2
a 6 antennes d’émission. Le reste des blocs optimaux est donné par la permutation des lignes
et des colonnes des blocs suivants :

— pour 2 antennes d’émission, deux ensembles de blocs peuvent étre différenciés. Le 1°F

ensemble de blocs est [0 4 2/6

1 2/6 1/3/5/7] avec une DE minimale de 2,58. Un autre en-

4 iV 4 W
semble de bloc [4 Vi +4] avec Vi € {2,6} et Vo € {1,3,5,7} ou [4 Vit 4 V3:|

avec V1 € {2,6} et (Vo,V3) € {(1,3),(3,1),(4,7,(7,5)} a une DE minimale entre ses
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éléments égale a 4, ce qui est supérieure a la DE minimale des blocs précédents. Cepen-
dant, il n’est pas possible d’utiliser deux blocs de ce type pour obtenir un code ayant de
bonnes performances. En effet, le code ainsi créé aurait un rang unitaire.

0 4 2/6
— pour 3 antennes d’émission : |4 g¢; 92 avec g1 € {2,6} et g2 € {1,5} ou
4 g1 g2+4 mod 8
0 1 2/6
4 g1 92 avec g1 € {27 6} et (92a 93) € {(L 3)7 (37 1)7 (57 7)a (73 5)} )
4 g1 +4mod8 gj
0 0 4
. lo 4 6p2
— pour 4 antennes d’émission : 4 og gy | BVECD €{2,6} et (g2,93) € {(1,5),
1 g2
4 91 g3
(5,1),(7,3),(7,3)} ou
0 0 4
0 4 6/2
. 2] avec g1 € 12,6} et (92.) € {(1,3),(3,1). (5.7, (7.5)}:

4 g1 +4mod8 gj
— pour 5 antennes d’émission, le nombre de blocs optimaux est égal a 192. Ces blocs
optimaux s’écrivent [V V; Vo] avec
e Vo=1[0 0 4 4 4 €C=&;
e Vi=[0 4 v v} v%]T € & avec v, v} et vi € {2,4};
e Vo=1[4 2/6 v} v3 vg]T € & avec vi, vs et vi € {1,3,5,7}. Etant donné leur
nombre important, la totalité des blocs optimaux ne sera pas donnée;
— pour 6 antennes d’émission, le nombre de blocs optimaux est égal a 384. Ces blocs
optimaux s’écrivent [V Vi Vo] avec
e Vo=1[0 0 0 4 4 4] €C=&;
e Vi=[0 4 4 v] v} v%]T € & avec v, vl et vi € {2,4};
e Vo=1[4 2/6 2/6 v} v3 vg]T € & avec v, vl et vi € {1,3,5,7}.
Le spectre des distances de chaque bloc proposé précédemment est optimal et est fourni
a la figure 4.7 dans le cas de 2, 3 et 4 antennes d’émission et & la figure 4.6 pour 5, 6, 7 et
8 antennes d’émission. Dans le cas de 2 antennes d’émission, le bloc ayant une DE minimale
égale & 2,58 est seulement représenté. De la méme maniére que précédemment, les DEs entre
deux symboles identiques ne sont pas représentées dans ces figures.

4.2.3 Exemple de construction des meilleurs STTCs 2" états 2"-PSK nr
antennes d’émission

Les symboles MIMO appartiennent & Zs! . La matrice génératrice G est constituée de 2
blocs de n colonnes : B; = [Gi{Gh---GL] avec i € {1,2}. Nous considérons qu’aucune des
colonnes de G n’est égale au vecteur nul. Si le coset partitioning est utilisé, le premier et le
dernier bloc générent des sous-groupes A" et A}, Par exemple, il est possible de représenter
le treillis, comme le montre la figure 4.9 dans le cas d’'un STTC 8 états 8-PSK et nr antennes
d’émission.

Chaque colonne de la matrice génératrice G est égale & un des symboles MIMO représentés
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30 I © antennes d’émission B
I 3 antennes d’émission
.- 25| [ 4 antennes d’émission .

20 - : : : : .

5| I |
0 | | | |

2 3 4 5 6 7 8 9 10 11
dé (distance euclidienne au carré)

Nombre de d!
&

FIGURE 4.7 — Spectres des distances des blocs optimaux dans le cas d’une modulation 8-PSK
pour 2, 3 et 4 antennes d’émission
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FIGURE 4.8 — Spectres des distances des blocs optimaux dans le cas d’une modulation 8-PSK
pour 5 et 6 antennes d’émission

dans la figure 4.9. On obtient alors
G = [Y1Y2Y4|Y8Y16}/32] . (433)

Dans ce treillis, les états sont représentés par des points et les transitions entre les états par
des lignes. A chaque transition correspond un état étendu. Les éléments Y; € Zg™ représentent
les symboles MIMO associés a un état étendu. L’index ¢ est la valeur décimale de I'état étendu
avec x} le bit de poids faible. Les ensembles notés a droite et & gauche du treillis correspondent
aux symboles MIMO partant d’'un méme état et arrivant dans un méme état respectivement.

Pour créer les meilleurs codes 2™-PSK 2™ états np antennes d’émission, il suffit de construire
I’ensemble des codes formés par deux blocs optimaux. Parmi ces codes, les plus performants
sont ceux ayant une DEC minimale qui est maximale.

Le tableau 4.9 présente les codes de Chen et al. [62] 4 états de 2 & 4 antennes d’émission,
les codes de Rassool et al. 4 états [64] pour 5 et 6 antennes d’émission et des nouveaux codes
4 états de 2 et 6 antennes d’émission. Les codes de Chen et al. ayant I'indice * peuvent étre
construits & 'aide du coset partitioning. Ils sont constitués de deux blocs optimaux et ont une
DEC minimale.

Le code de Chen et al. & 4 antennes d’émission et les codes de Rassool & 5 et 6 antennes
du tableau 4.9 ne peuvent étre générés a ’aide du coset partitioning. La DEC minimale de
ces codes est identique a celle des nouveaux codes proposés. La seule différence réside dans les
spectres des distances des blocs des codes de Chen et al. et de Rassool. En effet, certains de ces
blocs ne sont pas des blocs optimaux. Par conséquent, les DEs minimales entre les éléments
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temps ¢ temps ¢t + 1
ETATS: [2], 25, 25] [y, 25" a5

Af = {Y07Y1aY27)/37 S Aiu = {YO7}/87Y167Y247
Yy, Ys, Yo, Y7} Y32, Yao, Yis, Yse }

FIGURE 4.9 — STTC 8 états 8-PSK nr antennes d’émission

générés par ces blocs sont inférieures a celles des nouveaux codes proposés. La figure 4.10
présente le spectre des distances du premier bloc (Bj) en noir et celui du deuxiéme bloc (B3)
en blanc du code de Chen et al. 4 états 4-PSK 4 antennes d’émission. Ainsi, la DE minimale
du code de Chen et al. 4 états 4-PSK 4 antennes d’émission séparant les éléments générés par
le premier bloc est 8. La DE minimale dans le cas d’un bloc optimal est donnée a la figure 4.6
et vaut 10.

9 T
8 | I B1 M 8
7+ |[_JB2 .

N_UUJ 6’ -

[0}

© 5, -

o

o

£ 4r b

(s}

Z 3t |
2, -
1, -
0 1 1
7 8 9 10 11 12 13

dé (distance euclidienne au carré)

FIGURE 4.10 — Spectres des distances des blocs du code de Chen et al. 4 états 4-PSK 4 antennes
d’émission

De la méme maniére, les spectres de distances des codes 4 états 4-PSK avec 5 et 6 antennes
d’émission proposés par Rassool et al. dans [64] sont représentés respectivement par les figures
4.11 et 4.12.

La DE minimale entre deux éléments générés par les blocs du code de Rassool 4 états
4-PSK avec 5 antennes de réception vaut 10. La distance pour un bloc optimal 4-PSK avec
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d2
Nom np G E
min
* 0o 2 1 2
Chen™ et al. [62] 2 [ 5 3 ‘ 2 0 ] 10
2 0|2 3
Nouveau code 2 [ 1 9 ‘ 0 2 ] 10
o 2|1 2]
Chen™ et al. [62] 3 2 3|2 0 16
L2 3|3 2 |
[ 212 1]
Nouveau code 3 2 1 0 2 16
L2 1|2 3 |
o 2|1 2]
2 3|12 0
Chen et al. [62] 4 2 3|3 2 20
L0 2|2 1 |
fo 2|1 2]
2 1 3 2
Nouveau code 4 2 1 1 2 20
L2 3|2 0]
r2 31|12 07
0o 2|3 2
Rassool et al. [64] 5 3 2|12 3 26
2 3|12 1
Lo 2|3 2]
r2 113 27
0o 2|3 2
Nouveau code 5 2 1 2 0 26
2 3|1 2
Lo 2|2 0]
ro 2 1 2
1 2 2 0
0 2 1 2
Rassool et al. [64] 6 o 112 o 32
1 2 2 1
L2 1|2 3]
r2 3|1 217
0o 2|3 2
0o 22 0
Nouveau code 6 2 1 2 0 32
2 1|2 0
L2 3|1 2]
TABLE 4.9 — Codes 4-PSK 4 états
10
— R
8- [ 18|
[SYH'T)
©
e 6 8
<
5
§ 4 8
P4
2 | - -
0 I
8 10 12 14 16 18 20

dé (distance euclidienne au carré)

FIGURE 4.11 — Spectres des distances des blocs du code de Rassool et al. 4 états 4-PSK 5
antennes d’émission

5 antennes d’émission vaut 12, comme le montre a la figure 4.6. De la méme maniére, nous
pouvons observer que la DE minimale entre deux éléments générés par les blocs du code de
Rassool 4 états 4-PSK avec 6 antennes de réception vaut 10. La distance pour un bloc optimal
4-PSK avec 5 antennes d’émission vaut 16, comme le montre la figure 4.6. Ainsi, comme les
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FIGURE 4.12 — Spectres des distances des blocs du code de Rassool et al. 4 états 4-PSK 6
antennes d’émission

blocs des codes précédemment publiés ne sont pas optimaux, la distance minimale entre deux
éléments générés par chaque bloc n’est pas maximisée.

Les performances des codes du tableau 4.9 a 5 et 6 antennes sont évaluées par simulation
dans le cas d’'un canal lent de Rayleigh. Pour les codes avec moins de 5 antennes d’émission,
seulement le FER sera présenté dans une prochaine section.

Les figures 4.13 et 4.14 présentent respectivement le FER et le BER du code de Rassool et
al. 4 états 4-PSK 5 antennes d’émission et du nouveau code correspondant. Le gain apporté
par le nouveau code par rapport au code proposé par Rassool et al. pour un FER de 1072 est
d’environ 0,7 dB pour 2 antennes de réception et de 0,5 dB pour 4 antennes de réception. Pour
un BER de 1074, le gain apporté par le nouveau code est d’environ 0,9 dB pour 2 antennes
de réception et 0,56 dB pour 4 antennes de réception.

Les figures 4.15 et 4.16 présentent respectivement le FER et le BER du code de Rassool
et al. 4 états 4-PSK et 6 antennes d’émission et du nouveau code correspondant donnés tous
deux dans le tableau 4.9. Le gain offert par le nouveau code par rapport au code proposé par
Rassool et al. pour un FER de 1072 est d’environ 0,3 dB pour 2 antennes de réception et de
0,5 dB pour 4 antennes de réception. Pour un BER de 10~ le nouveau code apporte environ
0,35 dB de gain dans le cas de 2 antennes de réception et 0,4 dB dans le cas de 4 antennes de
réception.

En utilisant les blocs optimaux, il est possible de générer des codes 8 états 8-PSK avec
nr antennes d’émission. Dans les précédentes publications, le temps de recherche étant trop
important pour générer ’ensemble des codes avec un grand nombre d’antennes d’émission,
seuls des codes avec 2, 3 et 4 antennes d’émission ont été proposés. Grace au coset partitioning,
il a été possible de créer des codes 8-PSK de 2 & 6 antennes d’émission, comme le montre le
tableau 4.10.

Les figures 4.17 et 4.18 montrent respectivement le FER et le BER pour les STTCs 8
états 8-PSK 3 et 4 antennes d’émission. Toutes les simulations ont été effectuées avec deux
antennes de réception. Dans le cas des codes & 3 et 4 antennes d’émission, les performances
des nouveaux codes sont légérement meilleures que les codes de Chen et al. correspondants.

4.2.4 Exemple de construction des meilleurs STTCs 16 états 4-PSK avec
ny antennes d’émission

Cette partie va décrire les étapes a parcourir pour générer les codes 16 états 4-PSK avec
np antennes d’émission. Nous rappelons que les symboles MIMO appartiennent a Z;”. Ce
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107 g—— =5 T T

T —+— Rassool 2Rx |]
—S— New 2Rx
—— Rassool 4Rx ||
—<— New 4Rx

FER

107°

0 2 4 6 8 10 12 14
SNR (dB)

FIGURE 4.13 — FER des codes 4 états 4-PSK avec 5 antennes d’émission

10°

-1 —*— Rassool 2Rx
—©— New 2Rx
—*— Rassool 4Rx |]

SNR (dB)

FIGURE 4.14 — BER des codes 4 états 4-PSK avec 5 antennes d’émission
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—+— Rassool 2Rx |}
—9— New 2Rx
—— Rassool 4Rx ||
—<— New 4Rx

FER

14
SNR (dB)

FIGURE 4.15 — FER des codes 4 états 4-PSK avec 6 antennes d’émission

—— Rassool 2Rx |]
—9— New 2Rx
— Rassool 4Rx |]

SNR (dB)

FIGURE 4.16 — BER des codes 4 états 4-PSK avec 6 antennes d’émission
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nr ovm Code G dr‘;;
min
[ 2 4 0 3 2 4
Chen et al. 1 6 414 0 O 12
3 8 |3 2 4]0 4 2
[0 4 24 6 1
Nouveau code 4 6 1 4 2 3 12
_4 2 3 0 4 2
2 4 0 i 2 4 1
1 6 4 0 0
4 8 Chen 3 2 4|0 4 2 16.58
7 2 4|5 4 0 |
0 0 4 4 2 5 7
Nouveau code 2 % % 3 g ; 16
4 2 5|0 4 2 |
ro 0 4 4 0 0
0 4 2 5 4 6
5 8 Nouveau code 4 2 1 1 4 6 20.58
4 2 1 1 4 6
L 4 2 5 1 4 6
[ 4 6 5 4 0 0
4 6 5 5 4 6
6 8 Nouveau code g 2 (1) % 8 3 25.17
0 4 2 7 4 2
L0 0 4|5 4 2
TABLE 4.10 — STTCs 8 états 8-PSK
0
10- .......... | IR T T ]
S T® | T Chen 3Tx 2Rx |
-------------------------------- B 1 —©— New 3Tx 2Rx

—+— Chen 4Tx 2Rx |
— 9 New 4Tx 2Rx

—1

10

FER

-3

10

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

FIGURE 4.17 — FER des codes 8 états 8-PSK 3 & 4 antennes d’émission

groupe peut étre divisé en deux sous-ensembles de vecteurs :

— & =Co;
~ & =U(P+Cy),on PezZim\[0---0]".
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,,,,,,,,,,, —+— Chen 3Tx 2Rx }{
S —©— New 3Tx 2Rx [
B S —+—— Chen 4Tx 2Rx |
—©— New 4Tx 2Rx

BER

SNR (dB)

FIGURE 4.18 — BER des codes 8 états 8-PSK 3 & 4 antennes d’émission

La matrice génératrice G est constituée de 3 blocs de deux colonnes : B; = [G1G%], ou
G} € Zy" avec i € {1,2,3} et | € {1,2}. La matrice génératrice peut alors se représenter
comme

G = [GiGy|GIG3|GRG3] . (4.34)

Si le coset partitioning est utilisé pour générer les STTCs, tous les blocs doivent générer
des sous-groupes. De plus, comme ar = ay = 1, le premier et le dernier bloc de G doivent
générer respectivement les sous-groupes Al" et AM de maniére & maximiser la DE minimale
entre les éléments générés. Ainsi, ces deux blocs doivent étre optimaux. De cette maniére, le
treillis d’un code 16 états 4-PSK peut se représenter comme dans la figure 4.19. Dans ce cas,
la matrice génératrice est

G = V1YY, Y3|Yi6Y30] . (4.35)

De méme que dans le treillis donné a la figure 4.9, les états sont représentés par des points et
les transitions entre les états par des lignes. A chaque transition correspond un état étendu.
Les éléments Y; € Zy™ représentent les symboles MIMO associés a un état étendu. L'index i
est la valeur décimale de I'état étendu avec ¢ le bit de poids faible. Les ensembles & gauche
et & droite correspondent respectivement aux symboles MIMO partant d’'un méme état et
arrivant dans un méme état du treillis.
Pour constuire G via le coset partitioning, il faut procéder de la sorte :
— la premiére étape est la sélection des blocs By et Bs. Le premier bloc et le dernier
bloc générent respectivement les sous-groupes Af ={Yp,Y1,Y2,Ys =Y] + Ya} et A{V[ =
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temps ¢ temps ¢ + 1
ETATS : [of7 1 bt 2f72 2872 [2f, b, 20 2l

Af = (Y0, 1, Y2, Y3}

O A = {Yy, Yie, V3o, Yas}

Vi +Af N
Ys +Af AV 4+ Y,
Yiz + A \ A+ Y3
Vi + AT O Ay
Yoo + A} A+ Y,
You + Aj AY + Va0
Yog + A A{w + Y
Tl SRR TS
Y + AL AY Vs
Yio + Af A 1+ vy
Vig + Af A+ Y15
VT SSEAR AT
Yso + Af A 1+ vy
Y56 + Af AM + Y
Yoo + A4 A+ Yig

FIGURE 4.19 — STTC 16 états 4-PSK ny antennes d’émission

{Yo, Y16, Y32, Yas = Y16 + Yaa}. Chaque coset de A/AL et de A/AM représente respecti-
vement un ensemble de symboles partant d’'un méme état et un ensemble de symboles
arrivant dans un méme état. Ces blocs doivent étre des blocs optimaux comme présenté
précédemment ;

— la deuxiéme étape est la sélection du deuxiéme bloc. Ses colonnes sont sélectionnées pour
former un sous-groupe. Sachant qu'un élément de Cj est présent dans By et Ba, dans le
but de maximiser le rang minimal du code, il est judicieux de prendre un seul élément
dans Cj pour former Bs.

Parmi tous les codes générés a 'aide du coset partitioning, les meilleurs codes sont ceux
qui ont la plus grande DEC minimale. De cette maniére, des STTCs 16 états 4-PSK de 2 4 8
antennes de réception ont pu étre créés. La totalité des STTCs 4-PSK 16 états précédemment
publiés, ainsi que les nouveaux codes correspondants sont donnés dans la prochaine partie
accompagnés de leurs performances.

Les exemples donnés dans cette partie concernent seulement des STTCs 16 états a 7 et 8
antennes d’émission. De par le nombre important de codes & analyser, aucune publication n’a
proposé des codes ayant ce nombre d’antennes d’émission. Cependant, la rapidité de construc-
tion des codes & l'aide du coset partitioning a permis de générer des STTCs 16 états, comme
ceux présentés dans le tableau 4.11. Les figures 4.20 et 4.21 donnent leurs performances en
terme de FER et de BER pour 2 et 4 antennes de réception. Ainsi, le fait de rajouter une
antenne d’émission augmente la DEC minimale des codes, donc améliore les performances de
la communication.
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10" 4

T T T

—+— New 7Tx 2Rx
—©— New 8Tx 2Rx |
—>— New 7Tx 4Rx |]
—— New 8Tx 4Rx ||

FER

10
SNR (dB)

FIGURE 4.20 — FER des codes 16 états 4-PSK 7 & 8 antennes d’émission et 2 & 4 antennes
de réception

10° , , , :
—+— New 7Tx 2Rx []
—©— New 8Tx 2RXx |
( —>— New 7Tx 4Rx []
—<%— New 8Tx 4Rx H

BER

SNR (dB)

FIGURE 4.21 — BER des codes 16 états 4-PSK 7 & 8 antennes d’émission et 2 & 4 antennes
de réception
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2
n G dE
min
ro 2 2 1 2 1 7
o 210 2|2 1
2 3]0 212 3
7 2 112 3|2 3 56
2 112 3|2 1
2 30 2|0 2
L 2 3 2 1 0o 2 |
ro 2 2 1 2 1 7
o 20 2|2 1
2 3|0 2|2 3
8 2 112 3|2 3 64
2 112 3|2 1
2 30 2|0 2
L 2 3 2 1 o 2 |

TABLE 4.11 — Nouveaux STTCs 16 états 4-PSK

4.2.5 Exemple de construction de STTCs 8/32 états 4-PSK

Comme nous ’avons vu dans le chapitre précédent, certains codes ont la particularité
d’avoir une ou plusieurs colonnes du dernier bloc égales au vecteur nul. Cette partie traite de
la génération de ce type de codes, plus particuliérement des codes 8 états 4-PSK. Ce type de
codes peut se représenter sous la forme d’un treillis, comme le montre la figure 4.22 pour un
code ayant la matrice génératrice.

G = [Y1Y2[Y;Y5/0Yi) . (4.36)

Dans cette figure, le terme [J correspond & la valeur de la cellule mémoire de la colonne nulle
de la matrice génératrice G.

temps ¢t temps ¢t + 1
ETATS : (071 b7 0,257 [2f, 24, 0,257

Af ={Y,1,Y2, Y3} Q O AM = {Yy, Ya, Yie, Yoo}

Yy + AL Yy +AM

Ys + AL Y, +AM
Vis + Af Y3+ A}
Yig + AF Yy +AM
Yao + AT Ys +AY
Yoq + Af Yo+ AM
Yog + AT Y7+ A

FIGURE 4.22 — Treillis d’'un STTC 8 états 8-PSK np antennes d’émission

Pour respecter le coset partitioning il faut que :

— le premier bloc génére un sous-groupe optimal Af = {Yy,Y1,Ys, Y3 = Y] + Yo} ;

— la premiére colonne du deuxiéme bloc et la derniére colonne du dernier bloc générent
un sous-groupe A{W = {Yb, Y4, Yig, Yoo = Y16 + Ya}. Ce groupe ne doit pas étre nécessai-
rement un sous-groupe optimal. Il ne reste que la deuxiéme colonne du deuxiéme bloc
a sélectionner. Elle doit étre choisie de maniére & ce que le deuxiéme bloc génére un
sous-groupe différent de A{V[ . Dans ce cas, Yg € Cp ou 2P =Y} € Cy. Ces trois colonnes,
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en plus de former des groupes, doivent étre sélectionnées de maniére & maximiser la
somme des 2 derniers termes de la DEC.

De cette maniére, il a été possible de trouver des codes avec 8 et 32 états utilisant 2 a 6
antennes d’émission. Le tableau 4.12 montre ces codes pour 4 et 5 antennes d’émission. Les
autres codes seront présentés dans une prochaine partie concernant exclusivement les nouveaux
codes et leurs performances.

2
Nb antennes nb états Nom G dE
min
2 2|2 1]0 0
* 2 0|1 2|0 2
4 8 Chen et al.et al. 5 3 1 olo 2 26
2 1 2 3 0 1
2 1|2 1]0 3
o 2|2 1|0 1
Nouveau code 2 1 > 3|0 3 26
2 1|2 1]0 1
r2 1|2 3|0 3|0 117
2 3|2 0|1 0|0 2
5 392 Rassool et al. 2 2 1 2 2 1 0 0 44
2 0|1 2|2 3|0 O
LO 2|2 3|3 2|0 2
r 2 1 0 2 2 1 0 3
o 22 12 1|0 1
Nouveau code 2 1 2 3 2 1 0 3 44
o 2|2 1[0 O0|0 2
L2 12 1|2 1|0 3

TABLE 4.12 — STTCs 4 états 4 antennes d’émission et STTCs 32 états 4-PSK 5 antennes
d’émission

Le FER et le BER des codes du tableau 4.12 obtenus avec 2 antennes de réception sont
présentés respectivement par les figures 4.23 et 4.24. Les performances des nouveaux codes
sont légérement meilleures que celles des codes proposés par Chen et al..

4.2.6 Exemple de réduction du temps pour obtenir les STTCs 4-PSK a
l’aide du coset partitioning

Pour souligner I'intérét du coset partitioning, nous allons comparer les temps nécessaires
pour rechercher les meilleurs STTCs a ’aide, dans un premier temps, d’une recherche exhaus-
tive, puis a I’aide du coset partitioning. Pour trouver les meilleurs STTCs, les DECs minimales
doivent étre calculées pour chaque code. La durée de cette opération est relativement impor-
tante, en particulier lorsque I'on considére des grandes séquences d’entrée, typiquement pour
des séquences d’entrée de 8 bits ou plus. En effet, pour une séquence d’entrée de 8 bits, il y a
(2%)2/2 = 32768 DECs a calculer.

Pour limiter le temps de recherche des meilleurs STTCs, I'idée est de réduire I’ensemble
des codes pour lequels la DEC minimale doit étre calculée, ce que fait parfaitement le coset
partitioning. Les tableaux 4.13 et 4.14 montrent le nombre de codes générés avec une recherche
exhaustive et le nombre de codes générés a 1'aide du coset partitioning pour des STTCs 4 états
4-PSK avec 2 & 6 antennes d’émission et pour des STTCs 16 états 8-PSK avec 2 & 5 antennes
d’émission. Le pourcentage de codes générés a l'aide du coset partitioning par rapport au
nombre total de codes est aussi indiqué dans ces tableaux.

Ainsi, le temps total pour trouver les meilleurs codes avec le coset partitioning représente
9,7 x 1072 % du temps que prendrait une recherche exhaustive dans le cas d’'un STTC 4 états
4-PSK avec 2 antennes d’émission. En comparaison, si la construction des STTCs 4 états 4-
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TR B 7 Chen 8s 4-PSK 4Tx 2Rx
TR N | 9 New 8s4-PSK4Tx 2Rx ]
—— Chen 32s 4-PSK 5Tx 2Rx ||

—<— New 32s 4-PSK 5Tx 2Rx

FER

10

FIGURE 4.23 — FER des STTCs 8 états 4-PSK 4 antennes d’émission et des STTCs 32 états
4-PSK 5 antennes d’émission

nr Nombre de codes obtenus avec Pourcentage de
Recherche exhaustive Coset partitioning codes générés

2 | 48 = 65536 64 0,0977 %

3 | 412 =16777216 576 0,0034 %

4 | 416 =42950 x 10° 4096 9,5367 x 1075 %

5 | 429 =1,0995 x 102 14400 2,3287 x 1076 %

6 | 4%*=2,.8147 x 10 230400 8,1855 x 1078 %

TABLE 4.13 — Nombre de STTCs 4 états 4-PSK

PSK avec 2 antennes d’émission se limite aux codes totalement équilibrés, il faudrait analyser
8,79% de STTCs possible.

Le temps pour générer les meilleurs STTCs 4 états 4-PSK avec 4 antennes d’émission a
I’aide du coset partitioning est de I’ordre de la minute. Dans le cas des STTCs 16 états 4-PSK
avec 3 antennes d’émission, il faut environ 20 minutes pour trouver les meilleurs codes. Comme
les tableaux 4.13 et 4.14 le montrent, cette réduction du nombre de codes & analyser, donc du
temps de recherche des meilleurs codes, est d’autant plus importante que le nombre d’antennes
d’émission augmente et reste plus importante que la réduction apportée par la génération des
codes équilibrés.
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—+— Chen 8s 4-PSK 4Tx 2Rx
—S— New 8s 4-PSK 4Tx 2Rx

—— Chen 32s 4-PSK 5Tx 2Rx ||
—<O— New 32s 4-PSK 5Tx 2Rx

BER

SNR (dB)

FIGURE 4.24 — BER des STTCs 8 états 4-PSK 4 antennes d’émission et des STTCs 32 états
4-PSK 5 antennes d’émission

nr Nombre de codes obtenus avec Pourcentage de
Recherche exhaustive Coset partitioning codes générés

2 | 412 =16777216 26838 0,0026 %

3 | 418 =6,8719 x 1010 120960 0,00017602 %

4 | 4% =28147 x 104 1904640 6,766 6 x 107 %

5 | 430 =1,1529 x 10'8 54,925 x 10° 4,3393 x 1072 %

TABLE 4.14 — Nombre de STTcs 16 états 4-PSK

4.2.7 Conclusion

Le principal attrait du coset partioning est la réduction importante du temps de recherche
des meilleurs STTCs, spécialement pour des codes & grand nombre d’antennes d’émission,
d’états ou pour des constellations de grande taille. En effet, une recherche exhaustive est
possible pour un faible nombre d’antennes. Par contre, dés que le nombre d’antennes d’émis-
sion augmente, le temps de calcul devient trop important pour pouvoir envisager d’utiliser
une recherche exhaustive, d’ott 'intérét d’avoir une méthode alternative, rapide et efficace de
génération des meilleurs STTCs.

La prochaine partie confrontera les performances des codes précédemment publiés & celles
de nouveaux codes formés via le coset partitioning. Nous verrons ainsi que de précédentes
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publications proposaient des codes trés performants dans le cas d’un nombre faible d’antennes
d’émission ou un nombre faible d’états car le temps de recherche était relativement court.
Cependant, dés que le nombre d’antennes d’émission augmente, les codes présentés dans les
précédentes publications ne sont plus optimaux.

4.3 Nouveaux STTCs 4-PSK et 8-PSK

4.3.1 Codes 4-PSK

Cette partie compare les performances des STTCs 4-PSK de 3 4 6 antennes d’émission
proposés par Chen et al. ou Rassool et al., a celles de nouveaux codes construits a ’aide du
coset partitioning (donc des codes équilibreés).

Dans le cas ot le nombre d’antennes d’émission est inférieur ou égal a 4, les codes présentés
par Ngo et al. dans [71] ont des performances identiques ou meilleures que les codes de Chen
et al.. Les performances des nouveaux STTCs que nous allons présenter par la suite ne vont
pas étre comparées a celles des codes de Ngo et al. car elles sont rigoureusement identiques. En
effet, 'objectif des travaux présentés dans [71] et de ce document est de proposer les meilleurs
codes et cela le plus rapidement possible. Ainsi, quelle que soit la méthode employée, les
meilleurs codes trouvés sont identiques. Seul le temps de recherche pour générer ces codes
varie d’'une méthode & l'autre. L’efficacité du coset partitioning a permis la recherche des
meilleurs STTCs ayant plus de 4 antennes d’émission.

Les STTCs 4-PSK & 2 antennes d’émission sont présentés dans le tableau 4.15. Les codes
marqués par * peuvent étre construits a I'aide du coset partitioning. Pour les autres codes, le
premier et le dernier bloc ne sont pas des blocs optimaux car les deux vecteurs de ces blocs
appartiennent & Cy. Cependant, la DE minimale entre les signaux MIMO générés par ces blocs
est identique & celle des blocs optimaux. Les performances en terme de FER des nouveaux
STTCs & 2 antennes d’émission sont exposées a la figure 4.25 dans le cas de 2 antennes de
réception. Celles des codes correspondants de Chen ne sont pas présentées dans la figure 4.25.
Ce choix a été fait dans le but de simplifier la figure car les courbes de performances de chaque
nouveau code sont identiques ou extrémement proches de celles des codes de Chen correspon-
dants. Chen et al. ont utilisé une recherche exhaustive nécessitant une durée importante de
calcul pour trouver les codes a 2 antennes d’émission publiés dans [62], tandis que les nouveaux
codes proposés dans cette thése ont été créés rapidement a 'aide du coset partitioning.

Les tableaux 4.16 et 4.17 présentent ’ensemble des codes de Chen et al., ainsi que les
nouveaux codes correspondants pour respectivement 3 et 4 antennes d’émission. Leurs perfor-
mances sont données respectivement dans les figures 4.26 et 4.27.

De la méme maniére, les performances des codes de Rassool et al. et des nouveaux codes
avec 5 et 6 antennes d’émission donnés respectivement dans les tableaux 4.18 et 4.19 sont
présentées dans les figures 4.28 et 4.29.
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Nb états Code le} %
min

4 Chen * et al. [ (2) g ‘ é (2) ] 10
Nouveau code [ g g ‘ g ? ] 10

] Chen et al. { ; 3 ‘ ? ; ‘ 8 g ] 12
Nouveau code { g LZ’ ‘ g é ‘ g g ] 12

16 Chen et al.* { ; 3 ‘ i 3 ‘ g 3 ] 16
Nouveau code { g g ‘ 3 i ‘ (2) ; ] 16

o | cwmaa | [32]2 3] 2[0 2]
Nouveau code [ (2) ? ‘ g g ‘ g g ‘ 8 ; ] 16

o | omaw | [232 22 802 5] ] m
Nouveau code [ (2) g ‘ (2) g ‘ g é ‘ g ; ] 18

Rappel : les codes annotés par * sont des codes pouvant étre construits par le biais du coset partitioning.

TABLE 4.15 — STTCs 4-PSK avec 2 antennes d’émission

d2
Nb états Code G E
min
o 2|1 2
4 Chen et al.* 2 3 2 0 16
2 3|3 2
0o 2|2 1
Nouveau code 2 1 0o 2 16
2 1|2 3
[2 2|2 1|0 0]
] Chen et al. 2 0 1 2 o 2 20
L2 3[]1 o]0 2 |
[o 2|2 3|0 3]
Nouveau code 2 3 2 3 0 3 20
L2 3[2 1]0 3 |
[1 2|1 2|3 2]
16 Chen et al.* 2 0 3 2 2 0 24
L1 2]2 o]1 2 |
[o 2|1 2|2 0]
Nouveau code 2 1 2 0 3 2 24
L2 1]3 2|1 2 |
[0 2|2 1|1 2]0 2]
39 Chen et al. 2 2|3 2|2 3|0 0 24
L2 0|3 2|2 1|0 0 |
[2 1|2 3|0 2|0 2]
Nouveau code 2 1 2 1 2 3 0 3 24
Lo 2|2 1]2 1[0 3 ]
[0 2|3 2|3 0]3 2]
64 Chen et al. 2 2 1 2 3 0 2 0 28
L 2 0 2 2 3 1 1 ]
[2 3|2 3|2 1]2 17
Nouveau code 0o 2 0o 2 2 3 0o 2 32
L2 1}0 2|2 3|2 1 |

TABLE 4.16 — STTCs 4-PSK avec 3 antennes d’émission
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TABLE 4.18 — STTCs 4-PSK avec 5 antennes d’émission
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TABLE 4.19 — STTCs 4-PSK avec 6 antennes d’émission
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F1GURE 4.25 — FER des STTCs 4-PSK 2 antennes d’émission avec 2 antennes de réception
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FI1GURE 4.26 — FER des STTCs 4-PSK 3 antennes d’émission avec 2 antennes de réception
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FIGURE 4.27 — FER des STTCs 4-PSK 4 antennes d’émission avec 2 antennes de réception
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FI1GURE 4.28 — FER des STTCs 4-PSK 5 antennes d’émission avec 2 antennes de réception
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FIGURE 4.29 — FER des STTCs 4-PSK 6 antennes d’émission avec 2 antennes de réception

4.3.2 Remarque sur les STTCs 8 états 8-PSK

Dans ce chapitre, deux nouvelles méthodes de construction ont été développées dans le but
d’obtenir les meilleurs codes. D’aprés les critéres de performance, les meilleurs codes sont ceux
ayant la plus grande DEC minimale. En ce qui concerne les STTCs 4-PSK, en utilisant les 2
méthodes, c’est a dire la génération des codes équilibrés ou 'utilisation du coset partitioning,
on obtient des STTCs ayant la plus grande DEC minimale. Cela est dii & I'uniformisation des
DEs générées par les blocs optimaux.

Pour les STTCs 8-PSK, dans le cas ol le nombre d’états vaut 8, certains codes construits
a l'aide du coset partitioning n’atteignent pas toujours la plus grande DEC possible. Ces
codes (par exemple pour des STTCs 8 états 8-PSK 2 ou 4 antennes d’émission) ont une DEC
minimale trés 1égérement plus faible que certains codes équilibrés. Par contre, le premier et le
dernier bloc de la matrice génératrice sont des blocs optimaux. C’est a dire que les éléments
qu’ils générent sont espacés par les plus grandes DEs possibles. Le tableau 4.20 montre le code
8 états 8-PSK 2 antennes d’émission proposé par Chen et un nouveau code du méme type.

d2
Code G Rang E
min
* 2 4 0|3 2 4
Chen ™ et al. [ 1 6 4 ‘ 1 0 o0 } 2 7.17
1 4 2|5 4 2
Nouveau code [ 3 4 6 2 0 4 } 2 6.58

TABLE 4.20 — STTCs 8 états 8-PSK avec 2 antennes d’émission

Les performances de ces deux codes sont exposées dans la figure 4.30 pour le FER et
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dans la figure 4.31 pour le BER. Gréace a ces résultats, nous observons que, malgré une DEC
minimale légérement plus faible que le code de Chen, le nouveau code a des performances
identiques, voire trés légérement meilleures dans le cas de 4 antennes de réception. Cela vient
du fait que le spectre des distances entre les éléments générés par le premier bloc et celui des
éléments générés par le dernier bloc sont meilleurs que celui du code de Chen.

Ainsi, pour obtenir des codes 8 états 8-PSK 2 antennes d’émission ayant les mémes per-
formances, Chen et al. ont dii calculer les traces de 82 = 6,87 x 10'0 codes, tandis que nous
avons trouvé nos codes parmi un ensemble de quelques milliers de codes.

10°

—©— Chen 2Rx
—— New 2Rx |1
—©— Chen 4Rx |1

10 b o AN - e R

FER

1079 - )

I
0 2 4 6 8 10 12 14 16
SNR (dB)

FIGURE 4.30 — FER des STTCs 8 états 8-PSK 2 antennes d’émission avec 2 et 4 antennes de
réception

Au début du chapitre, un code équilibré 8 états 8-PSK 4 antennes d’émission a été présenté.
Les performances de ce code et du code de Chen correspondant présentées dans les figures 4.3
et 4.4 pour respectivement le FER et le BER montrent que le nouveau code proposé que 'on
renomme New 1 est légérement plus performant que le code de Chen. Le coset partitioning a
permis de construire des codes ayant une DEC minimale égale & 16, donc inférieure a la trace
du code de Chen et du code équilibré 'New 1’. Un exemple de ces codes de DEC minimale
égale & 16 est le code nommé 'New 2’ ayant la matrice génératrice

(4.37)

S O =
S = O N
SN W
~ = O O
DN = O
N W N

Les figures 4.32 et 4.33 présentent les performances des deux nouveaux codes 'New 1’ et
'New 2’. Bien que le code 'New 2’ ait une DEC minimale légérement plus faible que le code
'Newl’, les performances de ces deux codes sont identiques.
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FIGURE 4.31 — BER des STTCs 8 états 8-PSK 2 antennes d’émission avec 2 et 4 antennes de
réception
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FIGURE 4.32 — FER des STTCs 8 états 8-PSK 4 antennes d’émission avec 2 et 4 antennes de
réception
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FIGURE 4.33 — BER des STTCs 8 états 8-PSK 4 antennes d’émission avec 2 et 4 antennes de
réception

4.4 Conclusion

Dans ce chapitre, une nouvelle méthode rapide et efficace de construction des codes équi-
librés a tout d’abord été présentée. L’avantage de cette classe de STTCs est de contenir 1’en-
semble des meilleurs codes. Cette méthode, plus performante que celle proposée dans [66,67], a
permis de générer des STTCs utilisant les modulations 4-PSK et 8-PSK dont les performances
surpassent celles des codes précédemment publiés.

Toujours dans le but de réduire le temps de recherche des meilleurs codes, une nouvelle mé-
thode appelée coset partitioning a ensuite été exposée. Cette technique est basée sur I’approche
en cosets et en lattices de Calderbank [70] du set partitioning proposé par Ungerboeck [38].
Elle a ’avantage de réduire de maniére drastique le nombre de codes & analyser, comparé au
nombre de codes analysés par les méthodes proposées précédemment dans la littérature.

Basé sur ces deux méthodes, il a été possible de construire des codes 4-PSK de 2 a4 6
antennes d’émission et des codes 8-PSK de 2 & 4 antennes d’émission dont les performances
surpassent celles des codes publiés. Dans les précédentes études, comme celle effectuée par
Rassool et al., le nombre d’antennes d’émission des codes 4-PSK a été limité a 6, car, pour un
nombre supérieur d’antennes d’émission, le temps de recherche des meilleurs codes devenait
trop important. Grace au coset partitioning, les premiers STTCs 4-PSK avec 7 et 8 antennes
d’émission et les premiers STTCs 8-PSK avec 5 et 6 antennes d’émission ont pu étre présentés.

Nous nous intéresserons dans le prochain chapitre a la génération des STTCs utilisant
une modulation QAM. Pour cette modulation, le temps de recherche des codes offrant les
meilleures performances est considérable, méme dans le cas de deux antennes d’émission. Il
est donc indispensable de proposer une solution radicale pour réduire le temps de génération
de ces STTCs et ainsi proposer des codes avec plus que deux antennes d’émission.
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Chapitre 5

Nouvelle méthode de construction des
STTCs 22"-QAM
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Introduction

Dans le chapitre précédent, deux nouvelles méthodes permettant la construction des meil-
leurs STTCs 2™-PSK ont été présentées. La premiére méthode concerne la génération des
codes équilibrés. La deuxiéme méthode appelée coset partitioning est une extension pour les
systemes MIMO de I'approche en cosets et lattices de Calderbank du set partitioning proposé
par Ungerboeck. Elles ont ainsi permis d’élaborer de nouveaux STTCs 4-PSK de 2 a 8 antennes
d’émission, ainsi que des nouveaux codes 8-PSK de 2 & 6 antennes d’émission.

Dans ce chapitre, nous allons étudier la construction des STTCs 22"-QAM. D1 & certaines
propriétés de cette modulation, les deux méthodes présentées dans le chapitre précédent ne
peuvent pas étre utilisées pour construire les STTCs 227-QAM. Une méthode basée unique-
ment sur la décomposition de la DEC permettant de construire de maniére rapide les meilleurs
STTCs 22"-QAM va donc étre proposée.

Dans un premier temps, le schéma d’un codeur temps-espace en treillis 22”-QAM sera pro-
posé et les principes des STTCs QAM vont étre rappelés. Nous continuerons par la présentation
de la nouvelle méthode de construction des meilleurs STTCs. Basée sur une décomposition
de la distance euclidienne cumulée entre deux mots de code, cette nouvelle méthode permet
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de réduire significativement le temps de recherche des meilleurs codes. Ainsi, des exemples de
STTCs 16-QAM de 2 & 4 antennes d’émission et des STTCs 64-QAM avec 2 et 3 antennes
d’émission seront présentés. Leurs performances seront analysées par simulation et comparées
aux codes précédemment publiés (quand cela est possible).

5.1 Rappels sur les STTCs 2"-QAM

5.1.1 Schéma du codeur

Comme montré dans le deuxiéme chapitre, un codeur temps-espace en treillis 4™ états

22"_-(QAM peut se représenter par le schéma de la figure 5.1 (cas particulier n = 2).

—nP—_e—e—e——— | e e e e e e e e e e e - ————— - 1
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FIGURE 5.1 — Représentation d’un codeur temps-espace en treillis 16” états 16-QAM avec np
antennes d’émission

Nous rappelons que pour un STTC 4™ états 22"-QAM, a chaque instant ¢t € Z, les 2n
symboles d’entrée binaires b} ---bf, et b, ;---bb, sont convertis en deux symboles 2} € Zan
et 2, € Zon a l'aide du mapping naturel, ot bf, et bl sont les bits de poids faible. Le bloc
d’entrée contenant ces deux symboles Zon est suivi par v blocs-mémoire. Chaque bloc-mémoire
est constitué de deux cellules mémoire de symboles Zon. A chaque temps symbole ¢, les deux
symboles Zon d’un bloc sont remplacés par les deux symboles Zon du bloc précédent. Pour
chaque bloc i = 1,v+1, le [° symbole, avec | € {1,2}, est associé a np coefficients gf’k =
gy K —i—jgl € Zon(j) ot k = 1,np. Avec ces ny x 2(v + 1) coefficients, la matrice génératrice
peut s’écrire

G = [GiGy|---1GYTGyM] = G+ jGq (5.1)
e
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ot oot | et gt
= g%:lﬁ gézlﬁ gf;gl’l 912/74;21,[
A APy
A AT Al sl
+ gfil? 95’51? 952:1’62 95,2:1’62 : (5.3)
_gi’:ﬁ?T 95,’:% g;j;;@ gg7j;;,@

Un état est défini par les valeurs des 2v symboles Zon des blocs mémoire correspondant & des
colonnes non nulles de la matrice génératrice. A chaque instant ¢, les symboles MIMO Y =

[yiyh - yh |7 ensortie du codeur sont donnés par Y = (X' ou X = [afab -+ i " ah "] Te
Z;S’H) est I'état étendu a l'instant ¢ et ¥ est définie par

v oo z2UTY ozry) (5.4)
V' =¥(X') = GX' mod 2" 5.5
:GIXt—i—jGQXt mod 2", '

Le signal MIMO St = [s’i ‘e s}; e SZT]T envoyé a l'instant ¢ dans le canal de propagation

est déterminé & l'aide de la fonction de modulation donnée dans l’expression (1.8) qui établit
la relation entre les symboles MIMO Y? et les signaux MIMO S*

®, : ZNT(j)—C"T
n 1
2

St=o,YH)=Y"— (14 4)U. (5.6)
avec un vecteur colonne de np éléments tel que U = [1 1 - 1}T.
Les critéres de performance des STTCs QAM sont identiques & ceux utilisés par les STTCs

2"-PSK. C’est & dire que 'on pose 7., le rang minimal des matrices de différencesdes mots
de code B calculé pour toutes les paires de mots de code (S, S) avec S % S. Si rpinnr < 4,
les critéres du rang et du déterminant sont utilisés pour trouver les meilleurs codes. Dans le
cas oll T'minnr > 4, le critére de la trace est préconisé. L’objectif de notre recherche est donc
de construire les matrices génératrices G permettant d’obtenir de maniére rapide les meilleurs

STTCs.

5.1.2 Meéthodes existantes de construction des STTCs 2?"-QAM

Dans [29, 30|, Liu et al. proposent une méthode spécifique pour trouver simplement les
codes temps-espace QAM & gain de diversité maximal, réduisant ainsi le temps de recherche
de ces codes. Par la suite, Wong et al. [72| ainsi, que Hong et al. [61] utilisent ces travaux pour
construire des STTCs QAM de rang plein pour deux antennes d’émission.
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Pour cela, les symboles MIMO des STTCs 22”-QAM sont représentés sur ’anneau complexe
Z4yT(7) plutot que dans C"7. Ainsi, chaque symbole MIMO est représenté par

Y =Y+ jYo, (5.7)

ol la partie réelle Y7 et la partie imaginaire Yy appartiennent a Zg: .

Contrairement & notre maniére de représenter la matrice génératrice, Wong et al. utilisent
une matrice génératrice spécifique pour chaque antenne [72]. En utilisant les coefficients de la
matrice génératrice de I'expression (5.1), la matrice génératrice de la k® antenne dans le cas
d’une 16-QAM représentée comme dans [72] est

1,1 2,1 v1,1 1,0 2.0 v41,Q
G, — 1 e 7 Y1k 1 1 Ik 7 ik (5.8)
k= | 11 21 LT 10 2.0 V11,0 | > .
Jor 9ok 2.k 2k Yok 9ok

ou toutes les additions se font modulo 2”. En utilisant une notation polynomiale en fonction
de la variable D (’delay’), la matrice génératrice pour la k°® antenne d’émission peut s’écrire

O .

LI, 21 ny; 1, 2, 41,
Gk T OLED A+ g DY g%’g +957’2D+ .“+gif1 ZDV
9o 9D+ gy, DY

] . (5.10)

1,1 2,1 +1,1
9ok T 95D+ + gy, DY

Ainsi, le symbole a I'instant ¢ calculé pour la k° antenne d’émission est yi =yt , + jyb i

avec
2
1,1 1,1 t—
yltc,l = Zgl’kxf+---~l—gf,g xf ¥ mod 2" (5.11)
=1
2
1, 1,9 +—
Yo = Zgl,,?x’fr-'-%—gfg Qa:f Y mod 2" (5.12)
=1

Dans [29,30], des ensembles spécifiques de coefficients servant a créer les codes a gain de
diversité maximal sont définis.

Définition 5.1 (Ensemble de coefficients 3,). Un ensemble de coefficients a1, ag, -,
ar, € Zon(j) avec L. € N* est un ensemble de coefficients X, s’il existe au moins 1 < i < L,
indice(s) tel que pour oy = a; + jb;, la somme a; + b; soit un nombre impair. Le terme ¥, a
été choisi en référence a la somme pour ¥ et au terme impair (odd en anglais) pour lindice .

A T’aide des coefficients ¥, et dans le cas de STTCs 16-QAM 2 antennes d’émission, le
probléme de la recherche des codes de rang plein peut étre simplifié de la maniére suivante
[61,72]. Considérons une combinaison linéaire de matrices génératrices propre a chaque antenne
(représentée comme dans |72]) :

G, = o1G1+ asGg mod 2"

B%Egﬂ ” B%Egﬂ mod 2 (5.13)
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Si le polynome g} (D)gé(D) — g}é(D)g% (D) mod 2" a au moins un coefficient pair pour toutes
les ensembles de L. = 2 coefficients ¥, (a1, a2) avec ay # g, alors le code a une diversité
maximale.

Ainsi, des STTCs 16-QAM de rang plein dans le cas de deux antennes d’émission furent
proposés dans [29,30]. Dans [72], Wong et al. construisent tout d’abord a 1’aide des coefficients
>, 'ensemble des codes & gain de diversité maximal. Ensuite, dans cet ensemble de codes, le
critére de la trace est utilisé pour trouver les codes ayant une DEC minimale qui est maximisée.
Hong et al. dans [61] donnent également des STTCs 16-QAM a 2 antennes d’émission. Dans
un premier temps, a I'aide des coefficients X, les codes & gain de diversité maximal sont
trouvés. Dans cet ensemble de codes, une recherche est ensuite effectuée pour trouver les
codes qui minimisent 7 donné dans l’expression (3.5). L’ensemble de ces codes, ainsi que le
premier STTC 16-QAM a 2 antennes d’émission proposé par Tarokh [8] sont présentés dans les
tableaux 5.1 et 5.2 a I’aide de la représentation matricielle des codes de l'expression (5.1). La

d% des codes de ces tableaux correspond a la DEC minimale sans avoir normaliser la puissance
min

d’émission. Ainsi, les DEs sont directement calculées entre les signaux MIMO obtenus a l'aide
de la fonction de mapping ®,, donnée dans l'expression (1.8).

2
Code G g
min
0 0|3 2
Gr = [ 10 ‘ 0 0 }
Tarokh (8] 4
0 o0 1
Ge = [ 2 3 ‘ 0 o0 }
3 12 o0
Gr = [ 2 o0 ‘ 3 0 }
Liu [30] 8
3 02 2
Ge = [ 2 2 ‘ 3 1 }
3 12 o0
Gr = [ 0 2 ‘ 12 }
WYCK [72] 12
0 1|1 o0
Ge = [ 2 1 ‘ 101 }
0 2|3 2
Gr = [ 1 0 ‘ 0 2 }
Hong [61] o 111 32 8
Go = [ 2 2 ‘ 2 1 }

TABLE 5.1 — STTCs 16 états 16-QAM 2 antennes d’émission

2

Code G dp
min
2 2|2 0|0 3
Gr = [ 3 0l0 2|0 2 ]
WYCK [72] 14
1 2|2 3]0 o
Ge = [ 3 1|3 3|0 o0 ]
1 0|1 1]0 3
Gr = [ 1 3|1 3|0 2 ]
Hong [61] 14
0 1]1 oo 1
Ge = [ 2 1|0 1|0 3 ]

TABLE 5.2 — STTCs 64 états 16-QAM 2 antennes d’émission

Le principal probléme pour trouver les meilleurs codes est la durée importante de recherche.
En effet, dans le cas le plus simple, c’est a dire pour les STTCs 16 états 16-QAM avec 2
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antennes d’émission, le nombre de codes & analyser est 416 = 4,295x10%. Le temps de recherche
est alors bien trop important. C’est pour cette raison qu’une nouvelle solution permettant la
génération des meilleurs STTCs 22"-QAM np antennes d’émission va maintenant étre exposée.
Gréce a cette nouvelle méthode, pour la premiére fois, des STTCs 256 états 16-QAM 2 antennes

d’émission, des STTCs 16-QAM 3 et 4 antennes d’émission et des STTCs 64-QAM 2 et 3
antennes d’émission ont pu étre construits.

5.2 Nouvelle méthode de construction des STTCs 22"-QAM

5.2.1 Propriétés des STTCs 22"-QAM

Quelques propriétés relatives aux STTCs utilisant une constellation QAM vont tout d’abord
étre présentées. Tout comme dans le chapitre précédent, la distance euclidienne au carré entre
deux mots de code est notée DEC, en opposition & la distance euclidienne au carrée entre deux
signaux MIMO notée DE. De plus, la matrice génératrice utilisée dans les prochaines parties
est celle représentée dans la relation (5.1).

En outre, par abus de langage, la DE entre deux signaux MIMO St et St est notée comme
la DE entre les symboles MIMO correspondants, c’est a dire

&2, (S”f, St) — &2, (Yt, Yt) , (5.14)

avec Y! = GXlet Yt = GX! .

Propriété 17. Soit un STTC 4™ états 2°"-QAM ny antennes d’émission. Sa matrice gé-
nératrice est représentée par

G = Gi+iGq (5.15)
= [aMal) e 5 6106k 6 1ees ), (e
avec Gf’l et Gf’Q € Zot oul=1,2 eti =1,v+ 1. Le code représenté par la matrice génératrice

G a les mémes caractéristiques en termes de DECs et de rang que le code ayant la matrice
génératrice

G' =Gg +jG. (5.17)
Preuve. Pour deux états étendus Xg et X! le premier code défini par G donne deux signaux
St =, (GX}) = &, (G1X1) +j®, (GoXL) = St + jSq = Sr+jSq (5.18)

et
§' =, (GX{) = @, (G1X) +j®y (GoX() = S+ 7So- (5.19)

La DE entre ces 2 symboles est alors
5 . 2 . 2
dy = ‘S[—S[‘ —i—’SQ—SQ’ . (5.20)

Cette expression correspond aussi & la DE entre les symboles S = SQ —l—jgl et ' =Sg+jSr
qui peuvent étre générés par la matrice génératrice

G' =G) +jGy =Gg +jGr. (5.21)
L’inversion entre les parties réelle et imaginaire d’'un code ne change pas le spectre des dis-

tances. ]
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Propriété 18. La permutation des lignes de la matrice génératrice d’un code 2°™-QAM donne
un code ayant le méme spectre de distances.

Preuve. La preuve est triviale, tout comme pour les STTCs 2"-PSK, les permutations des
lignes de la matrice génératrice correspondent a une permutation de la numérotation des
antennes d’émission, ce qui ne change en rien les caratéristiques intrinséques du code. O

Propriété 19. Soient deuz symboles MIMO 2?"-QAM Y{ = GX! et Y{ = GX} ou X} et
X! sont les états étendus a Uinstant t. Contrairement auz STTCs 2"-PSK, dans le cas des
STTCs 4™ états 2°"-QAM ny antennes d’émission

d%(Y1,Ys) # d% (Y1 — Ya) mod 27,0). (5.22)
Preuve. Pour prouver que les deux expressions ci-dessus ne sont pas égales, il suffit de prendre
deux symboles MIMO Y; = E] et Yo = B] issus d'un STTC 16-QAM avec 2 antennes

d’émission. On a donc

S = BV =Yi-o(14)) m - m ~2a+) m = (~5 ~ 37) m (5.23)
s = e =vi-s0+) )] = ] - dava [ =Gega ] e
On a donc e [:ﬂ | .
o d3, (Y1,Ys) = d% (S1,S2) = d% (S1 — S9,0) = (=1 = 0)* + (-1 — 0)? = 2. (5.26)
De la méme maniére,
Y)Yy = m — B] = [:H = B] mod 4. (5.27)
Draprés la fonction de modulation,
B, - 1) =Y~ Yo 3049 1] =30+ | ] (5.29)
et
B, (0) 20—;(1 +4) m :—%(1 +5) H (5.29)
On en déduit que
o (-1 -2, 0 = 3+ |y + S a+a [f] = [3] (530

Ainsi,
d% (B, (Y1 — Ya),®, (0)) = d% (9, (Y1 — Y3) — 8, (0),0) = (3—-0)*+ (3-0)* =18 (5.31)

Par conséquent d% (Y1, Ya2) # d% (Y1 — Y2) mod 27,0).
Remarque : la cause de cette différence réside sur le calcul mod 4 de la différence Y7 — Y5.

-1 . . . . . .
Le passage de [_ 1] a B] introduit une non-linéarité, ce qui n’est pas le cas avec la modulation

O
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5.2.2 Meéthode générale

Cette partie présente de maniére générale le principe de la méthode de construction des
meilleurs STTCs 22"-QAM.

Dans le cas d'un STTC décrit par 'expression (5.5), tous les symboles MIMO Y appar-
tiennent & Zj! (j). Considérons deux séquences binaires différentes d’entrée

B; = [bé,l T bé,Qn’bg,l T bg,zn’ T ‘bgL,IV T bﬁ;ﬁ (5.32)
et
Bo=[byy - bionlby - 2ol \bsL,fV e bsL,Eny] (5.33)

ou L est la longueur des mots de code SetS que les deux séquences binaires B; et B générent
et b;l et bfa,z €Zsavecl=12neti=1,L—v.

Ces deux séquences sont converties en séquences ZgSLL_V) données par
1.1 .2 .2 L—v, L—
X5 = [$§,1$§,2|5‘3§,133§,2| T |55§,1 ngg ] (5.34)
et
1 .1 1.2 .2 L—v_ L—
Xs = [zg1250]x5 175 0] - |57 255" (5.35)

ol xél et bél € Zon avecl=1,2 et i =1,L —v.
A chaque instant ¢t =1, L — v, deux symboles de chaque séquence x?lxéz et x;lxgg sont
fournis au codeur. Ainsi & 'instant ¢ = 1, les états étendus sont

X3 = [23123,/0 0] ---10 0] (5.36)

et
X) =[xl 2,0 0[---]00]. (5.37)

S

A l'instant ¢ = 2, les états étendus sont

X;= [$§,1$§,2|$é,155é,2| --+10 0] (5.38)

S

et
XZ = [ﬁﬂﬁz’xilﬂiﬂ -++[0 0]. (5.39)

s

Ainsi, a I'instant t = 1, L — v, les états étendus sont

Xi =[2G a0kl |25, 25y (5.40)
et
Xﬁ = [x21$22| T ]x’;_l”a:';}”], (5.41)
ouxl =al,=af, =al,=0,Vp<0. Commeledernier état est I'état nul, a chaque instant
te{L—-v+1,---,L}, deux symboles nuls sont fournis au codeur. Ainsi, les derniers états
étendus (a t = L) sont
L L L
Xg=[00[---]0 O’%,ﬁfg,z] (5.42)
et
XE=100[---|0 0z 2Ly). (5.43)
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A laide des états étendus X; et X!, a chaque instant ¢, on obtient deux signaux MIMO

St = &, (GX! mod 2") (5.44)
S5t = &, (GX! mod2"), (5.45)

ou ®, est la fonction de modulation QAM donnée dans I’expression (1.8).
Comme pour les STTCs 2"-PSK, il est possible de calculer la DE entre S? et S en fonction
de la matrice génératrice G et des états étendus Xg et X! via la fonction D définie par
Dp : Z2(1/Jr1) §£L1/+1) SR
D (XL, X!) = df (®,(GXY)), ®,(GX])). (5.46)

Ainsi, la DEC entre les deux mots de code générés par les séquences X; et Xy d’'un STTC
22n_.QAM est donnée par

DEC(X;, X,) ZDE (XL Xx1). (5.47)

La propriété 10 du chapitre 3 est aussi respectée par les STTCs 22"-QAM. Cette propriété
expose le fait que la somme des m premiers termes et la somme des m derniers termes de la
DEC dépendent respectivement seulement des m premiers blocs et seulement des m derniers
blocs de G avec m € {1,---v + 1}.

Une des notions du coset partitioning peut alors étre reprise pour construire les codes
QAM. En effet, le coset partitioning stipule que les blocs de la matrice génératrice doivent
générer des sous-groupes. Pour le premier et le dernier bloc, les éléments qu’ils générent doivent
étre séparés par la plus grande DE minimale. Les autres blocs sont sélectionnés pour créer des
sous-groupes et pour maximiser la DEC minimale.

Dans le cas d’'un STTC 22"-QAM décrit par 'expression (5.5), quelle que soit la matrice
génératrice, 'ensemble des symboles générés forme un sous-groupe de Zs1 (j). La construction
des STTCs 22"-QAM est alors uniquement basée sur une décomposition de la DEC.

Considérons un STTC 4™ états 22"-QAM avec n7 antennes d’émission. On pose :

—ap = 41];

— o =V —QF.

Pour assurer la maximisation de la DEC, pour toutes les paires (X%, X!), la somme des «
premiers termes de la DEC

S Dp(XL, XY) (5.48)
t=1

doit étre maximisée pour o = 1, ap via la sélection des ap premiers blocs. Les ap premiers
blocs doivent étre sélectionnés de la maniére suivante :
~ le premier bloc utilisé pour calculer le premier terme Dg (X}, X!) de la DEC doit étre
un bloc optimal. Un bloc optimal est défini de la maniére suivante. Chaque bloc génére
les symboles MIMO de I’ensemble

=1

2
{Z ;G mod 2" /x; € Zgn} (5.49)

Un bloc est dit optimal quand la plus petite distance euclidienne entre deux symboles
MIMO différents générés par le bloc est maximale.
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— si 4 blocs ont déja été sélectionnés, avec i € {1,--- ,ap — 1}, le (i + 1)° bloc doit étre
sélectionné de maniére & maximiser
i+1

ZDE (Xi XH = [ZDE (XL, Xt
t=1

+ Dp(XiH X, (5.50)

i
Les sommes des premiers ¢ termes [Z Dp(XE, Xﬁ)} ont été maximisées par le choix des

premiers ¢ blocs et ne dépendent pasT du (2 + 1)° bloc.
De plus, pour toutes les paires (X;, X1, la somme des « derniers termes de la DEC

L

S De(xt XY (5.51)
t=L—a+1

doit étre maximisée pour o = 1, oy, via la sélection des ar, derniers blocs. Ainsi, les af, derniers
blocs doivent étre sélectionnés de la maniére suivante :
— le dernier bloc utilisé pour calculer le dernier terme de la DEC, Dg(X éL, XL doit étre
un bloc optimal.
— si les derniers ¢ blocs ont déja été sélectionnés avec i € {1, -+ ,ap — 1}, le (L —7)° bloc
doit étre sélectionné de maniére a maximiser

Z Dp(XL, X)) =Dp(XF " X+

t=L—1

L
> DE(Xg,X;)] : (5.52)

t=L—i+1

Les sommes des 7 derniers termes > Dg(XL X?)| ont été maximisées par le choix
t=L—i+1
des derniers 7 blocs et ne dépendent pas du (i 4+ 1)¢ dernier bloc.
Le (ar + 1) bloc doit étre sélectionné pour maximiser la DEC et créer un code ayant une
matrice génératrice avec un rang supérieur a 1, cela en fonction des précédentes sélections.
Ainsi, les ap premiers termes et les a, derniers termes sont totalement indépendants. Le
(ap + 1)¢ bloc crée la dépendance entre les ap premiers termes de la DEC et les v, derniers
termes de la DEC dans le but de maximiser la DEC minimale.
Remarque : Si v+ 1 =2 alors ay = 0. Dans ce cas, les deux blocs doivent étre optimaux.
Il faut alors chercher les paires de blocs optimaux qui maximisent la DEC minimale.

5.2.3 Construction des STTCs 4" états 2**-QAM avec n; antennes d’émis-
sion

5.2.3.1 Généralités

Cette partie présente la méthode utilisée pour construire des STTCs 4" états (v = 1)
-QAM avec np antennes d’émission. Dans cette configuration, la matrice génératrice des
codes est constituée de 2 blocs de 2 colonnes avec nr lignes. Chaque colonne Gf appartient a
Zyt (j) pour i € {1,2} et I € {1,2}.

Pour chaque DEC, le premier et le dernier terme Dgp(X}, X1) et Dp(X%, XE) dépendent
respectivement du premier bloc et du dernier bloc. Dans le but d’optimiser la DEC minimale,
la directive est de maximiser Dg(X}, X1) et Dp(X%, XE) grace au choix du premier et du
dernier bloc. Ainsi, pour créer des STTCs performants grace & la décomposition de la DEC,
deux étapes doivent étre respectées :

22n
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— tous les codes constitués de deux blocs optimaux sont construits;
— parmi ces codes les meilleurs sont ceux avec la meilleure DEC.

5.2.3.2 Exemples de STTCs 16 états 16-QAM

En utilisant les considérations précédentes, les blocs optimaux pour 2, 3 et 4 antennes
d’émission ont été générés.

Dans le cas de 2 antennes d’émission, 6912 blocs optimaux ont été trouvés. Tous ces blocs
ont la particularité de générer des éléments séparés par une distance DE > DE,;, = 4. Cette
valeur a été calculée sans aucune normalisation de puissance. Ainsi, les signaux donnés par
la fonction de mapping de 'expression (1.8) sont directement exploités pour le calcul des
différentes DEs.

Les blocs avec DE,;, = 4 n’ont pas tous un spectre de distances identique. Par exemple,
le bloc

. 0 1 12
Bl = BLI +]BLQ = [0 2] +] |:2 3:| (5.53)
et le bloc
. 1 2 10 3
By =By +jB2g = [3 0] +37 [2 3] (5.54)

sont des blocs optimaux. Pourtant, lorsque 1'on regarde les spectres de distances de ces blocs
donnés dans la figure 5.2 pour Bj et a la figure 5.3 pour B, on s’apergoit qu’ils sont différents.
Seuls les DEs minimales de ces deux blocs sont égales.

50 — ‘
18
40 +
o
o
8 30r :
[
g
£ 20 b
=2
i H H H H HH H |
0 I H I L M
0 5 10 15 20 25 30

dé (distance euclidienne au carré)

FIGURE 5.2 — Spectre de distances du bloc By

Ainsi, a I’aide de blocs optimaux, de nouveaux STTCs 16 états 16-QAM ont été créés. Des
exemples de codes sont présentés dans le tableau 5.3. Les codes ont les mémes caractéristiques
et donc les mémes performances que le code nommé WYCK [72| dans le tableau 5.1.

De la méme maniére que pour les STTCs 16 états 16-QAM 2 antennes d’émission, des
nouveaux STTCs 16 états 16-QAM avec 3 et 4 antennes d’émission ont été créés. Un exemple
pour 3 et 4 antennes d’émission est donné dans le tableau 5.3. Malgré la réduction conséquente
du nombre de codes a analyser, le temps de recherche en utilisant la méthode de la décompo-
sition de la DEC reste relativement long. Ainsi, pour 3 et 4 antennes d’émission, seulement
une partie des codes pouvant étre construits a ’aide de la nouvelle méthode a été analysée.

Les performances des codes du tableau 5.1 et des codes du tableau 5.3 ont été évaluées
par simulation. Le canal utilisé est un canal lent de Rayleigh ayant des coefficients qui sont
indépendants et qui suivent un processus complexe gaussien de moyenne nulle et de variance
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dé (distance euclidienne au carré)
FIGURE 5.3 — Spectre de distances du bloc Bs
Code (e dfg
o 1|2 2
Gr = [ 0 2 ‘ 3 2 ]
New 16s 16-QAM 2Tx 12
c -~ 1 2]1 1
Q = 2 3|1 3
1 o1 2
G; = 2 0|0 1
0o 2|1 1
New 16s 16-QAM 3Tx - - 18
1 2]1 3
Gg = 0 13 o0
L2 3|2 3
2 1]1 37
2 0|2 3
Gr = 1 3[|2 2
3 2|3 o0
New 16s 16-QAM 4Tx - - 24
3 0|3 2
1 1]3 3
Go = 0 3|0 2
|2 2|0 3 |

TABLE 5.3 — Nouveau STTC 16 états 16-QAM 2, 3 et 4 antennes d’émission

0,5 par dimension. Ces coefficients sont parfaitement connus en réception. Chaque mot de code
envoyé est constitué de 66 signaux MIMO 16-QAM, comme dans [61,72|. Cette longueur assure
un temps de simulation raisonnable. Le décodage est effectué par I’algorithme de Viterbi.

La puissance totale est normalisée, c’est & dire que la somme des puissances émises par
les antennes d’émission vaut 1. Ainsi, dans le but de normaliser la puissance totale émise, les
signaux MIMO 16-QAM doivent étre multipliés :

— pour 2 antennes d’émission par 0,4472;

— pour 3 antennes d’émission par 0,3651 ;

— pour 4 antennes d’émission par 0,316 2.

De cette maniére, les courbes de FER et de BER de STTCs 16 états 2 antennes d’émission
de Liu et al. donnés dans [72], du code de Hong et al. correspondant [61] et des nouveaux
codes du tableau 5.2 sont données respectivement par les figures 5.4 et 5.5. En ce qui concerne
les codes & 2 antennes d’émission, les performances des trois codes sont presque identiques.
Nous pouvons remarquer malgré tout que le code de Hong est légérement moins performant
que le code de WYCK et que le nouveau code correspondant. Cela est dii au fait que ce code
a été construit dans le but de maximiser le gain de diversité et d’optimiser la répartition des
déterminants. Ce code est donc efficace dans le cas d’un faible nombre d’antennes de réception,
typiquement np = 1.
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En ce qui concerne les codes ayant plus de deux antennes d’émission, il n’est pas possible de
comparer leurs performances par rapport & d’autres codes publiés, étant donné qu’il n’existe
pas de code correspondant préalablement publié.

5.2.3.3 Exemples de STTCs 64 états 64-QAM

A T'aide de la décomposition de la DEC, il a été possible de construire des codes 64 états
utilisant une modulation 64-QAM. Un STTC 64 états 64-QAM avec ny antennes d’émission
a une matrice génératrice donnée par

G = G;+jGq (5.55)
LI AT 2,0 ~2,1 [ ALQ A1,Q) ~2,Q A2,
= [Gl Gy |GY Gy ] +J [G1 NMehalleates Q] . (5.56)
avec GE’I et Gf’l € Zi"(j) pour I € {1,2} et i € {1,2}. La matrice G est donc constituée de

2 blocs :
B =[Gy + 6196y (5.57)

) By = |GV Gy + 5 |66 (5.58)

Le principe reste le méme que pour les codes 16-QAM. Il faut dans un premier temps
générer la totalité des blocs optimaux. Dans le cas de 2 antennes d’émission, les éléments

10°

FER

1 —<— WYCK 2Tx 2Rx
| —¥— Hong 2Tx 2Rx
—<4— New 2Tx 2Rx
102} | —*— New 3Tx 2Rx
L[| —®— New 4Tx 2Rx
-] — < — WYCK 2Tx 4Rx

1 — ¥ — Hong 2Tx 4Rx
| — < — New 2Tx 4Rx
| = ® — New 3Tx 4Rx
— ® — New 4Tx 4Rx

1

107

0 5

SNR (dB)

FIGURE 5.4 — FER des codes 16 états 16-QAM de 2 a 4 antennes d’émission
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—<— WYCK 2Tx 2Rx
—v— Hong 2Tx 2Rx
—<4— New 2Tx 2Rx
—*— New 3Tx 2Rx
—®— New 4Tx 2Rx
— < —WYCK 2Tx 4Rx
— ¥ — Hong 2Tx 4Rx
| = € " New2Tx4Rx ||
¥~ * ~New3Tx4Rx |3
® — New 4Tx 4Rx ]

BER

0 5 10 15 20
SNR (dB)

FI1GURE 5.5 — BER des codes 16 états 16-QAM de 2 4 4 antennes d’émission

générés par les colonnes des blocs optimaux sont séparés par une DE > DEi, = 9. Le
nombre de blocs optimaux trouvés aprés une recherche exhaustive est 221 185. Dans le cas de
trois antennes d’émission, la DE minimale entre deux éléments différents générés par un bloc
est 22. Devant le nombre important de blocs a analyser, nous n’avons pas généré la totalité
des blocs optimaux.

Par exemple, pour deux antennes d’émission, le bloc

Buys = [(1) (1)]+ ]B g] (5.59)

est un bloc optimal. Chaque bloc génére 64 symboles MIMO. Le spectre des distances du bloc
ci-dessus est constitué de 1984 distances et présenté a la figure 5.6.
Pour 3 antennes d’émission, le bloc

0 2 2 3
Bny—3= |4 3| +j|3 4 (5.60)
10 40

est optimal. Son spectre des distances est donné a la figure 5.7.

Les matrices génératrices sont alors construites & ’aide de deux blocs optimaux. Parmi
I’ensemble des possibilités, les codes les plus performants sont ceux ayant la plus grande DEC
minimale. Des exemples de STTCs 64 états 64-QAM 2 antennes d’émission et 64 états 64-QAM
3 antennes d’émission sont exposés dans le tableau 5.4.
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FIGURE 5.6 — Spectre de distances du bloc B, —2
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FIGURE 5.7 — Spectre de distances du bloc By, —3

2
Code G dp
min
o 1|0 5
Gr = 10 ‘ 2 0 ]
New 64s 64-QAM 2Tx 25
c B 2 2|5 5
Q = 2 5|2 1
0o 2|1 o
G; = 4 3|0 1
1 0|0 2
New 64s 64-QAM 3Tx 48
2 3 1 4
GQ = 3 4 2 0
4 0 4 1

TABLE 5.4 — STTC 64 états 64-QAM 2 & 3 antennes d’émission

La trace (ou DEC) minimale des codes du tableau 5.4 correspond a la DEC minimale des
codes sans avoir normaliser la puissance. Comme précédemment, les DECs sont directement
calculées a I'aide des signaux MIMO obtenus a ’aide de la fonction de mapping ® donnée dans
I'expression (1.8). Par contre, pour étudier les performances de ces codes, il est nécessaire de
normaliser la puissance totale émise. Ainsi, les signaux MIMO sont multipliés :

— pour 2 antennes d’émission par 0,218 2;

— pour 3 antennes d’émission par 0,178 2.

Les performances de ces codes sont données dans la figure 5.8 pour le FER et la figure 5.9
pour le BER, pour 2 et 4 antennes de réception. Comme nous pouvons le remarquer sur les
courbes de FER, I’ajout d’une antenne d’émission permet pour un FER de 1072 d’obtenir un
gain d’environ 2 dB dans le cas de 2 et 4 antennes de réception.
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—®— New 2Tx 2Rx
—&— New 3Tx 2Rx
— ® — New 2Tx 4Rx
— & — New 3Tx 4Rx

FER

10

SNR (dB)

FIGURE 5.8 — FER des codes 64 états 64-QAM 2 & 3 antennes d’émission

5.2.4 Construction des STTCs 256 états 16-QAM

Un STTC 256 états 16-QAM np antennes d’émission a une matrice génératrice

G = G;+jGqg (5.61)
_ [oalierer o] + 5[0}t ecte)  mo

avec G;’I et G;’I € Zy"(j) pour I € {1,2} et i € {1,2,3}. La matrice G est donc constituée
de 3 blocs

5= [665] +1[G1963) avec i = T3 (563

D’aprés la décomposition de la DEC, pour construire les meilleurs STTCs, il est nécessaire
que B; et Bj soient des blocs optimaux. Ainsi, le premier et le dernier terme de la DEC sont
maximisés. Pour faire le lien entre ces termes, le bloc By ne doit pas étre sélectionné parmi
les blocs optimaux mais doit étre choisi pour maximiser la DEC. Le nombre de STTCs 256
états 16-QAM np antennes d’émission reste relativement élevé. C’est pour cette raison que
seulement une partie des codes a été analysée. Les premiers STTCs 256 états 16-QAM 2 et 3
antennes d’émission dont des exemples sont donnés dans le tableau 5.5 ont ainsi été obtenus.

Les performances de ces deux codes sont représentées dans les figures 5.10 et 5.11 respec-
tivement pour le FER et le BER avec 2 et 4 antennes de réception. Dans le cas d'un FER de
1072, le gain apporté par le rajout d'une antenne d’émission est d’environ 3,77 dB.
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10
—®— New 2Tx 2Rx
—&— New 3Tx 2Rx H
— ® — New 2Tx 4Rx []
107 — & — New 3Tx 4Rx H

BER

SNR (dB)

FIGURE 5.9 — BER des codes 64 états 64-QAM 2 & 4 antennes d’émission

d2
np Code G E
min
0 3|1 o0]2 2
G = 2 3 ‘ 12 ‘ 3 3 ]
2 New 256s 16-QAM 2Tx 18
G - 1 1]1 3|1 3
Q = 0o 2|2 0|1 o
3 00 1]2 1
G; = 1 1|1 o|o0o 2
3 22 2]|1 2
3 New 256s 16-QAM 3Tx 28
0 3]0 2]0 1
Gg = 2 1|1 1]3 o0
1 3|2 o2 o

TABLE 5.5 — STTC 256 états 64-QAM 2 & 3 antennes d’émission

5.2.5 Utilité de la décomposition de la distance euclidienne cumulée

La construction des codes utilisant une modulation de type QAM peut devenir trés longue
et fastidieuse. C’est pour cette raison qu’aucun STTC 16-QAM & 3 et 4 antennes de réception et
aucun STTC 64-QAM n’a été proposé dans les précédentes publications. Il est donc primordial
pour trouver rapidement les meilleurs STTCs d’utiliser une méthode rapide et efficace. Nous
allons donc voir dans quelle mesure la nouvelle méthode proposée diminue le temps de calcul.
Pour cela, le cas des STTCs 16 états 16-QAM 2 antennes d’émission a été analysé.

Dans ce cas, le nombre total de codes est 410 ~ 4,295 x 10°. Wong et al. dans [72] analyse
seulement les DECs des codes ayant un gain de diversité maximal, soit 9,23 % des codes. Pour
construire ces codes, la nouvelle méthode basée sur la décomposition de la DEC utilise deux
blocs optimaux. Une recherche exhaustive a fourni 6 912 blocs optimaux. De cette maniére, le
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FI1GURE 5.10 — FER des codes 256 états 16-QAM 2 & 3 antennes d’émission et 2 & 4 antennes
de réception
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F1GURE 5.11 — BER des codes 256 états 16-QAM 2 & 3 antennes d’émission et 2 & 4 antennes
de réception
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5.3 Conclusion

nombre de codes pour lesquels le rang et la trace doivent étre analysés est égal 4 6912x6912 ~
0,048 x 107, soit environ 1,1 % de la totalité des codes.

Dans le cas d’un STTC 16 états 16-QAM 3 antennes d’émission, le nombre de matrices
génératrices est 424 ~ 2,8147 x 10, 11 y a 264 961 blocs optimaux. Ainsi, le nombre de codes
a analyser pour obtenir le meilleurs codes est 2649612 = 7,02 x 10'°, ce qui correspond & 0,02
% de la totalité des codes.

Pour les codes 16-QAM & 256 états, le pourcentage du nombre de codes & examiner reste
inchangé par rapport aux codes a 16 états. En effet, le premier et le dernier bloc sont des blocs
optimaux. Par contre, il n’y a pas de condition spécifique pour le choix du deuxiéme bloc, en
dehors de la maximisation de la DEC.

5.3 Conclusion

Les STTCs 22"-QAM avec np > 2 n’ont pas été traités dans la littérature, car le nombre
important de codes rend la recherche trop cofiiteuse en temps de calcul. Dans les précédentes
publications, les STTCs 16-QAM avec 2 antennes d’émission ont été construits dans le but de
maximiser le gain de diversité et cela & ’aide des propriétés spécifiques des codes espace-temps
utilisant une QAM [29,30]. Dans [72], Wong et al. complétent ce critére par une recherche des
codes via le critére de la trace. Dans [61], Hong et al. commencent par la génération de codes de
rang plein. Ensuite, a la maniére de [53], les codes ayant le meilleur spectre des déterminants
sont recherchés.

La méthode que nous avons mise en place utilise un des principes du coset partitioning qui
est basé sur une décomposition de la DEC. Le but de cette nouvelle méthode est de décomposer
la matrice génératrice en blocs. Chaque bloc ou ensemble de blocs doit étre alors sélectionné
pour maximiser une somme de termes de la DEC afin de maximiser la DEC minimale. Cette
méthode a créé des codes 16-QAM ayant 2 antennes d’émission qui ont les mémes performances
que les codes précédemment publiés. De plus, pour la premiére fois, des codes 16-QAM avec
3 et 4 antennes d’émission ont été générés, ainsi que des STTCs 64-QAM a 2 et 3 antennes
d’émission.
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Conclusions

Ce document est consacré a 1’étude et a la construction des STTCs. Ces codes qui sont
basés sur une extension des TCMs dans un contexte multi-antennaire permettent d’obtenir de
trés faibles taux d’erreurs grace & un gain de codage élevé. Cependant, la durée de recherche
des meilleurs codes s’avére étre trés importante, en particulier quand le nombre d’antennes
d’émission, la taille de la constellation ou le nombre d’états possibles de la mémoire du co-
deur augmentent. De maniére & éviter une recherche longue et fastidieuse, plusieurs méthodes
de construction des meilleurs STTCs pour des modulations de types PSK et QAM ont été
proposées.

Pour cela, les bases théoriques concernant les systémes MIMO et les principes du codage
temps-espace ont tout d’abord été rappelés dans les deux premiers chapitres. L’intérét d’utiliser
des STTCs pour augmenter les performances d’'une communication a ainsi été identifié. En
effet, les STTCs permettent d’obtenir des gains de diversité spatiale et des gains de codage
trés importants. Ces gains sont proportionnels au nombre d’antennes d’émission et au nombre
d’états du codeur.

Un STTC est défini par sa modulation qui, dans notre cas, est soit une modulation 2”-PSK,
soit une 22"-QAM, par son nombre ny d’antennes d’émission et par son nombre d’états. L’état
d’un STTC & un instant ¢ correspond & la valeur prise par ’ensemble des cellules-mémoire du
codeur au temps t. Pour représenter simplement un STTC, le choix a été fait d’utiliser une
représentation matricielle. Un STTC 2"-PSK est alors caractérisé par une matrice génératrice
G. Le nombre de lignes de cette matrice correspond au nombre d’antennes d’émission et le
nombre de colonnes de la matrice correspond au nombre total de cellules du codeur (d’entrée
et de mémoire). Dans le cas d'une QAM, la matrice génératrice est constituée d’'une partie
réelle et d’une partie imaginaire : G = Gy + jGg.

Pour une modulation 2"-PSK et pour une 22"-QAM, la valeur de chaque coefficient de
la matrice génératrice appartient respectivement au groupe Zgn ou au groupe Zon (j). Ainsi,
le nombre de STTCs possibles croit en fonction de trois facteurs : le nombre d’antennes
d’émission, le nombre d’états et la complexité de la modulation, ce qui allonge le temps de
recherche des meilleurs codes. Pour résoudre ce probléme, nous avons élaboré des méthodes
pour réduire considérablement la durée d’identification et de génération des meilleurs STTCs.

Avant de présenter ces nouvelles méthodes de construction des STTCs, le chapitre 3 a mis
en avant différentes propriétés concernant I’ensemble d’appartenance des symboles MIMO :
le groupe Zj!. Par la suite, des propriétés et des définitions concernant les STTCs ont été
exposées. De 1a, la classe des codes équilibrés a pu étre présentée. Les codes dits équilibrés res-
pectent tous la méme propriété : les symboles MIMO générés par le codeur sont équiprobables
si les données binaires sont générées de maniére équiprobable par une source binaire sans mé-
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moire. L’intérét de cette classe est de contenir la totalité des meilleurs STTCs publiés. Parmi
les codes équilibrés, il est possible de distinguer les codes entiérement équilibrés qui générent
avec la méme probabilité la totalité des symboles MIMO possibles. Dans ce cas, 'intégralité
du groupe Zy est créée par des combinaisons les colonnes de la matrice génératrice G. Ainsi,
pour réduire le temps de recherche des meilleurs codes, il est possible de construire I’ensemble
des codes équilibrés et d’analyser les codes seulement dans cet ensemble pour trouver les plus
performants. Durant de précédents travaux, une premiére méthode de construction des codes
équilibrés avait été élaborée, mais exploitée seulement pour des codes 4-PSK.

Pour optimiser la génération des STTCs équilibrés, une nouvelle méthode de construction
des codes équilibrés 2™-PSK, plus simple et plus générale que la premiére méthode publiée,
a été présentée dans le chapitre 4. Cette méthode est basée sur un algorithme qui impose a
chaque nouvelle sélection d’une colonne de G la création d'un sous-groupe de Zj+. A laide
de cette méthode, des STTCs 4-PSK et 8PSK avec 2, 3 et 4 antennes d’émission ont pu
étre trouvés. Des simulations ont permis de montrer que nos nouveaux codes étaient plus
performants que les codes correspondants précédemment publiés.

Une deuxiéme méthode de construction des meilleurs STTCs appelée coset partitioning a
ensuite été présentée. Cette méthode, permettant de générer les STTCs 2"-PSK de maniére
optimale, est une extension pour les systémes MIMO de I'approche en cosets et lattices de
Calderbank du set partitioning proposé par Ungerboeck. Le set partitioning est une méthode
de construction des modulations codées en treillis appliquée aux systémes SISO. Son principe
est de diviser en ensembles les signaux séparés par les plus grandes distances euclidiennes. Ces
ensembles correspondent aux signaux partant d’'un méme état ou arrivant dans un méme état.
Le coset partitioning a la particularité de diviser ’ensemble des signaux MIMO en cosets et
non en simples ensembles. Pour cela, les matrices génératrices sont divisées en blocs. Chaque
bloc doit alors générer un sous-groupe de Zj: . Des propriétés spécifiques pour le choix de
chaque bloc ont été établies grace a la décomposition de la distance euclidienne entre deux
mots de code. De cette maniére, le nombre de codes & analyser est trés faible par rapport aux
méthodes précédemment publiées. Ainsi, des STTCs 4-PSK de 2 & 6 antennes d’émission et
des STTCs 8-PSK de 2 & 4 antennes d’émission ayant de meilleures performances que les codes
précédemment publiés ont été construits. De plus, grace a l'efficacité du coset partitioning,
pour la premiére fois, des STTCs 4-PSK avec 7 et 8 antennes d’émission et des STTCs 8-PSK
avec b et 6 antennes d’émission ont été créés.

Pour finir, la génération des STTCs 2?"-QAM a été traitée dans le dernier chapitre.
Leurs propriétés ont démontré que 'utilisation du coset partitioning n’était pas possible pour
construire les meilleurs STTCs QAM. Seul le concept de la décomposition de la distance eu-
clidienne entre les mots de code a pu étre exploité. Ainsi, pour construire les meilleurs codes,
la matrice génératrice est divisée en blocs. Chaque bloc doit étre optimisé dans le but de
maximiser des termes spécifiques de la distance euclidienne entre deux mots de code. Suivant
cette démarche, des STTCs 16-QAM avec 2 antennes d’émission ont été proposés avec des
performances identiques aux codes précédemment publiés quand ils existent. De plus, pour la
premiére fois, des STTCs 16-QAM avec 3 et 4 antennes d’émission et des STTCs 64-QAM
avec 2 et 3 antennes ont été produits.
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Perspectives

Le coset partitioning pourrait par la suite étre appliqué & des familles de codes plus per-
formantes telles que les SO-STTCs. En effet, comme montré dans le chapitre 2, les SO-STTCs
permettent d’obtenir un gain de diversité maximal et un gain de codage important grace a
la concaténation d’'un O-STBC et d’'un STTC. Une adaptation de la méthode du coset par-
titioning aux SO-STTCs permettrait la construction de ces codes avec un nombre d’antennes
d’émission trés important.

De plus, ce document présente des méthodes de construction de STTCs permettant de
construire des codes avec un grand nombre d’antennes d’émission. Dans un systéme réel,
I’estimation du canal de propagation devient laborieuse et consommatrice en ressources, en
particulier lorsque le nombre d’antennes d’émission et de réception est élevé. L’application de
méthodes de construction comme le coset partitioning dans un codage temps-espace différentiel
permettrait de s’affranchir de cette estimation et de construire ainsi des systémes MIMO non
cohérents & grand nombre d’antennes.

149



Conclusions et Perspectives

150



Annexes

151






Annexe A

Puissance moyenne recue par les
antennes de réception

Dans cette annexe, nous allons démontrer que dans le cas d’un canal de Rayleigh, la
puissance moyenne recue par chaque antenne de réception est égale a la somme des puissances
moyennes émises par chaque antenne d’émission.

Considérons le schéma A.1 présentant un systéme de communication a ny antennes d’émis-
sion et 1 antenne de réception.

FIGURE A.1 — Schéma de communication & np antennes d’émission et 1 antenne de réception

Dans ce schéma de communication :
— le signal 2™-PSK envoyé par la k° antenne d’émission avec k = 1, np défini par

sp(t) = \/Z x cos (27 fot + 6) (A1)

ou 0 est la phase du signal et fy la fréquence porteuse du signal. L’amplitude des
signaux s}, a été déterminée de maniére & normaliser la puissance totale émise & 1;

— hy est le coefficient complexe d’un canal de Rayleigh entre la k° antenne d’émission et
l’antenne de réception. Les composantes réelle et complexe suivent une loi N'(0;0,5). De
cette maniére, |hy| suit une loi de Rayleigh tandis que la phase ¢y suit une loi uniforme
sur | — m, 7w]. On considére que les coefficients du canal ne varient pas pendant un temps
symbole

La puissance moyenne totale émise est la somme de la puissance moyenne émise par chaque

antenne d’émission. Nous allons montrer que la puissance recue par chaque antenne de récep-
tion est égale aussi a la somme de la puissance des signaux émis par chaque antenne d’émission,
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quels que soient les signaux MIMO envoyés. L’antenne de réception regoit le signal

np
2|h
sr(t) = Vel cos (27 fot + Oy + o) - (A.2)
= VT
Il est possible de représenter en bande de base les signaux si(t), ce qui donne s = \/%763'0’@.
Ainsi le signal recu est
nr
= Z hiSk. (A.3)
k=1

De cette maniére la puissance totale recue est

nrt 2
P = thsk (A4)
k=1
nrm nrt
= > lhsi? D (hasi(hus)™ + (hisi)*Tusy) (A.5)
k=1 Q=1
il
nr 1 ) nr
> (nT |l ) + " 2Real(hisi(hus)”) (A.6)
k=1 i,l=1
i#l
1 nr ) nr
= EZM + > 2Real(hisi(hsi)®). (A7)
k=1 i,l=1
i#l
Ainsi,
1 nr ) nr
E(P) = E[— h E 2Real(h;s;(hys))*) | - A8
(Fr) (nT;|k|>+ ; eal(h;s;(hysi)”) (A.8)
B i£l
On a hg = hk’] —i—jhk’Q avec k = 1, np donc
il = (he,r)? + (hie@)® = E (|hel?) = E((hwe,1)?) +E ((hi0)?) (A.9)
= var(hgr) + var(hg ) (A.10)
= 0% +40? (A.11)
1 1
= -+ - A12
515 (A12)
- 1 (A.13)
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Donc, E (% o |hk\2> =1, ce qui nous donne

E(P;)

nr

1+E | > 2Real(hisi(ls)*) (A.14)
e 1 1

1+2E hihj—— cos(¢p; — Py +6; — 0 A.15
“Z:l NN (i — & 1) (A.15)
il

1+ (A.16)

2IE ZT: hihli (COS(QZ)Z' — ¢Z)COS(9¢ - 9[) + Sin(gf)i - gf)l)sin(ei - (91)) (A17)

ek
il=1 T

il

Etant donné que E (cos(¢; — ¢;)) = 0 et E (sin(¢; — ¢;)) = 0, on en déduit que

E(P,) = 1. (A.18)

Ainsi, quel que soit le code utilisé, la puissance moyenne du signal regu par chaque antenne
de réception aprés un canal de Rayleigh dont les composantes réelle et complexe suivent une
loi M/(0;0,5) est égale a 1.

155



CHAPITRE A : Puissance moyenne recue par les antennes de réception

156



Annexe B

Influence de la taille des mots de code

Durant, notre étude sur les STTCs, la longueur des mot de codes a été adoptée en fonction
des précédentes publications. Ainsi, pour chaque simulation, les mots de codes sont constitués
de 130 symboles MIMO 2"-PSK ou de 66 symboles MIMO 22"-QAM dans le but de se retrouver
dans les mémes configurations que les simulations des précédentes publications. Cette annexe
présente U'influence de la taille des mots de code sur les performances. Considérons les STTCs
4/16/32 états 4-PSK 3 antennes d’émission présentés dans le tableau B.1. La démarche pour
construire ces codes a été présentée au chapitre 4.

Nom G Rang dE
min
0o 2|2 1
Nouveau 4s 3Tx 2 3 0 2 2 28
2 3|2 3
0 2 1 2 2 0
Nouveau 16s 3Tx 2 1 2 0 3 2 3 24
2 1 3 2 1 2
2 3|2 3|2 1|2 1
Nouveau 64s 3Tx o 2|0 2|2 3|0 2 3 32
2 1|0 2|2 3|2 1

TABLE B.1 — STTCs 64 états 4-PSK a 3 antennes d’émission

Les figures B.1, B.3, et B.5 représentent le FER des STTCs respectivement pour les codes
du tableau B.1 avec 4, 16 et 64 états, tandis que leurs BERs sont donnés par les figures B.2,
B.4 et B.6. Dans chaque cas, 4 longueurs de mots de code notées ’lg trame’ dans les figures ont
été considérées : 26, 130, 650 et 1300 symboles MIMO par mot de code. De plus, 4 antennes
de réception ont été utilisées pour toutes les simulations.

Dans ’ensemble des cas considérés, nous remarquons que les mots de code ayant les
meilleurs FER sont les mots de codes de faible taille.

En ce qui concerne le BER, pour chaque code, dans le cas ot le SNR est trés faible, les
mots de code de faible longueur sont plus performants que les mots de code de grande taille.
Par contre, pour des SNRs élevés, les mots de code de grande taille ont tendance & devenir
plus performants que les mots de code de petite taille.
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FIGURE B.1 — FER du STTC 4 états 4-PSK avec 3 antennes d’émission
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FIGURE B.2 - BER du STTC 4 états 4-PSK avec 3 antennes d’émission
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FIGURE B.3 — FER du STTC 16 états 4-PSK avec 3 antennes d’émission
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FIGURE B.4 — BER du STTC 16 états 4-PSK avec 3 antennes d’émission
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FIGURE B.5 — FER du STTC 64 états 4-PSK avec 3 antennes d’émission
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Annexe C

Comparaison des méthodes de
génération des codes équilibrés

Cette annexe va comparer par le biais d’un exemple, la complexité des deux méthodes de
construction des codes équilibrés :

— la méthode donnée dans [66,67] ;

— la méthode présentée dans ce document.

Par la suite, nous adoptons le code couleur suivant :

— vecteurs verts : vecteurs choisis ;

— vecteurs bleus : vecteurs générés;

— vecteurs blancs : vecteurs pouvant étre choisis;

— vecteurs rouges : vecteurs bloqués (interdiction de les choisir par la suite).

Nous allons commencer par générer un code & longueur minimale 4-PSK avec 2 antennes
d’émission a 'aide de la 1° méthode). Etant donné que le code que nous voulons obtenir est de
type I, seulement un élément de Cy doit étre sélectionné, par exemple G = [((2)]] Apreés, nous
choisissons 3 vecteurs linéairement indépendants dans 3 cosets différents. Ces vecteurs vont
alors générer des éléments représentés en bleu dans le tableau C.1. Tous les éléments qui ne
sont pas générés et qui ne sont pas linéairement indépendants (c.f. définition 3.6) aux vecteurs
choisis sont alors bloqués (en rouge) et représentent donc des éléments de Fy. Le reste des
vecteurs devra étre choisi de maniére & créer l'intégralité de groupe Z3 .

L&) B (3] | 3] ) (3] | (3] (3] (3]
8] ) 31 ) 8] ) (8] ) 8 ) B3] ) (3]
6 L BIBI B ]| B 8] (B
HE | REERHENHERHENGENE
HERHRRH AN NERRHANH AN
(e] (8] ) L) | el | BRI O8] ) 81 ) (3]
(o] M (3] | 3] ) (3] | B] PRI [
BEEET GGG B PR

TABLE C.1 — Choix des 4 premiéres colonnes de G
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CHAPITRE C : Comparaison des méthodes de génération des codes équilibrés

Le 5° élément doit étre choisi dans le but de générer de nouveaux éléments de Cp. Il doit
2
de plus appartenir & I’ensemble en blanc, par exemple G5 = [%} En effet, si le 5° vecteur

est choisi parmi les éléments en rouge, les vecteurs ne seront pas linéairement indépendants
(c.f. definition 3.6). Ce dernier vecteur va générer de nouveaux éléments de Zj7 dont deux
appartenant a Cy et en bloquer d’autres, comme montré dans le tableau C.2.

E) | (8 | [8] ) (8 [3]
)| [0 (8] ) (8] | [A]
31 [ ] W D] | G
] | [0 ) [8) [8] ) [3]
2] L8]] (3] | [3] | [E]
] | [0 ) [8] | 3] | [4]
(] | (80 (8] ) (3] | [3]
]| 0] T80 (3] [8]

TABLE C.2 — Choix de la 5° colonne de G

Comme nous voulons un code de type I, la seule possibilité est de choisir le dernier vecteur

dans 6{8}' Comme montré dans le tableau C.3, si [(ﬂ est sélectionné, la totalité de Zs! est
générée.1

| B8] | 18] (8] [3]

& | (8] | {8 3] | [3]

311 (2] 03] | (3

8] | B8] B8] (8] [E]

Bl | (8] (8] | 2] | [3]

HERHERARHR N

HINHARH RN

(&1 | G811 81 ] 8] [3]

TABLE C.3 — Choix de la 6° colonne de G

] ©

Ce code va maintenant étre créé a l'aide de la nouvelle méthode de construction des
codes équilibrés. L’objectif est de construire un code ayant une matrice génératrice G’ =
[G1GLG5GLGLGE]. Une permutation des colonnes de G’ permettra de retrouver la matrice
génératrice G.

La matrice génératrice du code créé est

— o O
w = O
N —
N =N
=N O
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. .. 0 .
La premiére étape est de choisir un vecteur dans Cy, G} = [8} Il est alors possible de

choisir le 2¢ vecteur dans le coset C[g].
0
i

G| 18] (3]
] | (& | 3]

TABLE C.4 — Choix de la 1¢ colonne de G’

]

=T
WO | pon
i

HNN oo

. . 07 .
Le deuxiéme vecteur peut étre G = 0] Comme montré dans le tableau C.5, aucun

nouvel élément de Cy n’est généré. Donc, le 3° vecteur doit encore étre choisi dans le coset
Cro1- Une autre solution aurait été de choisir G dans Cp, dans ce cas, le code généré n’aurait
0

1
pas été de type I mais de type II.

& | |
HERl

TABLE C.5 — Choix de la 2¢ colonne de G

]

—
coo
—
—

=NO [ opo
[R—Y

—

=TI

WO | pon
A

—
woo
—

—

.. . 0 . ..
Nous choisissons maintenant Gz = [%} . On obtient ainsi le tableau C.6.

[ 3]

—
[=l=l=}
—

—

woo
[a—

[—

— ||
Wwo |pwo |wne [vvo
AR} P} ) )
WP |- | POV vow
(RN (— L I
(AR} P} PR

WWN | NWN | WN [ NN

— |||

RN |oRN | ~on |[OON

|

—
HHEO|O~O

—
— ||

—

~rwo|owo
[A—

—

—|—

—
WO | N=O

—
—
[a—

TABLE C.6 — Choix de la 3° colonne de G

) . . . 0
Comme représenté dans le tableau C.7, si 'on choisit G4 = [%}, aucun nouveau vecteur

Co n’est généré. Dans ce cas, le prochain élément doit appartenir & un des éléments blancs des

1

1 0

cosets 6{8]’ C[(l)] ou C[ﬂ .

RN | oRN|[Ron | OON

[EE— F— F—— L]

—a— | |
HWN 0w [ FNN onn
WW | NWN | W [N
R P PR P

—a |||

|

[RR— P— L) N

W [ o=R | POV vow

— || |

—— | —— |

(RN Y Y

—f——|——|[——
WWO | NWO | WO [ NNO

TABLE C.7 — Choix de la 4¢ colonne de G

2 . . .
Nous pouvons prendre G5 = [%} Ainsi, la totalité de Cy est générée. Il est alors possible
de choisir le dernier vecteur dans les nouveaux cosets représentés en blanc dans le tableau C.7,
1 .
par exemple [ %} Dans ce cas, la totalité de Zj comme montré précédement dans le tableau

C.3.
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CHAPITRE C : Comparaison des méthodes de génération des codes équilibrés

— ||| || |——|——
Wwr | NWE [WoR [ NNF [ WKW [NWO WO [NNS

[RMRY UMY PSS NS Y ) F—Y ——

—|——[——|————|——[—— |
HRW|ORW|Row|cow RN |[oRN |[Ron [OON

[ENNNY FNY PR PR —Y I— — L

— || T ||| |—
HWW | Cww |FNWIONW e | own |HNN oo

e e |

— ||| || |—|—
WWW | NWW |[WNW | NNW [ WWN [ NWN [ WNN (NN
[ARRR) FRTY FaSRAY PSRN Y Y P T

WRW|NRw | WOWINOW |

e

TABLE C.8 — Choix de la 5° colonne de G

Le code généré est donc

G = [G1GG5G)G5G] (C.2)
000021

= loo 211 1}. (C.3)
2 113 2 2

Avec la permutation de certaines colonnes, on obtient

G = [CLG4GIGHGLGY]
000120

= o011 1 2. (C.5)
213 2 21

Le principal défaut de la premiére méthode est ’analyse des vecteurs linéairement indé-
pendants. Dans le cas de deux et trois antennes d’émission, différents algorithmes existent
pour éviter ces calculs proposés dans [69].

L’avantage de la nouvelle méthode est de définir simplement I’ensemble dans lequel choisir
chaque nouvelle colonne de G.

(C.4)
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Résumé

Ces derniéres années, les systémes de communication sans fil utilisant plusieurs antennes en émis-
sion et en réception, couramment appelés systémes MIMO, sont apparus comme une solution trés
prometteuse pour améliorer le débit et la fiabilité des transmissions de données. Dans le but de ré-
partir 'information sur les différentes antennes d’émission, une multitude de codes temps-espace a été
proposée dans la littérature. Parmi ces schémas de codage, les codes temps-espace en treillis (STTCs),
basés sur des modulations codées en treillis dans un contexte multi-antennaire, se sont distingués
comme offrant un trés bon gain de codage. Des critéres ont été élaborés pour analyser les perfor-
mances des STTCs. Cependant, pour identifier les codes offrant les meilleures performances, il est
nécessaire d’appliquer ces critéres sur la totalité des codes. Cette recherche exhaustive nécessite un
temps important de calcul, en particulier lorsque le nombre d’antennes d’émission, le nombre d’états
du codeur ou encore la complexité de la modulation augmentent.

Le but de cette thése est de proposer des solutions rapides et efficaces pour construire les meilleurs
STTCs sans avoir recours & une recherche exhaustive. Dans un premier temps, une nouvelle méthode
de construction des STTCs 2"-PSK équilibrés est présentée. L’avantage de cette classe de codes est de
contenir ’ensemble des STTCS offrant les meilleures performances. Il suffit alors d’analyser seulement
les STTCs 2"-PSK équilibrés pour trouver les meilleurs STTCs.

Une deuxiéme méthode appelée 'coset partitioning’ est ensuite présentée. Exploitant une approche
en cosets du set partitioning proposé par Ungerboeck, elle permet de générer de maniére optimale les
STTCs 2"2n-PSK les plus performants. Ainsi, les meilleurs STTCs 4-PSK de 2 & 8 antennes d’émission
et les meilleurs STTCs 8-PSK de 2 a 6 antennes d’émission sont proposeés.

Par la suite, nous nous intéressons  la génération des STTCs 227-QAM. Basée sur la décomposition
de la distance euclidienne entre deux mots de code, une méthode permettant la génération des meilleurs
STTCs 22"-QAM est décrite. Ainsi, grace a lefficacité de cette méthode, pour la premiére fois, des
STTCs 16-QAM avec 3 et 4 antennes et des STTCs 64-QAM avec 2 et 3 antennes d’émission sont
construits.

Par ailleurs, les performances de tous les nouveaux codes proposés durant ces travaux de thése sont
évaluées par simulation en présence de canaux lents ou rapides de Rayleigh et en prenant en référence
les meilleurs codes correspondants jusqu’alors publiés (lorsqu’ils existent).

Abstract

During the last years, wireless communication systems using multiple transmit and receive antennas
called MIMO systems have been of great interest to improve the performance of data transmission.
Many systems have been proposed to allocate the information on each transmit antenna. It was
shown that MIMO systems using space-time trellis codes (STTCs) achieve both spatial diversity and
coding gains. STTCs are based on trellis coded modulations for MIMO systems. Several criteria have
been proposed to analyze the performance of STTCs. To find the best codes, an exhaustive search is
necessary. Nevertheless, the search-time is very large, especially when the number of transmit antennas,
the number of states of the encoder and/or the modulation complexity increase.

The framework of this thesis is to develop several methods to design efficiently the best STTCs.
In the case of 2"-PSK modulations, two methods to design the best STTCs are proposed. The first
method concerns the generation of balanced STTCs because the best published codes are balanced.

The second method called "coset partitioning" is an optimal method based on a coset approach of
set partitioning. Thereby, the best 4-PSK STTCs with 2 to 8 transmit antennas and the best 8-PSK
STTCs with 2 to 6 transmit antennas are proposed.

Furthermore, a method based on the Euclidian distance decomposition is given to generate the
best 22"-QAM STTCs. Thus, the first 16-QAM STTCs with 3 and 4 transmit antennas and the first
64-QAM STTCs with 2 and 3 transmit antennas are given.

Moreover, the performance of all the new codes is also evaluated by simulation in a fast and slow
Rayleigh channel. Their performance is compared to the best previous published codes as long as they
exist.



