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Résumé

Durant ces derniéres années, un grand intérét a été accordé aux systémes de communication
sans fil ayant plusieurs antennes en émission et en réception. Les codes espace-temps permettent
d’exploiter tous les degrés de liberté de tels systémes. Toutefois, le décodage de ces codes présente
une grande complexité qui croit en fonction du nombre d’antennes déployées et de la taille de la
constellation utilisée.

Nous proposons un nouveau décodeur, appelé SB-Stack (Spherical Bound-Stack decoder) basé
sur un algorithme de recherche dans ’arbre. Ce décodeur combine la stratégie de recherche du
décodeur séquentiel Stack (dit également décodeur a pile) et la région de recherche du décodeur
par spheéres. Nous montrons que ce décodeur présente une complexité moindre par rapport a
tous les décodeurs existants tout en offrant des performances optimales. Une version paramétrée
de ce décodeur est aussi proposée, offrant une multitude de performances allant du ZF-DFE au
ML avec des complexités croissantes, ainsi plusieurs compromis performances-complexités sont
obtenus.

Comme pour tous les systémes de communication, les codes espace-temps pour les systémes a
antennes multiples peuvent étre concaténés avec des codes correcteurs d’erreurs. Généralement,
ces derniers sont décodés par des décodeurs a entrées et sorties souples. Ainsi, nous avons besoin
de sorties souples fournies par le décodeur espace-temps qui seront utilisées comme entrées par les
premiers décodeurs. Nous proposons alors une version modifiée du décodeur SB-Stack délivrant
des sorties souples sous forme de taux de vraisemblance logarithmiques (Log-Likelihood Ratio -
LLR).

Pour la mise en oeuvre pratique des décodeurs, il est important d’avoir une complexité faible
mais avoir également une complexité constante est indispensable dans certaines applications.
Nous proposons alors un décodeur adaptatif qui permet de sélectionner, parmi plusieurs algo-
rithmes de décodage, celui qui est le plus adéquat selon la qualité du canal de transmission et la
qualité de service souhaitée. Nous présentons une implémentation pratique du décodage adapta-
tif utilisant le décodeur SB-Stack paramétré.

Le décodage des codes espace-temps peut étre amélioré en le précédant par une phase de
pré-traitement. En sortie de cette phase, la matrice du canal équivalente est mieux conditionnée
ce qui permet de réduire la complexité d’un décodeur optimal et d’améliorer les performances
d’un décodeur sous-optimal. Nous présentons et nous étudions alors les performances d’une
chaine compléte de décodage utilisant diverses techniques de pré-traitement combinées avec les
décodeurs espace-temps étudiés précédemment.
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Abstract

In recent years, a great interest has been accorded to Multiple-Input Multiple-Output systems
due to the large capacity they offer. Space-time codes are used to give a coding gain. A lattice
representation of multi-antenna systems has been proposed, which make it possible to decode
such systems using lattice decoders. Several decoders exist in the literature. Unfortunately, their
complexity increases drastically with the lattice dimension and the constellation size.

In our work, we propose a new sequential algorithm which combines the stack decoder search
strategy and the sphere decoder search region. The proposed decoder that we call the Spherical-
Bound-Stack decoder (SB-Stack) can be used to resolve lattice and large size constellations deco-
ding. Furthermore, it outperforms the existing decoders in term of complexity while achieving ML
performance. By introducing a bias parameter, the SB-Stack gives a range of performances from
ML to ZF-DFE with proportional complexities. So, different performance/complexity trade-offs
could be obtained.

The proposed algorithm is given to decode space-time codes. However, when a channel coding
is integrated to the transmission scheme, soft decoding becomes necessary. The SB-Stack is then
extended to support soft-output detection over linear channels. A straightforward idea was to
exploit internal nodes still stored in the stack at the end of hard decoding process to calculate
LLR. We show that the potential gain of such method is rather large then classical soft decoders.

For practical implementation, the decoding complexity is a critical point, but also the big
variation of the complexity between low and high SNR (Signal to Noise Ratio) is an additional
problem because of the variable decoding time. We propose an adaptive decoder based on the
SB-Stack. This one switches between optimal and sub-optimal decoders according to the channel
realization and the system specifications. This decoder has an almost constant complexity while
keeping good performance.

Lattice reduction is used to accelerate the decoding of infinite lattice. Using the MMSE-
GDFE, it becomes possible to apply lattice reduction when finite constellations are considered.
Therefore, interesting results are obtained when considering MIMO schemes combining the lattice
reduction, the MMSE-GDFE process and the sequential decoders given previously.
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Introduction

L’intégration de nouvelles technologies telles que les applications multi-média dans la nouvelle
génération des systémes sans fil exigent des débits toujours plus élevés et des qualités de service
plus importantes. Dans un systéme de communication classique utilisant une antenne a 1’émission
et une antenne a la réception (Single Input Single Output - SISO), la capacité réalisable est limi-
tée par la puissance d’émission et la bande passante disponible. Afin de faire face & ces limites,
l'utilisation de plusieurs antennes & chaque coté (Multiple Input Multiple Output - MIMO) a
été suggérée. Les systémes multi-antennes permettent théoriquement d’accroitre la capacité des
liens de communication sans fil par rapport aux systémes SISO. En effet, la capacité théorique du
canal MIMO avec n; antennes & 1’émission et n, antennes a la réception croit linéairement avec
min (ng, n,). C’est pourquoi, nous assistons actuellement & un rapide développement de cette
technologie avec des applications déja envisagées dans les futurs standards de télécommunica-
tions tels que les réseaux locaux sans fil [IEEE 802.11n pour les applications vidéo et les réseaux
d’acces sans fil large bande IEEE 802.20 intégrant la technologie MIMO-OFDM.

Le codage espace-temps (ST) permet d’exploiter tous les degrés de liberté des systémes
MIMO, en introduisant une dépendance entre le domaine temporel et spatial, dans le but d’ap-
porter une diversité spatiale et un gain de codage. Un décodage a Maximum de Vraisemblance
permet l'obtention de performances optimales, cependant, il présente une grande complexité.
Nous considérons les codes ST & dispersion linéaire. La représentation en réseaux de points de
ces codes ST permet leur décodage par les décodeurs de réseaux de points.

Plusieurs algorithmes de décodage offrant les performances optimales ont été proposés dans
la littérature. Nous distinguons en particulier les décodeurs basés sur la stratégie de recherche
dans un arbre tels que le décodeur par sphéres, I'algorithme de Schnorr-Euchner et les décodeurs
séquentiels tels que le décodeur Fano et le décodeur Stack. Bien que ces derniers présentent une
complexité plus faible par rapport au décodeur exhaustif, leur complexité est croissante en fonc-
tion du nombre d’antennes déployées et de la taille de la constellation utilisée, ce qui rend leur
utilisation trés limitée.

Dans ce travail, nous proposons dans un premier temps un nouvel algorithme de décodage
séquentiel, appelé SB-Stack (Spherical Bound-Stack decoder). Celui-ci est basé a la fois sur le
décodeur par sphéres et le décodeur Stack. Le premier utilise la stratégie de recherche DeFS
(Depth-first-search) dans une région finie du réseau qui consiste en une sphére de rayon finie
centrée sur le point regu. Le deuxiéme utilise une stratégie de recherche plus optimale, BeFS
(Best-first-search), cependant, la recherche se fait dans toute la constellation. Le décodeur SB-
Stack combine les avantages de 'un et I'autre des deux décodeurs. En fait, il utilise la stratégie
de recherche du Stack et la région de recherche définie par la spheére centrée sur le point recu. Par
conséquent, le SB-Stack permet d’offrir de meilleures complexités que les décodeurs originaux
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sans sacrifier les performances optimales. En outre, contrairement au décodeur Stack original,
nous démontrons que le SB-Stack peut étre utilisé pour décoder les constellations finies mais
aussi les réseaux de points infinis.

Dans le but de réduire encore la complexité, une version paramétrée du décodeur SB-Stack
est proposée. L’introduction d’un paramétre, appelé biais, permet de donner une multitude de
performances allant du ZF-DFE au ML avec des complexités d’autant plus faibles que les perfor-
mances sont sous-optimales. Plusieurs compromis performances-complexités sont alors obtenus.

Dans une chaine de transmission réelle, un code correcteur d’erreurs comme un code convo-
lutif ou un turbo code est toujours placé en amont du codage espace-temps. Afin d’optimiser
au mieux les performances globales de la chaine de transmission, le décodeur MIMO & sorties
binaires (dures) doit étre remplacé par un décodeur & sorties pondérées (souples). Celles-ci se-
ront utilisées comme entrées par les décodeurs des codes correcteurs d’erreurs. Nous avons alors
proposé une version modifiée du décodeur SB-Stack pour délivrer des sorties souples sous forme
de taux de vraisemblance logarithmiques (Log-Likelihood Ratio - LLR).

Les performances mais aussi la complexité sont les deux critéres & prendre en compte dans
le choix d’'un décodeur. En pratique, il est important dans plusieurs applications, telles que les
applications temps réel, d’avoir un décodeur ayant une complexité et un temps de décodage
constants. Afin de répondre & ce besoin, nous avons mis en place des techniques d’adaptation
permettant de sélectionner le décodeur le plus approprié selon plusieurs critéres de sélection.
En général, les systémes MIMO sont sensibles aux conditions radio, nous proposons alors un
algorithme de décodage adaptatif permettant de choisir le décodeur adéquat en fonction de la
qualité instantanée du canal de transmission ainsi que de la qualité de service souhaitée. Nous
présentons une implémentation pratique du décodage adaptatif utilisant le décodeur SB-Stack
paramétré.

Les performances des systémes MIMO dépendent étroitement du décodeur utilisé. L’ajout
d’une phase de pré-traitement peut améliorer le décodage, soit en diminuant la complexité de la
phase de recherche, soit en améliorant les performances sous-optimales. Le but de cette phase
est d’avoir une nouvelle matrice équivalente du canal qui soit mieux conditionnée. Il existe deux
types de pré-traitement : le pré-traitement a gauche qui consiste a I'application du MMSE-GDFE
et le pré-traitement & droite qui consiste en la réduction du réseau de points. L’utilisation du pré-
traitement dans la chaine de transmission MIMO permet par conséquent de réduire la complexité
d’un décodeur optimal et d’améliorer les performances d’un décodeur sous-optimal. Nous pré-
sentons et nous étudions les performances d’une chaine compléte de décodage utilisant diverses
techniques de pré-traitement combinées avec les décodeurs espace-temps étudiés précédemment.

Organisation de la thése :

Dans le premier chapitre, nous allons donner le cadre de notre travail et dresser le socle théo-
rique des chapitres suivants. Nous définissons dans un premier temps les différents paramétres
d’une chaine de transmission MIMO et nous détaillons les différents modules qui la constituent.
Ensuite, nous définissons les réseaux de points et nous donnons quelques outils mathématiques
qui nous seront utiles par la suite. Nous présentons également la représentation en réseau de
points d’un systéme MIMO employant un codage ST & dispersion linéaire.
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Dans le deuxiéme chapitre, nous allons donner un état de ’art des différents décodeurs utilisés
pour les systemes MIMO. Nous distinguons les décodeurs sous-optimaux tels que les décodeurs
linéaires et les décodeurs a retour de décision. En un deuxiéme temps, nous présentons les déco-
deurs optimaux tels que les décodeurs par sphére et Schnorr-Euchner et les décodeurs séquentiels
Fano et Stack. Nous donnons aussi la version paramétrée des décodeurs séquentiels qui permet
d’avoir une complexité moindre au prix des performances sous-optimales.

Dans le troisiéme chapitre, nous introduisons le nouvel algorithme de décodage séquentiel, le
SB-Stack que nous proposons. Deux approches seront présentées : le décodeur SB-Stack & sorties
dures et le décodeur SB-Stack & sorties souples. Nous montrons que le premier décodeur offre
des performances optimales avec des complexités inférieures a tous les décodeurs existants et la
deuxiéme version souple permet d’offrir un bon compromis performances-complexités par com-
paraison aux décodeurs a sorties souples connus. Nous illustrons les performances des décodeurs
& travers les résultats de simulation.

Dans le quatriéme chapitre, le décodeur adaptatif proposé sera détaillé. Nous commencons
par présenter les méthodes adaptatives qui existent dans la littérature. Par la suite, nous dé-
taillons les trois critéres de sélection proposés afin de choisir le décodeur adéquat. Nous donnons
finalement les performances du décodeur adaptatif implémenté en utilisant le décodeur SB-Stack.

Le cinquiéme chapitre sera consacré & 1’étude des techniques de pré-traitement. Nous allons
proposer d’appliquer les principales techniques utilisées dans la littérature dans notre chaine de
transmission MIMO, & savoir le MMSE-GDFE comme pré-traitement a gauche et la réduction
LLL et Seysen comme pré-traitement & droite. Nous cloturons ce chapitre par présenter et étudier
les performances de la chaine compléte de décodage combinant les diverses techniques de pré-
traitement avec les différents décodeurs proposés.
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Chapitre 1

Préliminaires

1.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous définissons le cadre de notre travail et nous exposons les notions théo-
riques que nous utiliserons dans les chapitres suivants.

Nous nous intéressons aux systémes de transmission & antennes multiples. Nous rappelons
dans une premiére partie les caractéristiques ainsi que le modéle général de la chaine de trans-
mission. Nous présentons deux schémas de transmission : un systéme sans codage utilisant un
simple multiplexage spatial et un systéme avec codage employant un codage espace-temps.

Les réseaux de points sont les principaux outils nécessaires pour la représentation et 1’étude
des systémes a antennes multiples. Nous présentons par la suite les principales définitions et
caractéristiques relatives aux réseaux de points.

1.2 Généralités sur les transmissions MIMO

1.2.1 Le canal radio

Dans un canal radio, le signal transmis peut suivre plusieurs acheminements avant d’atteindre
la destination. Ces acheminements ou trajets multiples sont causés par différents phénoménes
telles que la diffraction, la réflexion, la dispersion, etc. De plus sur chaque trajet, le signal subit
des évanouissements dont ’amplitude dépend du milieu de propagation, la présence d’obstacles
ou encore de la distance parcourue entre ’émetteur et le récepteur.

Nous écrivons le signal regu sous la forme :
y=h-z+w (1.1)
e h représente ’évanouissement causé par le canal de transmission.

e 1 est le signal transmis.

e w est le bruit modélisé par un bruit blanc additif Gaussien (Additive White Gaussian Noise
AWGN) de moyenne nulle et de variance 02, = Ny/2 par dimension réelle. Le bruit résulte
du bruit thermique des composants du systéme ainsi que de toute forme de perturbation
telles que les interférences multi-utilisateurs.
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Nous supposons les trajets suffisamment séparés pour que les évanouissements soient considérés
comme des variables aléatoires indépendantes. D’aprés le théoréme central limite, en présence
d’un grand nombre d’évanouissements le canal peut étre modélisé par un processus aléatoire
Gaussien complexe [1|. Si la moyenne des évanouissements est nulle, ’enveloppe suit une loi
de Rayleigh et le canal est dit canal de Rayleigh. C’est le modéle de canal que nous allons
considérer. Si la moyenne des évanouissements n’est pas nulle, le canal est dit canal de Rice.

Station
e base ghy¥omL

FIGURE 1.1 — Schéma de transmission sur un canal radio mobile

Le canal h est & entrées complexes Gaussiennes de moyenne nulle et de variance o = 0.5
par dimension réelle et son module |h| suit une loi de Rayleigh dont la fonction de densité de
probabilité est donnée par :

p(’u,) = %6 202 s u 2 O (12)

Nous appelons temps de cohérence du canal 7T, 'intervalle de temps pendant lequel A reste
constant.

e Lorsque le temps de cohérence est suffisamment petit, i.e, I’évanouissement varie d’un
temps symbole & un autre, le canal est dit ergodique (7. = Ts).

e Lorsque le temps de cohérence est plus grand que le temps de transmission d’une trame,
i.e, le canal reste constant pendant la transmission d’une trame (7, = T%), le canal est dit
quasi-statique.

e Le canal est & évanouissement par blocs s’il reste constant pendant la transmission de
N trames (T, = N - T}).

L’évanouissement et les interférences liés aux obstacles et aux multi-trajets représentent la
principale cause de perte d’information pour les transmissions sur le canal radio. La transmission
du signal sur un seul lien peut s’avérer insuffisante pour retrouver 'information & la réception.
Pour faire face & ce probléme, il serait intéressant d’envoyer plusieurs répliques du signal sur
différents liens subissant des évanouissements indépendants : c’est la notion de diversité. Plu-
sieurs systémes utilisant cette technique ont été mis en place. Nous retrouvons entre autres les
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systémes & antennes multiples & 1’émission et & la réception. Dans ce qui suit, nous donnons le
modeéle général des systémes multi-antennes et nous présentons la chaine de transmission que
nous considérons tout le long de notre travail.

1.2.2 Systéme de transmission sans fil MIMO

Pour un systéme MIMO, nous considérons la chaine de transmission avec n; antennes & 1’émission
et n, antennes & la réception présentée dans la figure 1.2.

Emetteur Canal MIMO Récepteur

———————————————————————————————————————————————————————

——=>| Modulation

\: > o
I -7 h

Mot de code émis X,

FIGURE 1.2 — Schéma de transmission MIMO

Une chaine de communication représente l’ensemble des traitements reliant une source (dé-
livrant le message & transmettre) a un destinataire. Les trois éléments de base sont 1’émetteur,
le canal de transmission et le récepteur. L’émetteur convertit, sous une forme adaptée au canal,
le flux d’information fourni par la source. Le récepteur effectue 'opération inverse et fournit le
message au destinataire. Le schéma de transmission que nous considérons est un systéme a plu-
sieurs antennes & 1’émission et plusieurs antennes & la réception dans le cas d’une transmission
sans fil.

Dans ce qui suit, nous allons décrire les différents modules de la chaine de transmission
MIMO.

L’émetteur

A P’émission, une source délivre une séquence de bits d’information b. Nous considérons ici une
chaine de transmission simplifiée ne comportant pas de codage source ni de codage canal et nous
supposons simplement que la séquence de bits d’informations est 4.i.d (indépendants identique-
ment distribués) sur [0, 1]. Ces bits sont convertis ensuite en une séquence de symboles complexes
modulés, notée s, tirés dans la constellation Cg. Un symbole d’information est représenté par
I’écriture complexe :

sk = R (sk) +75 (sk) (1.3)
Ces symboles d’information peuvent étre pris dans un alphabet infini. On dit dans ce cas

qu’ils appartiennent & un réseau de points, tel que Z[i| ou R (sf) et I (sf) prennent leurs
valeurs dans Z.

Démodulation |—+—=
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F1GURE 1.3 — Exemples de constellations q-QAM

Pour les schémas pratiques de transmission MIMO, les constellations les plus fréquemment
utilisées sont les g-QAM (Modulation d’Amplitude en Quadrature) [2]. Une constellation QAM
est un sous-ensemble fini de Z[i], obtenue en considérant des points équidistants contenus dans
une région donnée de Z[i|. Dans ce cas, R (sf,) et I (sf) prennent leurs valeurs dans I’alphabet
fini {:tl, +3,..., 19— 1} donnant naissance & une modulation possédant ¢ états ou symboles

complexes.

Quelques exemples de constellations q-QAM, avec ¢ = 4,8 et 16 sont représentés dans la
figure 1.3. La distance minimale entre deux points adjacents de la constellation est égale & 2.
L’énergie moyenne d’un symbole de la modulation q-QAM est égale & :

2
E; = g (q - 1)
A la sortie du modulateur, les symboles complexes sont groupés par blocs de K symboles
puis codés. s¢ = [s],s5, ... ,5%]T de dimension K X 1 est le vecteur symboles d’information.

En pratique, le codage associé aux systémes MIMO est le codage espace-temps (Space-Time
- ST). Le principe du codage espace-temps est d’émettre des symboles différents sur chacune des
antennes pour augmenter le débit de transmission et améliorer la robustesse du lien [3].

Le codeur ST réalise ’application unique du vecteur s€ vers la matrice mot de code complexe
X € de dimension ny x T :

C C
o o I

xe=| @ - (1.4)

C C
Tl Ln,T

ou T est la longueur temporelle du code, c’est le nombre d’intervalles élémentaires pendant
lesquels les symboles sont transmis avec cette matrice mot de code. Chaque composante de la
matrice appartient a la constellation C'x qui peut étre identique ou différente de la constellation
des symboles d’information.
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Puisque K symboles sont transmis sur chaque antenne pendant un temps 7', le rendement
de la transmission d’un code MIMO, donné en symboles par utilisation canal (u.c), est égal a :

K
R = T symboles/u.c

Le canal MIMO

Le signal codé est envoyé sur les différentes antennes émettrices. Chaque flux traverse un trajet
différent et subit un évanouissement indépendant. D’apres (1.1), le signal regu sur 'antenne i &
I'instant ¢ est une combinaison linéaire des signaux issus des n; antennes émettrices & laquelle
s’ajoute le bruit :

n
Yir = thj -+ wyy (1.5)
j=1

ou hfj est le coefficient complexe d’évanouissement introduit par le canal entre 'antenne émet-

trice j et 'antenne réceptrice 7 a l'instant ¢ et wy, est le bruit mesuré a I’antenne ¢ & 'instant ¢.

Nous considérons le modéle du canal quasi-statique. La matrice globale des coefficients du
canal MIMO, de dimension alors n, X n¢, est donnée par :

C PR c
11 Ine

HO=| @ . (L.6)
U

A partir de ’équation (1.5), le signal total requ peut s’écrire sous la forme matricielle suivante :

c _ c c c
neXT — HnTXnt ' XntXT + WnTXT (17)
ol Y€ est la matrice & éléments complexes des signaux recus sur toutes les antennes et W<€ est

la matrice de bruit additif blanc Gaussien.

11 existe deux grandes classes de systémes de transmission suivant la connaissance apriori du
canal de transmission au niveau du récepteur. On parle de systéme cohérent, si les coefficients
du canal sont supposés étre parfaitement connus au niveau du récepteur. Si les coefficients sont
inconnus par le récepteur, deux cas sont possibles. Le premier correspond au systéme non co-
hérent qui utilise des techniques d’estimation des coefficients du canal de transmission, comme
I’envoi d’une séquence d’apprentissage. Le deuxiéme correspond au systéme différentiel qui
décode le signal regu sans connaissance du canal.

Dans ce travail, nous allons considérer les systémes cohérents.

Le récepteur

Sous I’hypothése d’une parfaite connaissance du canal, le décodeur d’un code espace-temps a
pour but de retrouver une estimation du mot de code émis X. Le décodage permet de minimiser
la probabilité d’erreurs par paire pour une réalisation du canal H€, c’est-a-dire, la probabilité

que le récepteur décode X alors que X a été transmis Pe = P {X # X/y°, HC} [4].
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Pour cela, différentes régles de décodage peuvent étre considérées. Nous allons détailler cette
partie dans le chapitre suivant. Une fois un mot de code X est trouvé, la récupération des
symboles d’information § se fait en utilisant 1’association unique entre § et X. A la sortie du dé-
codeur, les symboles seront démodulés. La démodulation est ’opération inverse de la modulation.
En faisant 1’étiquetage inverse, les bits d’information sont reconstitués.

1.3 Gain des systémes MIMO

Les systémes MIMO peuvent exploiter différents gains par rapport aux systémes & une seule
antenne en émission et une seule antenne en réception (SISO). Un gain de diversité et de multi-
plexage peuvent étre obtenus. Nous allons présenter ces différents gains dans ce qui suit.

1.3.1 Gain de diversité

Il est évident qu’un signal transmis sur un canal radio subit des variations en fonction du temps,
de la fréquence et de 'espace. Lorsque le signal est fortement affecté, on dit qu’il a subi un
évanouissement. L’envoi d’une seule réplique du signal peut étre insuffisante pour décoder I’in-
formation. Il serait donc intéressant de fournir au récepteur diverses répliques indépendantes :
cette technique s’appelle la diversité. On parle alors de branches de diversité. Plus le nombre
de branches augmente, plus la probabilité qu’au moins une des branches ne soit pas dans un
évanouissement augmente.

Nous distinguons différents types de diversité :

e La diversité temporelle : c’est I’envoi du méme signal en n instants différents. Les ins-
tants sont séparés d’au moins le temps de cohérence du canal afin d’assurer une bonne
décorrélation des signaux.Ce type de diversité est intéressant pour les canaux ergodiques.

e La diversité fréquentielle : c’est ’envoi du méme signal sur n fréquences différentes. Les fré-
quences sont séparées d’au moins la bande de cohérence du canal. La diversité fréquentielle
est utilisée dans les systéemes OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing).

Avec les systémes MIMO, on dispose d’une nouvelle forme de diversité, la diversité spatiale.
Quand on utilise plusieurs antennes & 1’émission, chacune devient une source d’information dif-
férente pour les antennes de réception.

e La diversité d’espace en émission : c’est I’envoi du méme signal sur n; antennes différentes
séparées d’au moins dix fois la longueur d’onde. A la réception, cette diversité est percue
comme une diversité temporelle.

e La diversité d’espace en réception : c’est la réception du méme signal sur n, antennes
différentes séparées d’au moins dix fois la longueur d’onde. L’ordre de diversité maximal
est égal & n,.
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L’utilisation de systémes & antennes multiples & ’émission et & la réception permet d’acquérir
la diversité en réception. Il reste donc & récupérer la diversité en émission. En pratique, pour
mettre & profit cette diversité, il est nécessaire d’utiliser un codage espace-temps.

La combinaison de plusieurs types de diversité permet d’obtenir des ordres de diversité éle-
vés, l'ordre de diversité total étant le produit des ordres de diversités particuliers. Elle permet de
combattre plus efficacement les effets des évanouissements. Le gain de diversité maximal possible
est g Xn,.

La diversité est percue en particulier dans les performances d’un systéme MIMO et correspond
a la pente de I"asymptote de la probabilité d’erreur P, a fort rapport signal a bruit (RSB).
P, « RSB~ ou encore pour une diversité d’ordre d :

log P,

d=— —
RSB 3o log RSB

(1.8)

1.3.2 Gain de multiplexage

Lorsque les évanouissements des différents trajets sur un lien radio sont indépendants, on peut
montrer que la matrice du canal H€ est de rang plein avec une grande probabilité. Le canal
MIMO peut alors étre vu comme un ensemble de canaux SISO indépendants. En transmettant
des flux d’information dans chacun de ces canaux, il est possible d’augmenter le débit d’informa-
tion : c’est le gain de multiplexage. Ce gain est limité par min (n,n,). Dans [5], un compromis
entre le gain de diversité et le gain de multiplexage a été réalisé.

Il existe deux techniques pour exploiter le potentiel des systémes MIMO : le multiplexage
spatial et le codage espace-temps. Dans le multiplexage spatial, des flux de données indépendants
sont transmis sur différentes antennes d’émission maximisant ainsi le débit transmis. Le codage
espace-temps, quant & lui, offre une diversité et un gain de codage tout en améliorant efficacité
spectrale.

1.4 Le multiplexage spatial : V-BLAST

Le multiplexage est ’opération qui consiste & diviser la séquence de données en plusieurs flux ou
trames et de les transmettre sur des canaux indépendants, en temps, en fréquence ou en espace.
Ce dernier type de multiplexage est le multiplexage par répartition en espace ou plus simplement
le multiplexage spatial. Le systéme transmet alors n; flux en un intervalle de temps. Le but
est ainsi d’augmenter le débit d’information par rapport a un systéme SISO. Cette technique
a été introduite sous le nom de BLAST (Bell Labs Layered Space-Time). Bien qu’il en existe
différentes versions [6], la version la plus utilisée est le V-BLAST (Vertical BLAST) présentée
par Foschini et al. dans [7], [6], [8].

Afin d’exploiter la dimension espace-temps du canal MIMO, le vecteur symboles d’informa-
tion est divisé en ny flux. L’idée ici est de répartir ces flux selon une trajectoire verticale de fagon
a ce que chacun soit transmis sur une antenne, d’ou la structure en couches verticale. Cette archi-
tecture est trés simple & réaliser puisqu’il s’agit uniquement d’une transformation série-paralléle

(S/P).
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A titre d’exemple, nous allons considérer le cas ou ny = n, =2, K =2 et T = 1. La matrice
du mot de code est la suivante :

SC
X\C/BLAST,Q = [ Sé ] (1-9)
2
Il faut noter que dans ce cas, X ¢ = s€. Le V-BLAST peut étre vu comme une transmission non

codée.

Le signal recu se présente de la maniére suivante :

] [3]+[1]

C C C
Y3 S3 Wq

Les structures BLAST ont été congues dans le but de maximiser le débit transmis sur le
canal MIMO. Notons que le rendement d’un schéma V-BLAST est égal & n; symboles/u.c. Par
construction, le multiplexage spatial n’exploite pas la diversité spatiale en émission mais seule-
ment celle en réception.

Pour retrouver les symboles & la réception, le systéme doit étre bien posé, c’est-a-dire que le
nombre de symboles transmis simultanément doit étre inférieur au rang de la matrice de transfert
du canal H€. Or le rang de la matrice du canal est borné par le minimum du nombre d’antennes
en émission et en réception. Par la suite, une contrainte importante pour les schémas MIMO de
type BLAST est que le nombre d’antennes en réception doit étre supérieur ou égal au nombre
d’antennes en émission : 1y < n,..

1.5 Le codage Espace-Temps

Les codes espace-temps ou spatio-temporels (ST) ont été proposés afin d’exploiter la diversité
en émission et améliorer les performances des systémes MIMO [3]. Le codage ST permet d’in-
troduire une dépendance entre le domaine temporel et spatial. Nous distinguons deux grandes
familles de codes ST : les codes ST en treillis (STT) [3], [4] et les codes ST en blocs (STBC) [9].

Les codes en treillis peuvent étre vus comme la généralisation au cas MIMO des modulations
codés en treillis développées auparavant pour le cas SISO. Bien que ces codes offrent de bonnes
performances, ils souffrent en général d’une grande complexité de décodage due & l'utilisation
de I'algorithme de Viterbi. Dans la suite, nous ne présentons que les codes ST en blocs qui sont
plus intéressants sur le plan pratique.

1.5.1 Les codes ST en blocs

Plusieurs constructions des codes ST en blocs existent dans la littérature [10], [11], [12], [13],
[14], [9], [15]. La plus célebre parmi elles est celle du code d’Alamouti. Dans [16], S. Alamouti a
proposé un schéma de codage orthogonal pour n; = 2 et n, = 1 dont le détecteur & maximum
de vraisemblance (Maximum Likelihood ML) se réduit & une simple détection linéaire & forgage
a zéro ZF (Zero Forcing). Grace a cette simplicité d’implémentation, le code d’Alamouti a ra-
pidement été adopté dans les normes. De plus, le code d’Alamouti est le seul code orthogonal &
éléments complexes permettant d’atteindre la diversité maximale d’ordre 2 avec un rendement
R =1 symbole/u.c.
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Dés 1999, Tarokh et al. ont présenté une généralisation du code d’Alamouti pour un nombre
quelconque d’antennes a I’émission et une antenne & la réception proposant ainsi une nouvelle
famille de codes ST en blocs [14], [17]. Malheureusement, ces constructions sont pénalisées par
leurs rendements strictement inférieurs & 1 symbole/u.c. Pour atteindre un rendement de 1 pour
plus de deux antennes en émission, il est nécessaire de sacrifier la propriété d’orthogonalité [18],
[19], [20]. Des codes ST de rendement compris entre 1 et n; ont été construits.

En général, nous notons par X un mot de code STBC. X est représenté par une matrice
de taille n; x T dont les composantes sont les symboles d’information ou des combinaisons
linéaires des symboles d’information {s5,s5,...,s%} et de leurs conjugués {s{,sS,...,s5}". A
titre d’exemple, le mot de code d’Alamouti s’écrit :

X = [ 18y } (1.11)

55 s{*
pour ny =2 et K = 1.

1.5.2 Les codes ST a dispersion linéaire (LDC)

Nous avons vu que le schéma V-BLAST ne permet pas d’exploiter la diversité en émission. Les
codes ST en blocs, quant & eux, permettent de résoudre ce probléme et d’atteindre une diversité
optimale. L’idée des codes & dispersion linéaire est de proposer une construction commune pour
les BLAST et les codes STBC combinant ainsi les avantages de 1'une et 'autre des deux struc-
tures.

Les codes LDC ont été proposés par Hassibi dans [15]. Ils sont obtenus par combinaison
linéaire de matrices, appelées matrices de dispersion. Ces codes possédent la structure suivante :

K
X =) (R(sf) Ak + 5 (7)) B) (1.12)
k=1

ot les coefficients R (s§) et S (s7) sont des scalaires, ils représentent la partie réelle et imaginaire
du symbole modulé s§ et Ay, Aa,..., Ax, By, Ba,..., Bg sont des matrices de dispersion
complexes de dimension n; x T

Le code est entiérement défini & partir de la donnée de K ainsi que des Ay et By. Le choix
des matrices de dispersion déterminent les performances du code considéré. Dans [4], [13], des
critéres de constructions de codes ST ont été introduits et sont applicables aux codes ST & dis-
persion linéaire, tels que le critére de maximisation de 'information mutuelle, le critére du rang
permettant d’avoir une diversité maximale et le critére du déterminant visant & optimiser le gain
de codage. Pour les codes LDC, le choix des matrices de dispersion est obtenu en maximisant
I'information mutuelle entre les signaux émis et les signaux regus. Toutefois, ce critére & lui seul
ne garantit pas la diversité maximale. Les codes LDC construits par Hassibi sont obtenus par
maximisation de l'information mutuelle [15].

Dans la littérature, plusieurs autres schémas de codage a dispersion linéaire ont été proposeés.
Nous pouvons citer par exemple, les codes construits a travers des structures algébriques comme
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le DAST [10], le TAST [21] ou & partir d’algebres cycliques de division tels que les Codes Parfaits
[22]. II est & noter également que le V-BLAST et Alamouti tels que définis respectivement dans
(1.9) et (1.11) sont des exemples particuliers des codes LDC. Dans le cas du multiplexage spatial
de type V-BLAST, le codage ST est réduit a une simple répartition des symboles sur les antennes
d’émission.

Les systémes MIMO employant un code LDC peuvent avoir une représentation en réseau de
points, ce qui permet de les décoder par les décodeurs de réseaux de points en plus des procédés de
décodage linéaires tels que le ZF, MMSE, .... Dans le paragraphe suivant, nous allons introduire
la notion de réseaux de points et la représentation en réseau de points d’un systéme MIMO
employant un codage & dispersion linéaire.

1.6 Notions de réseaux de points pour les systémes MIMO

La théorie de réseaux de points est fondamentale pour le décodage des systémes MIMO. Dans ce
qui suit, nous commencons par donner la définition d’un réseau de points et quelques propriétés
importantes 23], [24].

1.6.1 Définitions relatives aux réseau de points
Définition 1 : Réseau de points

Soient wvy,vs, ..., vy m vecteurs linéairement indépendants de R™. Nous appelons réseau de
points A de R"™, le réseau défini par :

A= {:L':Zozi'vi, o ez} (1.13)

i=1

A est constitué de toutes les combinaisons linéaires des vecteurs v;, 1 < ¢ < m. m est appelé
la dimension du réseau de points. (v1,v2,...,Vn,) forme une base de A. Cette base n’est pas
unique, nous pouvons trouver une infinité de bases pour le réseau de points. Pour le réseau de

. . . , , roo .
points de dimension 2 représenté dans la figure 1.4, (v1,v2) et (vy,vy ) constituent deux bases
différentes de A.

FIGURE 1.4 — Exemple de réseau de points en dimension 2
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Définition 2 : Matrice génératrice

D’apres la figure (1.4), un point du réseau s’écrit € = a1v1 + @202 + ... + QpVm,.  peut alors
s’écrire sous la forme matricielle suivante :

1 Vi1 V12 ... Uim o1
T2 V21 V22 ... U2;m 63
= . . . : . (1.14)
Tn Unl Un2 Unm Qo
V11 V12 ... Uim
. v21 V22 ... U2m , . L . / :
La matrice M = . L . est appelée la matrice génératrice du réseau de points
Unt Un2 ... Unm
noté Apg, le vecteur o = |1, g, . . . ,am]T est le vecteur coordonnée de x dans Aps. Le réseau

est complétement défini par la matrice génératrice M. Un point du réseau peut étre vu comme
une transformation linéaire appliquée au réseau Z™ :

r=M o, acZ™ (1.15)

Définition 3 : Matrice de Gram

On appelle matrice de Gram de M ou du réseau Apz, la matrice définie par G = MT . M.

Définition 4 : Sous-réseau

Soit U une matrice & éléments dans Z de taille n x n. Apgs est un sous-réseau de Aps défini par :
AM/:{SC:U~M-O£, ,OLGZm}

Dans la figure 1.4, un exemple de réseau de points de Z? est A de dimension 2 de base (vy,vs).
Un sous-réseau de A est défini par la base (wq,ws).

Définition 5 : Réseau équivalent

Un réseau de points Aps de matrice génératrice M est équivalent a un réseau de points A, .+ de
matrice génératrice M i
M =cU-M-Q

avec ¢ € N—{0} est un entier naturel non nul, U une matrice unimodulaire! et @ est une matrice
orthogonale 2.

!Une matrice unimodulaire est une matrice carrée d’entiers naturels avec un déterminant égal & —1 ou +1.
2Une matrice orthogonale Q est tel que QT - Q =1
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1.6.2 Représentation en réseaux de points des systémes MIMO

La théorie de réseaux de points est un outil mathématique puissant permettant d’étudier géomé-
triquement les propriétés d’un systéme. Dans [25], une représentation en réseaux de points des
systemes MIMO a été proposée. Cette représentation permet d’exploiter la théorie de réseaux
pour proposer des algorithmes de décodage optimaux et sous-optimaux des systémes MIMO.
Nous illustrons ici la représentation en réseau de points d’un systéme MIMO que nous consi-
dérons dans toute la suite du rapport. Nous distinguons deux cas : un schéma de transmission
employant le multiplexage spatial (V-BLAST) qui correspond & une transmission non codée, et
un schéma de transmission employant un codage espace-temps a dispersion linéaire.

Cas non codé

Reprenons le systéme MIMO & n; antennes & I’émission et n, antennes & la réception. D’apreés
(1.9), le systéme non codé est réduit en notation complexe a ’équation :

y©=H". s+ w° (1.16)

avec y° le vecteur recu de dimension n,, H¢ la matrice du canal de dimension n,xn;, s€ le
vecteur symbole d’information transmis de dimension n; et w® le vecteur de bruit de dimension
N

Considérons la fonction suivante permettant de convertir un vecteur complexe de dimension
n en un vecteur réel [26] :

v.C" = R

v v = [ ?ﬂi((';’;)) ] (1.17)

Pour les matrices, cette transformation est définie par :

v - Cnxm N R2n><2m

e R(ME) —S(M°)
M¢ — M = [%(MC) %(MC)} (1.18)

En appliquant la fonction ¥ au systéme (1.16), nous obtenons le systéme suivant de dimension
double :

y=H-s+w (1.19)

Les évanouissements de la matrice du canal H€ sont indépendants, la probabilité d’avoir
deux colonnes de H€ dépendantes est nulle. La matrice est donc de rang plein. De méme H est
une matrice réelle de taille 2n, x 2n; de rang plein.

D’apres la définition du réseau de points donnée dans (1.15), le vecteur re¢u y peut étre vu
comme un point du réseau Ay perturbé par un vecteur de bruit.
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Cas codé

Pour le cas codé, reprenons le systéme défini par (1.7). Pour obtenir la représentation en réseau
de points, nous commencgons par réécrire le systéme sous forme vectorielle comme pour le cas
non codé (1.16).

Dans [25],[27], les auteurs donnent une méthode permettant d’extraire le vecteur symbole
d’information s€ de la matrice X €. Cette méthode est valable pour les codes LDC :

¢11 - PimeT 51
XC — . : :
ant-T,l e ¢nt'T7nt'T S7c’bt~T

ol ¢ est une matrice complexe de taille n; - T x n; - T appelée matrice génératrice du code.

En appliquant cette transformation & (1.7), nous obtenons une vectorisation du systéme ma-
triciel précédent :

H¢ ... 0 d11 oo DineT s§ wf
ye = _ - : | | a0
0O ... He¢ Oy T4 oo Png-ToneT Sflt'T wflr,T
= H, - ¢ - s + w
La multiplication de H;y par ¢ donne une matrice équivalente M€ :
y¢= M° s¢ +w° (1.21)

Nous obtenons une représentation similaire que le systéme non codé. M€ de taille n,. - T X ny - T
est considérée comme la matrice du canal équivalente pour un systéme codé.

La deuxiéme étape consiste alors a transformer le systéme complexe obtenu en un systéme
réel en utilisant (1.17) et (1.18). Nous obtenons ainsi :

y=M-s+w (1.22)

Dans ce cas, M est la matrice génératrice du réseau de points de dimension 2n,T" x 2n;T.

Dans toute la suite, nous désignons par (1.19) et (1.22) respectivement la représentation en
réseau de points d’un systéme MIMO non codé et codé.

1.6.3 Quelques outils mathématiques pour le décodage des réseaux de points

En utilisant la représentation en réseaux de points des systémes MIMO, différents décodeurs
optimaux et sous-optimaux peuvent & présent étre mis en oeuvre. Parmi ces décodeurs, on trouve
tout particulierement les décodeurs de réseaux de points.

Ces derniers peuvent étre vus comme des algorithmes de recherche dans ’arbre. Afin de construire
I’arbre de recherche, nous avons besoin de transformer le systéme initial en utilisant des outils
mathématiques de décomposition de matrices, telles que la décomposition QR, la factorisation
de Cholesky, la décomposition en valeurs singuliéres (SVD), etc. Nous avons choisi de présenter
ces trois décompositions qui seront utilisées dans la phase de décodage.
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Décomposition QR

Principe

La décomposition QR permet la transformation d’une matrice quelconque M en une matrice
équivalente présentée sous une forme canonique. Nous supposons que M est une matrice réelle
de dimension n x m, il existe une matrice orthogonale Q (QT - Q = I) de dimension n x n et
une matrice triangulaire supérieure R de dimension n x m tel que :

M=Q-R (1.23)

Application
En appliquant cette décomposition & la matrice du canal dans (1.19), le systéme MIMO de-
vient :

y=Q R -s+w (1.24)
Q est une matrice orthogonale, la multiplication de I’équation précédente par QT donne :
2=QT .y=R-s+QT . w (1.25)

Nous obtenons un systéme équivalent puisque le bruit QT - w reste blanc Gaussien. R est alors
considérée comme la nouvelle matrice génératrice du réseau de points AR.

Il est & noter que le systéme obtenu représente une forme plus simplifiée du systéme initial.
Cette phase de triangularisation de la matrice génératrice est utilisée dans plusieurs algorithmes
de décodage. Nous 'appelons la phase de pré-décodage.

Complexité
La complexité introduite par la décomposition QR dépend des dimensions du réseau. Pour un
réseau de dimension n, elle est de 'ordre de %n3 [8] & laquelle s’ajoute la complexité due a la

multiplication de la matrice QT par le vecteur recu y, égale a n - m.

Algorithm 1 Décomposition QR
e Entrées : M,n

e Initialisation : Pour i =1 :n, pour j =1:n, R(i,j) =0.
o R(1,1)=> M(i,1); Q = M(:,1)/R(1,1);
i=1

e Pour k=2:n
R(1:k—1,k)=Q(,1:k—1)T-M(:,k);
QG k)=M(Gk)—Q(G,1:k—1)-R(1:k—1,k);

R(k,k) = Q(i, k)
=1
Q(:ak) = Q(vk)/R(kvk)
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Factorisation de Cholesky

Principe

De maniére similaire & la décomposition QR, la factorisation de Cholesky permet d’obtenir
une représentation canonique plus simple de la matrice de départ.
La méthode de Cholesky s’applique & une matrice symétrique définie positive. Pour un réseau
de points Apyg, elle peut étre alors utilisée pour la factorisation de la matrice de Gram (G =
MT . M). Elle consiste & déterminer une matrice triangulaire inférieure L dont les termes
diagonaux sont réels positifs, tel que :

G=(LU) (LU)T (1.26)

Ou plus simplement :
G=L-LT (1.27)

U étant une matrice unitaire (c’est-a-dire U -UT =UT .U = 1I).

Application

Nous pouvons démontrer que la décomposition de Cholesky et la décomposition QR sont
équivalentes. Supposons M = @Q - R est la décomposition QR de M. La matrice de Gram peut
s’écrire :

G = MT.Mm

= (QR)T-(QR)

= RT.QT QR (1.28)
- RT.R

— L-LT

Nous pouvons voir que R = LT. Q est obtenu par l'opération Q@ = M - R~1. Il est donc possible
de passer de 'une a 'autre des représentations.

Une autre application de la décomposition de Cholesky est de calculer la matrice inverse
de G, de calculer son déterminant, etc. Ce dernier est égal au carré du produit des éléments
diagonaux de L. En effet :

|det (G)|| = ||det (LLT)||
= |ldet(L)|| ||det (L) (1.29)

= |det (L))

Le déterminant d’une matrice triangulaire est le produit de ses éléments diagonaux, nous avons
donc :

Idet (@) = (TT7y Lii)* (1.30)
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Complexité

La complexité de la décomposition de Cholesky est donnée par %ng + n [8]. Elle est inférieure
a celle de la méthode QR. Toutefois, sachant que la décomposition de Cholesky se fait sur la
matrice de Gram, cela rajoute n® opérations de multiplication. De plus, la décomposition QR
est plus stable numériquement. Pour cela, nous avons choisi d’utiliser la décomposition QR dans
la phase de pré-décodage dans notre travail.

Algorithm 2 Factorisation de Cholesky
e Entrées : G(4,j)1<j<i<n représentant la partie triangulaire inférieure de G, n.

e Sorties : G(i,])1<i<j<n Teprésentant L qui satisfait G = L - L.
o G(1,1) = sqrt(G(1,1)).

e Pouri=2:n

G(,1) =G(i,1)/G(1,1);

e Pourk=2:n-1

N

-1
Gk, k) = sqrt(G(k, k) =Y G*(k,j));
1

<.
I

Pouri=k+1:n

e

1
1

<.
Il

e G(n,n) = sqrt(G(n,n) — i G*(n,9));

Décomposition SVD

Principe
La décomposition en valeurs singuliéres (SVD) est appliquée pour une matrice quelconque de
taille m x n a éléments réels ou complexes. Elle consiste & écrire la matrice M sous la forme :

M=U-D-VT (1.31)

avec U une matrice unitaire m X m, D une matrice diagonale m x n & éléments positifs ou nuls
et V est une matrice unitaire n x n. La matrice D contient les valeurs singuliéres de M.

Application

Cette méthode peut étre utilisée dans le décodage des systémes MIMO. Par exemple, en
utilisant la décomposition SVD pour un systéme MIMO avec n; < n,, nous pouvons montrer
que le décodage du systéme initial de dimension n, xn; peut étre ramené & un décodage dans un
réseau de dimension plus petite n; xn;. Pour cela, reprenons ’équation :

y=M-s+w (1.32)
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avec y, M, s et w de taille respectives n, X 1, n.xng, ng X 1 et n, x 1.

La décomposition SVD appliquée & ce systéme donne :

y=U-D- VT .s+w (1.33)
La matrice U étant unitaire, la multiplication par UT donne un systéme équivalent :
UT .y= D-VvT.s +UT . w (1.34)
Y1 = d-s +wq

Rappelons que la matrice diagonale D contient les valeurs singuliéres de M. Or, M posséde au

maximum n; valeurs singuliéres. Par conséquent, les lignes de D d’indice > n; sont nulles.

dq
D: 0 dgt ny
0 - 0 |

Dans le systéme (1.34), la multiplication de D par VT donne une matrice @ nulle au-dela de

la ligne n; :
[y ] [ Pn e Qi | [ wiy ]
3, o o '
_ nl NNt .
= 0 ... 0 : + (1.35)
Sny
L Yin, | . 0 .- 0 ] | Win, |

Par conséquent, nous pouvons estimer que les (n, — n;) derniéres lignes du vecteur y; sont
également nulles. Il est par la suite inutile d’appliquer le décodage jusqu’a l'ordre n.., le réseau
initial de dimension n, xXn; est ainsi réduit & un réseau de dimension plus petite nsxn;.

La décomposition SVD permet notamment de calculer le rang d’une matrice. Il a été démon-
tré dans [8] que le rang de la matrice M est égal au nombre des valeurs singuliéres non nulles
de M ou encore le nombre des éléments non nuls de D.

La décomposition en valeurs singuliéres permet aussi de calculer le pseudo-inverse d’une
matrice. En effet, le pseudo-inverse de M est donné par :
Mt=v.Dpt.UT (1.36)

telle que DT représente une matrice diagonale ot tout composant non nul de D est remplacé
par son inverse.
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Complexité

Pour une matrice M de taille m x n, la complexité de cette phase est de Pordre de 8m?n +
8mn? 4 9n3, elle est largement supérieure & la complexité des décompositions QR et de Cholesky.
Cependant, en appliquant la décomposition SVD comme phase de pré-décodage, nous pouvons
réduire le probléme initial & un réseau de dimension plus petite, d’ou un gain significatif en
complexité de décodage, en particulier pour les algorithmes de décodage itératif.

1.7 Conclusion

Dans ce premier chapitre, nous avons commencé par présenter le modéle du systéme de trans-
mission MIMO ainsi que les hypotheéses et les notations que nous allons considérer tout le long
de ce mémoire. Nous avons ensuite présenté deux schémas de transmissions possibles : le schéma
non codé donné par I’architecture V-BLAST, et le schéma codé utilisant les codes espace-temps
a dispersion linéaire.

Dans la deuxiéme partie, nous avons rappelé quelques notions de la théorie des réseaux de
points et nous avons démontré que les systémes MIMO employant un codage a dispersion linéaire
admettent une représentation en réseau de points. Cette propriété rend possible le décodage des
systéemes MIMO par les décodeurs de réseau de points.

Dans le chapitre suivant, nous présentons un état de ’art des décodeurs optimaux et sous-
optimaux les plus connus dans la littérature.
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Chapitre 2

Détection pour systémes MIMO : Etat
de 'art

2.1 Introduction

Dans ce chapitre nous présentons un état de ’art des principaux algorithmes de décodage pour
les systemes MIMO qui existent dans la littérature. En un premier temps, nous allons présenter
les décodeurs sous-optimaux les plus utilisés tels que le ZF, le MMSE;, les décodeurs avec retour
de décision, etc.

Par la suite, nous allons présenter les décodeurs optimaux pour les systémes MIMO. En
utilisant la représentation en réseaux de points, nous allons décrire les décodeurs optimaux basés
sur des algorithmes de décodage séquentiels. Nous distinguons deux catégories : les décodeurs
employant la stratégie de Pohst, tels que le décodeur par sphéres et 1’algorithme de Schnorr-
Euchner et les décodeurs employant la stratégie de Dijkstra (ou encore dite best-first-search) tels
que le décodeur Stack et le décodeur Fano. Nous montrons aussi que cette derniére catégorie de
décodeurs peut étre modifiée pour donner une complexité plus faible au prix de performances
sous-optimales.

2.2 Décodage pour systéme MIMO

Pour la simplicité, nous considérons un schéma de transmission utilisant le multiplexage spatial
V-BLAST. Les algorithmes de décodage que nous expliciterons restent vrais pour un systéme
employant un codage espace-temps. Seules les dimensions du systéme changent.

Reprenons I'équation qui donne la représentation en réseaux de points d’un systéme MIMO
a n; antennes en émission et n, antennes en réception. Nous nous plagons dans le cas d’un canal
quasi-statique et d’'une transmission cohérente, c’est-a-dire que la matrice du canal H est connue
par le récepteur.

y=H-s+w (2.1)

Le décodage a pour but de trouver une estimation du vecteur émis connaissant le signal recu y.

Le décodage optimal est un décodage & maximum de vraisemblance (ML). Il consiste a
chercher le vecteur le plus proche de s minimisant la métrique :
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§=argmin |y — H - 5| (2.2)

Cependant, il est possible de considérer d’autres critéres pour trouver le vecteur émis, comme
Pannulation des interférences entre symboles (Forcage a zéro des interférences - ZF) ou la mi-
nimisation de l’erreur quadratique moyenne (Minimum Mean Square Error - MMSE). Deés lors,
nous parlons de décodeurs sous-optimaux.

2.3 Deécodeurs sous-optimaux

Il existe deux grandes classes de décodeurs sous-optimaux : les décodeurs linéaires et les décodeurs
avec retour de décision. Pour les premiers décodeurs, le décodage consiste & une multiplication
du vecteur regu par un filtre, suivie d’une décision sur les symboles résultants. Le choix de la
matrice de transfert du filtre F' détermine le critére de décodage et ses performances.

w

s H l y | F o jj 3

FIGURE 2.1 - Structure générale d’'un décodeur linéaire

Pour les décodeurs avec retour de décision, le principe consiste aprés avoir mis le systéme sous
une forme matricielle triangulaire supérieure, & estimer une premiére donnée puis & soustraire sa
contribution avant d’estimer la suivante.

Dans ce qui suit, nous donnons des exemples de décodeurs sous-optimaux les plus utilisés
dans la littérature.
2.3.1 Décodeur ZF

Pour un systéme MIMO, les symboles transmis par les autres antennes viennent s’ajouter au
symbole transmis sur une antenne donnée. Par conséquent, 'utilisation d’antennes multiples
crée de l'interférence entre symboles (IES) a la réception.

Le critere de forgage a zéro (Zero Forcing) consiste & appliquer un filtre F' au signal regu afin
d’éliminer une partie des IES. Ceci est réalisé par la multiplication par 'inverse de la matrice du
canal, ou plus généralement par le pseudo-inverse de la matrice du canal dans le cas ou celle-ci
est rectangulaire.

-1
Fyp — H = (HTH> Hf (2.3)

A la sortie du filtre ZF, le signal est représenté comme suit :

y1=Fzrp-y=s+Fzrp -w (2.4)
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Le signal obtenue est le signal transmis auquel s’ajoute un bruit. Une simple détection & seuil
permet par la suite de déterminer le signal transmis, le vecteur § sera estimé par la quantification
de y; dans la constellation QAM utilisée :

8 =Qqoam{Fzr y} (2.5)

Le décodage ZF peut étre vu comme une projection orthogonale du vecteur regu sur la base
formée de vecteurs lignes de H.
La figure 2.2 montre un exemple de projection en dimension 2. Si la base n’est pas orthogonale
alors la projection de y sur la base (ej, e2) engendre une erreur de décodage (y] — y1,y5 — y2) et
correspond & des IES restantes. Si la base formée par les vecteurs de H est orthogonale, dans ce
cas, la projection n’engendre pas d’erreurs et la solution obtenue est la solution ML.

y2

e

€1 Y1
(a) H quel- (b) H ortho-
conque gonale

FIGURE 2.2 — Projection orthogonale du vecteur recu

En pratique, la matrice du canal n’est pas orthogonale. Des travaux existent dans la littérature
permettant d’obtenir des bases équivalentes composées des vecteurs les plus courts et les plus
orthogonaux possibles. Il s’agit des techniques de réduction [28]. De ce fait, ’application de ces
techniques sur la matrice du canal comme phase de pré-traitement suivie d’'un décodage ZF,
permet d’obtenir des performances proches de ML. Ceci sera détaillé dans le dernier chapitre.

Calcul du bruit résultant

A la sortie du filtre ZF, le bruit résultant est w = Fzp - w. Sa matrice de covariance est définie
par :

w

Row = E [(w) : (u?)q =02 (HT : H)il = 02G! (2.6)

Ce résultat montre que le bruit n’est plus blanc, Rgg # Ruww = 02,1. De plus, si on applique
la décomposition SVD a la matrice de Gram G, nous pouvons écrire G = U - D - V1 avec U et
V' des matrices unitaires et D est la matrice diagonale contenant les valeurs singuliéres de G.
En utilisant la propriété que les valeurs singuliéres de la matrice de Gram de H sont égales aux
carrés des valeurs propres de H, notées Aq,...,A,,, la matrice de covariance de w est donnée
comme suit :
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Va0
Rgp = 02U - : : v (2.7)
0 ... VA

Nous pouvons vérifier que le bruit est amplifié par les inverses des valeurs propres de H. Ces
valeurs sont d’autant plus grandes que la matrice H est mal conditionnée.
Ainsi, bien que la détection ZF permette de réduire les interférences, cette technique reste tres
limitée a cause de la coloration du bruit et le fait de ne pas tenir compte du bruit entraine une
dégradation notoire des performances.

2.3.2 Décodeur MMSE

Le décodage MMSE est un exemple du décodage linéaire. Le filtre MMSE a été introduit pour
remédier au probléme précédent. Le but de ce décodeur est d’améliorer les performances globales
du systéme en tenant compte 4 la fois des interférences et du bruit. On peut aussi définir ce filtre
comme le filtre maximisant le rapport signal sur bruit plus interférences (Signal to interference
plus Noise Ratio - SINR).

Le principe du MMSE est alors de trouver le filtre optimal F' qui réduit 'erreur quadratique
moyenne.

Fyvvse = al“ng;n (E {H§ - SHQ})

= argm}in (E{HFy—sHQ}) (2.8)
Ceci est obtenu en prenant :

-1

1
Fyvse = HY (HTH+—I> (2.9)
P

tels que p = f—; est le rapport signal sur bruit (RSB), E, est 1’énergie symbole et o2, est la

variance du bruit. Le calcul détaillé du filtre MMSE est donné en annexe A.

Cas particuliers

e Si p — oo : Le bruit est négligeable. Dans ce cas, le décodeur traite uniquement les TES et
le filtre MMSE devient équivalent au filtre ZF.

eSip—0: %I >> HVH, le bruit est prépondérant. Dans ce cas, le filtre MMSE est
équivalent a : Farnrse = pHT. Le bruit est le paramétre & traiter en premier.

En général, le décodeur MMSE permet de réaliser un compromis entre ’élimination des interfé-

rences par la multiplication de y par HT - (H TH ) et la réduction du bruit en considérant le
deuxieme terme p - I.
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De plus, si on définit par G la matrice HTH + %I, la décomposition SVD de la matrice G
donne :

VA+Lo 0
G=U- : : v (2.10)
0 SV
Aly .-, An, étant les valeurs propres de H. La présence du terme /_1) permet de mieux équilibrer
les coefficients de la diagonale en particulier dans le cas d’une matrice du canal mal conditionnée
ou les valeurs propres peuvent avoir des normes trés différentes.

Le filtre MMSE peut étre également un outil de pré-traitement dans la mesure o il offre une
matrice du canal équivalente mieux conditionnée.

2.3.3 Deécodeur avec retour de décision : ZF-DFE

Les décodeurs linéaires permettent une détection simultanée des flux transmis sur les différentes
antennes en éliminant les IES. La méthode de décodage que nous présentons dans ce paragraphe
permet néanmoins de décoder de maniére successive les symboles d’information et ainsi d’éliminer
I'interférence au fur et & mesure du décodage. De maniére pratique, si un symbole §; est estimé,
le décodeur se sert de cette décision pour estimer les symboles précédents §;_1, 5o, ..., 81, d’oll
Pappellation de décodage avec retour de décision ou décodage non linéaire (DFE : Decision Feed-
back Equalization).

Le décodage du symbole 5 peut se faire selon le critére de forgage a zéro ZF, la minimisation
de l'erreur quadratique MMSE;, ... Dans ce qui suit, nous allons décrire un décodeur avec retour
de décision employant le critére ZF.

Puisqu’il s’agit d’'une détection successive des symboles, la décomposition QR de la matrice
du canal s’avére utile dans ce cas :
y= H-s +w
= QR -s +w (2.11)

Afin d’exploiter la forme triangulaire de la matrice R, nous considérons le systéme équivalent
suivant :

1 = QMy
= R-s+QTw (2.12)

R étant triangulaire supérieure, & la premiére itération, le décodeur est capable d’estimer le
symbole s,, a partir de ’équation suivante :

nn

Sn = QQam {il—"} (2.13)

Pour décoder le symbole d’'information s;, le décodeur utilise les symboles d’information déja
estimés 5;, 7 =4+ 1,...,n selon I’équation :
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. 1 . ,
$i = QQam ol K U Zﬁ‘j'sj , 1<i<n (2.14)

Ce décodeur est trés simple & mettre en oeuvre. Toutefois, I'inconvénient majeur de ce dé-
codeur est la propagation d’erreurs. Si une erreur est commise pour les premiers symboles, elle
sera propagée pour les symboles suivants.

2.3.4 Performances des décodeurs sous-optimaux

Dans la figure 2.3, nous comparons les performances et les complexitées obtenues pour les diffé-
rents décodeurs sous-optimaux que nous avons présentés. Nous considérons un systéme MIMO
2 x 2 (avec deux antennes en émission et deux antennes en réception) utilisant un multiplexage
spatial. La constellation employée est la constellation 4-QAM.

Les performances sont calculées en taux d’erreur par bit (TEB) en fonction du rapport signal
a bruit en décibel (RSB). Sous ces hypothéses, le RSB est calculée par la formule suivante :

ne > ity B,
RSB =10xlo 7—1) dB
910 <2l092 (q) No

telle que Ej, est I’énergie moyenne par dimension complexe du symbole d’information s; appar-
tenant & la constellation q-QAM.

A partir de la figure 2.3.a, nous notons que le décodeur MMSE donne de meilleures per-
formances que les décodeurs ZF et ZF-DFE. Ce gain est d’autant plus grand que le nombre
d’antennes augmente. Nous pouvons voir que les courbes ont la méme pente. Ceci est du au fait
que les décodeurs ont le méme ordre de diversité. Pour un systéme & n; antennes en émission
et m, antennes en réception, il a été prouvé dans [29] que la diversité en réception apportée par
le décodeur ZF est égale a n, — ny + 1. Ainsi, pour un systéeme MIMO symétrique (n, = ny),
la diversité apportée par ces décodeurs est égale & 1. Les performances du systéme restent donc
faibles quel que soit le nombre d’antennes déployées.

Dans la figure 2.3.b, nous représentons la complexité relative aux trois décodeurs. Celle-ci est
calculée en nombre d’opérations de multiplication moyennes nécessaires pour décoder un mot de
code. Pour les décodeurs linéaires, le décodage est réduit a la multiplication de la séquence regue
par le filtre F' et pour le décodeur ZF-DFE, la complexité de décodage correspond a la détection
successive des symboles d’information. Dans les deux cas, les opérations de décodage sont des
opérations matricielles appliquées sur le signal recu indépendamment de la puissance du bruit.
Ceci explique le fait que nous obtenons des complexités fixes pour toute valeur du RSB. Dans ce
cas, elle n’est fonction que de la taille du systéme considéré.
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FIGURE 2.3 — Comparaison des performances des décodeurs sous-optimaux pour un systéme
MIMO 2 x 2 utilisant un multiplexage spatial et une constellation 4-QAM

Bien que les décodeurs sous-optimaux offrent une complexité faible et constante, leur utili-
sation ne permet pas d’exploiter les avantages apportés par les systémes MIMO & cause de leur
diversité faible. Toutefois, si le nombre d’antennes en réception est trés élevé par rapport au
nombre d’antennes en émission, il peut éventuellement étre intéressant d’utiliser les décodeurs
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sous-optimaux puisque la diversité apportée devient non négligeable.

Afin de récupérer la diversité totale offerte par les systémes MIMO et les codes ST, il faut
considérer les décodeurs optimaux. Les algorithmes de décodage séquentiels sont des exemples
de décodeurs optimaux.

2.4 Le décodage séquentiel

Outre le décodeur exhaustif ML, le décodage optimal peut étre obtenu en appliquant les déco-
deurs séquentiels. Ces décodeurs sont basés sur la stratégie de recherche dans un arbre. Dans la
littérature, plusieurs versions de décodeurs séquentiels ont été proposées. Les plus connus sont
le décodeur par sphéres, la stratégie de Schnorr-Euchner ou récemment le décodeur Stack et le
décodeur Fano. Ces décodeurs présentent les mémes performances mais ont des stratégies de
recherche différentes. Dans les paragraphes suivants, nous allons décrire chacun d’eux.

Pour appliquer le décodage séquentiel, nous commengons d’abord par exposer la structure
d’arbre du systéme MIMO. Cette phase s’appelle la phase de pré-décodage et elle est commune
a tous les décodeurs que nous allons présenter.

2.4.1 Phase de pré-décodage

Nous supposons un systéme MIMO symétrique, n; = n,. Reprenons I’équation qui donne la
représentation réelle en réseau de points du systeme MIMO.

Considérons le réseau A g engendré par la matrice H, de dimension n = 2-n,.. Soit x = H-s € R"
le point du réseau émis sur le canal Gaussien. Pour un tel systéme, le signal recu peut étre vu
comme un point du réseau Ay auquel s’ajoute le vecteur bruit. D’apres (2.2), le décodage ML
consiste & chercher le point du réseau le plus proche de y minimisant la métrique :
. 2 . 2
min —x||” = min —H-s 2.16
min ly -z’ = min_ |y H-s| (2.16)
Pour avoir une structure arborescente, il faut transformer la base du réseau initial en une base

triangulaire. Celle-ci est obtenue par la décomposition QR de la matrice génératrice du réseau,
H = Q- R. Le systéme (2.15) devient :

y = QTy
= R-s+w; (2.17)

Q est une matrice orthogonale, la multiplication par QT ne modifie pas le systéme précédent.
La métrique ML devient dans le nouveau réseau :

i ~R-s|? 2.18
seo i, sl (2.18)

La nouvelle base triangulaire du réseau définie par R raméne la recherche du point le plus proche
a une recherche séquentielle dans un arbre (t¢ree-search).

Nous définissons I'arbre comme présenté dans la figure 2.4.
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FIiGURE 2.4 — Exemple d’arbre pour un réseau de dimension n=4

Les noeuds qui le constituent correspondent aux différentes valeurs possibles de s;. Nous
rappelons que s; représentent les composantes réelles et imaginaires des symboles d’information
modulés. Une branche de Iarbre est définie par deux noeuds consécutifs (s;41, s;). Une métrique,
appelée poids, est associée & chaque noeud s; et est définie comme suit :

2
wi(si) = |Y1; — D5_iTijS; (2.19)

Le poids représente la métrique de la branche (s;t1,s;). La matrice R étant triangulaire
supérieure, la recherche commence alors par la composante s,. Nous appelons noeud fils de s;
les composantes s;_1 et nous désignons par un chemin dans 'arbre & la profondeur ¢ le vecteur
de taille n — i + 1 défini par s®) = (s,,, sp_1,...,s;). On appellera noeud feuille, un noeud dans
l'arbre de profondeur n. Le poids cumulé du noeud s; représente la métrique du chemin s(). I
est alors égal & la somme des poids des différentes composantes qui le constituent :

n

w(s;) = Z wj(s;) (2.20)

j=i
Pour un noeud feuille de taille n , le poids w(s1) correspond a la distance euclidienne entre le

vecteur recu yq et le point s(1) qui est égale a |y1 -R- s(l)|2.

D’aprés cette définition, la minimisation de la métrique ML (2.18) revient & chercher le chemin
dans arbre ayant le plus faible poids cumulé :

i —~R-s|> = mi : 2.21
min [jy; s min w(s;) (2.21)

Pour ce faire, plusieurs stratégies de recherche ont été proposées dans la littérature. Dans la
suite, nous rappelons les principales stratégies.
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2.4.2 Stratégies de recherche dans un arbre
Largeur d’abord : Breadth-First-Search (BrFS)

En partant du noeud racine s,..t, cette méthode consiste & parcourir tous les noeuds se trouvant
au niveau suivant (les noeuds fils). Pour chaque noeud trouvé, ’algorithme parcourt successive-
ment tous ses noeuds fils, et ainsi de suite jusqu’a arriver a des noeuds feuilles. Cette méthode
permet de parcourir I’arbre dans le sens de la largeur, i.e, 'algorithme explore tous les noeuds
s; avant de passer au niveau i — 1 de ’arbre. De cette facon, toutes les combinaisons linéaires
possibles s(® = (SnsSn—1,---,8;) sont calculées. Ainsi, I’algorithme correspond & une recherche
exhaustive dans ’arbre.

Profondeur d’abord : Depth-First-Search (DFS)

En partant du noeud racine, cet algorithme définit le premier noeud fils s,, puis son noeud fils
Sp—1 qui lui est directement relié, etc, jusqu’a arriver au noeud s;. Une fois ce premier chemin
trouvé, l'algorithme remonte au niveau précédent et explore le deuxiéme noeud fils de s;. Une
fois tous les chemins sont générés et leurs poids calculés, ’algorithme retourne le chemin le plus
court. Similairement au BrFS, le DFS consiste en une recherche exhaustive, la solution ML est
donc trouvée en dépit d’une trés grande complexité.

Meilleur d’abord : Best-First-Search (BeF'S)

La stratégie BeFS est une version optimisée de la stratégie BrF'S. En effet, cette méthode permet
de ne parcourir que les chemins ayant les plus faibles poids. En partant du noeud racine, I’algo-
rithme explore tous les noeuds fils s,, et ne retient que le noeud ayant le plus faible poids. Les
noeuds fils de celui-ci sont générés et leurs poids cumulés respectifs sont calculés. L’algorithme
classe les noeuds explorés selon leurs poids et retient celui ayant le plus petit poids cumulé. I1
est possible que 'algorithme remonte au niveau supérieur de ’arbre. L’algorithme continue ainsi
jusqu’a trouver un noeud feuille s = (s,,,5,_1,...,s1). Ainsi, 'algorithme permet d’explorer
uniquement les chemins les plus "prometteurs” dans ’arbre qui constituent les métriques les plus
courtes, réduisant ainsi la complexité par rapport aux autres algorithmes. La solution retournée
est celle qui présente la plus faible métrique et correspond & la solution ML.

Stratégie de recherche par séparation et évaluation : Branch and Bound (BB)

Le principe de cette stratégie est de réduire la phase de recherche du point ML. Pour cela, cet
algorithme introduit une contrainte, souvent liée & la métrique, afin de générer moins de noeuds.
Les seuls chemins parcourus dans I'arbre sont ceux ayant les poids cumulés inférieurs ou égaux a
une borne maximale fixée préalablement wy,q,. Ce principe peut étre appliqué aux trois stratégies
présentées dans les paragraphes précédents.
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2.5 Deécodeurs séquentiels basés sur la théorie de Pohst

Dans ce paragraphe, nous allons présenter deux décodeurs séquentiels utilisant la stratégie DFS.
Ces décodeurs sont aussi des BB et utilisent comme contrainte une région de recherche finie.
Dans la littérature, on considére principalement deux régions de recherche. La premiére a
été introduite par Pohst [30] et consiste & chercher le point le plus proche a l'intérieur d’une
sphére de rayon fixé. La deuxiéme méthode a été proposée par Kannan et définit la région de
recherche & 'intérieur d’un parallélotope [31]. Cependant, la surface du parallélotope étant supé-
rieure & la surface de la sphére, par souci de complexité la méthode de Kannan a été abandonnée.

L’analyse mathématique de la méthode de Pohst a été présentée dans [32]. Dans [33], Viterbo
et Boutros ont présenté une implémentation pratique de cette stratégie et l'ont appliquée au
décodage pour un canal & évanouissements. Cet algorithme consiste & la recherche du point le
plus proche dans une sphére centrée sur le point re¢u yq, c’est le décodeur par spheéres (SD).

Dans [34], une méthode basée sur le méme principe a été proposée par Agrell et al. Cest la
stratégie de Schnorr-Euchner. Cette derniére effectue des projections successives du point recu
sur les différents hyperplans constituant le réseau de points en respectant les bornes de la sphére
afin de n’énumérer que les points du réseau a l'intérieur de la sphére.

Dans le paragraphe suivant, nous allons détailler ces deux algorithmes et comparer leurs
propriétés respectives.

2.5.1 Le décodeur par sphéres (SD)
Principe du SD

Reprenons le modéle du systéme MIMO représenté par ’équation (2.17). Notre objectif est
de trouver le point le plus proche & l'intérieur d’une sphére de rayon C. Cela se traduit par
I'inéquation suivante :
min ||ly; — R- s|? < C? (2.22)
seCls

Soient les vecteurs p et £ définis comme suit :

p = R "y, (p1,...,pn) €R" (2.23)
£ = p—S, (51))£n)€Rn

p est le point ZF, il représente le coordonné de y; dans le réseau Ap et les &, 1 < i < n définissent
les coordonnées du vecteur s dans le nouveau repére. En remplacant dans I'inéquation précédente,

on obtient :
n

n
2
IR-&IP =) (ru&i + > mij&y)> < C? (2.24)
i=1 j=i+1
Dans le nouveau systéme de coordonnées défini par &, la sphére de rayon C centrée sur le
point regu est transformée en un ellipsoide centré sur 'origine comme défini par la forme bili-
néaire dans 1’équation précédente.
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Afin de simplifier 'inéquation (2.24), nous posons :

Tij .
g =— , j=i+1l,...,n
T
L’inégalité précédente devient alors :
n n
IR-&I1P =D qul&+ Y a;¢)* <C? (2.26)
i=1 j=i+1

En exploitant la structure triangulaire de la matrice @ = (¢;;)i j=1,....n, hous commencons d’abord
par traiter les composantes d’indice n :

<g <G

an qnn

G2 < C? & — (2.27)

Par définition, &, = p, — Sn, la double inégalité (2.27) permet de déterminer l'intervalle dans

lequel s, appartient :

C C
_ +oponl <sp < + pn 2.28

ou [x] est le plus petit entier supérieur & = et |z ] est le plus grand entier inférieur & x. A partir
de chaque valeur de s,, nous pouvons déterminer de méme l'intervalle pour s,_1 :

02 - Qn,ngrzz

dn—1,n—1 dn—1,n—1

|V_ CQ - Qn,ngrzz

+ pn—1 + in,ngn—‘ <sp-1 < + pp—1+ in,nfnJ (2'29)

De la méme maniére, nous déterminons la "¢ composante :

n

Y e ST+ D] a&)? | it Y aié| <si

dii I=it1 j=l+1 j=it1

1 n n n
si< | |—1C*= D] a&+ D a&)? | +ri+ D 4 (2.30)

dii I=it1 j=l+1 j=it1

Afin de simplifier (2.30), nous posons les variables suivantes :

n
Si = pi+ Zqz‘jfj

=it
T, = CP= > &+ D &) (2.31)
=it =it

= Tio1+qi(Si — s:)*
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Nous pouvons définir les bornes de chaque intervalle I; = [binf,iabsup,i] correspondant a la
composante s; comme suit :

| T | T
binfi = {— . + S’i—‘ <s; < { o + SiJ = bsup,i (2.32)

En partant de 'ordre n, 'algorithme calcule ainsi toutes les composantes jusqu’a arriver a la
composante s;. L’algorithme trouve alors un premier candidat s* = (s, 8p-1,81-2,...,51). La
distance de ce point au point recu est donnée par :

d2 = C2 - T + qn(Sl — 81)2 (2.33)

L’algorithme est alors recommencé en réduisant cette fois le rayon de la sphére a cette distance.

Ainsi l'algorithme du SD applique la stratégie de recherche DFS. Les noeuds s; générés par
'algorithme sont compris dans U'intervalle I; = [binf, bsup,i] ce qui met en oeuvre également la
stratégie Branch and Bound. Il est donc inutile de parcourir les points du réseau au-dela de ces
bornes.

L’algorithme définit pour chaque composante s; du vecteur s U'intervalle I;. Afin de trouver
le point le plus proche, ’algorithme parcourt 'intervalle I; en testant chaque composante et la
distance d? est évaluée pour toute combinaison de s; trouvée. Chaque point vérifiant d? < C? est
stocké. La recherche continue jusqu’a ce que tous les points se trouvant & 'intérieur de la sphére
soient parcourus.

A chaque fois qu’un point est trouvé dans la sphére, 'algorithme met a jour le rayon et par la suite
les bornes b, f; et bgypi,i = 1,...,n. Ceci permet de réduire significativement la complexité de
la phase de recherche en reprenant & chaque fois la recherche a ’intérieur d’une spheére plus petite.

Cependant, nous notons que la complexité dépend du choix du rayon initial. En effet, un
rayon treés grand implique un nombre trés important de points & parcourir ce qui induit une
complexité trés élevée. Par contre, un rayon trés petit implique une sphére qui risque d’étre vide.
Dans [35], Hassibi et al. ont proposé une formule pour le calcul du rayon optimal en se basant
sur des calculs de probabilité. Ce rayon est fonction de la variance du bruit et de la dimension
du réseau :

C=2-n-o2 (2.34)

Cette formule permet de définir une sphére autour du point recu tel qu’on ait au moins un
point & lintérieur de la sphére avec une probabilité égale & 99%. Dans nos simulations, nous
considérons un rayon initial défini par cette formule.

Décodage des constellations par le SD

Le SD permet de ne considérer que les points & l'intérieur de la sphére et optimise ainsi la re-
cherche du point le plus proche. Cependant, il ne garantit pas que ces points appartiennent a la
constellation considérée. I1 est donc impératif de tenir compte de cette condition.

Une idée simple est d’ajouter une routine qui permet de vérifier & chaque fois si le point
trouvé appartient a la constellation. Ceci permet de résoudre le probléme, toutefois entraine une
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augmentation de la complexité.

Une solution possible consiste & imposer une contrainte sur ’intervalle de recherche I; pour ne
parcourir que les points appartenant a la constellation. Ceci se traduit par le calcul des bornes de
I'intervalle I; en tenant compte également des bornes de la constellation. Pour une constellation
q-QAM, les symboles s; appartiennent a l'intervalle I, = [jzl, +3,...,£(/q— 1)} Dans ce cas,
I'intervalle de recherche qu’il faut considérer est I'intersection entre I; et I..

1. est un sous-ensemble fini de 2Z + 1. Afin de ramener la recherche dans Z, nous considérons
la transformation suivante : .
_sit(va-1) (2.35)

U; = B

Pour la constellation 16-QAM par exemple, les symboles s; appartiennent & 'intervalle I, 9741 =
[£1,£3]. Le nouvel intervalle est I,z = [0,3] = {0,1,2,3}. On note ¢pin €t Cmar les bornes
inférieure et supérieure de cet intervalle. Pour une constellation q-QAM quelconque et en consi-
dérant le changement de variable défini dans (2.35), les bornes inférieure et supérieure de la
constellation sont définies par :

Cmin = 0
2.36
{ Cmazxr = \/a -1 ( )

La recherche du point le plus proche dans ce nouveau repére consiste a énumérer les points u;
dans lintervalle :
I = [bmfﬂ', bsup,i] N IC,Z (2.37)

Lorsque la solution est retournée par ’algorithme, un changement de variable inverse permet de
retrouver le vecteur s décidé.

Dans toute la suite, nous sous-entendons ce changement de variable pour tous les décodeurs
dans le cas des constellations QAM.

2.5.2 La stratégie de Schnorr-Euchner (SE)

Principe du SE

Agrell et al. ont présenté dans [36] une deuxiéme variante de décodeurs utilisant la stratégie de
Pohst. A D'instar du SD, la stratégie de SE est une application de la stratégie de DFS utilisant
la recherche en BB puisque la région de recherche est toujours une sphére.

Reprenons le systéme équivalent de ’équation (2.17). La forme triangulaire de la matrice R
du réseau de points permet de voir le réseau comme une superposition de couches ou hyperplans.
On se propose d’écrire la matrice R sous la forme suivante :

Tn

R= [ R ] (2.38)

ou Ry est composée des n — 1 premiéres lignes de la matrice R. La matrice R est triangulaire,
le vecteur ry, = (0,...,0,7,,) est orthogonal a I’espace engendré par la matrice Rj.
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Le réseau de points Agr peut étre vu comme la réunion infinie de sous-réseaux de dimensions
(n — 1) engendré par la matrice Ry :

AR:U{C+tnTn/C€AR1,tn GZ} (239)

Une projection successive sur les différents hyperplans du réseau de points permet de trouver
une premiére estimation du point le plus proche. Ce point est appelé “Babai point”. Il cor-
respond au point ZF-DFE [37|. Une fois ce point trouvé, il constitue le point de départ pour
parcourir tous les autres points du réseau. L’objectif de ’algorithme est de trouver le point du
réseau le plus proche, il est inutile par la suite de considérer les points dont la distance au point
requ excéde celle du point Babai. L’algorithme de SE correspond alors & une recherche & 'inté-
rieur d’une sphére dont le rayon initial est la distance du point Babai au point recu.

On se propose dans ce qui suit de trouver le point Babai par le calcul. La projection du point
recu yy sur le vecteur 7, donne la n"¢ composante du point Babai :

g, = Un (2.40)

Tnn

Soit s, = [8y] tel que [z] est l'entier le plus proche de x. La distance qui sépare le point y; de la
couche n est donnée par :

dp, = $n — Sn| - |7nnl (2.41)
En considérant le vecteur ZF, p= R~ 1 -y;, on a:
S = pn (2.42)
dn = |lon] = pnl - [ran|
Pour retrouver §,,_1, on peut partir de ’équation :
v1i=R-p (2.43)
On peut donc écrire :
Yin-1 = Pn—1Tn—1n-1 1 PnTn—1n (2.44)

La composante s, ayant été trouvée dans ’étage précédent, nous pouvons utiliser cette estimation
pour déduire p,_1.

pn_q = Dn=1l " Tn-ln S (2.45)

T'n—1n—1

De la méme maniére que pour ’ordre n, la composante s,_1 est calculée par :
Sn—1 = [pn-1] (2.46)
dnfl = |[Pn71] - pn71| : |7ﬂn71n71|
Par substitutions successives, nous pouvons calculer toutes les composantes du point Babai :
Y1 — Zﬁ‘j 55
Jj>i

S; = (2.47)

Tii

di = \lpsd = pil - |7l
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Lorsque le point Babai est trouvé, la distance de ce point au point recu est donnée par :
n
=Y "d (2.48)
i=1

Le principe du SE est de chercher le point le plus proche dans une sphére centrée sur le
point recu en partant du point Babai. L’idée de 'algorithme est de zigzaguer autour de chaque
composante du point Babai.

Pour chaque point du réseau trouvé, la distance d? est recalculée. Si la nouvelle distance est
inférieure a celle trouvée précédemment, le point est stocké et d? est mise a jour. La recherche
est par la suite recommencée.

Dans Darticle original sur la stratégie de SE [36], les auteurs ont considéré un rayon de la
spheére initialisé a l'infini, lorsque le point Babai est trouvé, le rayon est mis a jour et ajusté a la
distance d2. Toutefois, dans [38], il a été& démontré qu’en considérant un rayon initial fini calculé
de la méme maniére que pour le SD, cela permet d’accélérer le décodage de 30%.

Décodage des constellations par le SE

La stratégie de SE telle que présentée plus haut permet de décoder des réseaux de points avec
s € Z. Dans le cas d’utilisation des constellations finies, il faut s’assurer que la solution trouvée
est un point de la constellation.

Soit I. = [Cmin, Cmaz] 'intervalle auquel appartient les parties réelles et imaginaires des
symboles de la constellation. Au niveau de I'algorithme, il faut vérifier que toutes les composantes
du point Babai sont prises dans cet intervalle. Pour cela, il faut prendre s, = Qgan(5,) & la
place de s, = [$,] tel que :

Cmin 757: [gn] < Cmin
QQAM(gn) = [gn] , 81 Cin < [§n] < Cmaz (24:9)
Cmax 732‘ [gn] > Cmax

Nous sous-entendons ici le changement de variable donné dans (2.35) pour travailler dans Z™ au
lieu de 2Z".

Pour chaque point parcouru, s’il se trouve dans la constellation, la recherche est poursuivie. Si
aucun point n’est trouvé dans la constellation, dans ce cas ’algorithme remonte a la composante

Si+1-

2.5.3 Comparaison du SD et du SE

Dans la figure 2.5.a, nous présentons les performances d’un systéme MIMO 4 x 4 utilisant une
constellation 4-QAM et un multiplexage spatial en taux d’erreur par bit en fonction du rapport
signal & bruit. Nous vérifions bien que le SD et le SE permettent d’obtenir les performances opti-
males (ML). De plus, par comparaison aux décodeurs sous-optimaux, le SD et le SE permettent
d’obtenir la diversité maximale égale & n,.

Dans la figure 2.5.b, nous comparons les complexités, en terme du nombre moyen de multipli-
cations, pour les deux décodeurs. Nous avons considéré ici la complexité de la phase de recherche,




2.5. DECODEURS SEQUENTIELS BASES SUR LA THEORIE DE POHST 39

la phase de pré-décodage étant commune aux deux décodeurs. D’aprés ces résultats, nous pou-
vons constater que la complexité du SD est plus importante que celle du SE pour les RSB faibles.

La complexité du SD est étroitement liée au choix du rayon. Si celui-ci est trés petit, le
décodeur ne trouve aucun point et doit alors recommencer la recherche en choisissant un rayon
plus grand. Toutefois, puisque le rayon est égal & 'infini pour le SE ou & une valeur assez grande
pour renfermer au moins le point ZF-DFE, la convergence de I’algorithme est toujours assurée
dés la premiére itération.

Pour les RSB élevés, la complexité des deux décodeurs convergent. Nous notons également
que dans certains cas, la complexité du SD est légérement plus faible, ceci s’explique par le fait
que le point ZF-DFE est plus éloigné du point ML comme le prouve la courbe de performances du
décodeur ZF-DFE, dans ce cas le SE qui zigzague autour de ce point, nécessite plus d’itérations
pour trouver le point optimal.
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utilisant un multiplexage spatial et une constellation 4-QAM
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2.6 Deécodeurs séquentiels : Stack et Fano

Une autre variante de décodeurs séquentiels existe dans la littérature. Ces décodeurs ont ini-
tialement été introduits pour le décodage des codes binaires en treillis [39]. Ils sont basés sur
des algorithmes de recherche dans un arbre ot les branches de ’arbre représentent les valeurs
binaires du code. Deux principaux algorithmes ont été présentés : le décodeur Fano [40] et le
décodeur a piles dit également décodeur "Stack” [41].

Dans [42], les auteurs ont redécouvert ces décodeurs et ils les ont appliqués aux systémes
MIMO représentés par les réseaux de points. La généralisation aux systémes MIMO se base sur
le fait que 'arbre de recherche n’est plus binaire comme dans le cas de ’article original mais formé
par les différentes valeurs possibles des symboles s;. Le principe de décodage reste néanmoins le
meéme.

2.6.1 Le décodeur Fano
Principe du décodeur Fano

Les symboles modulés que nous considérons appartiennent & la constellation QAM. Par la suite
les composantes réelles s; sont prises dans 'intervalle I. = [¢nin, Cmaz] (Systéme 2.36). Pour une
constellation 16-QAM par exemple, s; € [0,3]. A chaque niveau de I’arbre correspond respective-
ment 4 noeuds. Les chemins dans I’arbre constituent toutes les combinaisons possibles que peut
prendre le vecteur s.

L’objectif du Fano est de trouver le vecteur ayant le plus petit poids cumulée en utilisant la
stratégie BB avec la recherche BeFS. A chaque niveau i , le premier noeud & considérer est le
noeud s; avec la plus faible métrique. De plus, comme tous les algorithmes BB, il faut donc poser
une contrainte sur la métrique. Pour le SD et le SE, cette contrainte est le rayon de la sphére.
Pour le décodeur Fano, posons T' cette contrainte. Les noeuds de ’arbre & considérer doivent
donc répondre & la condition :

w(s;)) <T (2.50)

tel que w(s;) est le poids cumulé au noeud s;. Cette inéquation permet de définir un intervalle
de définition pour les composantes s;. Toutes les autres composantes ne satisfaisant pas (2.50)
sont écartées. Au début de ’algorithme, T" est initialisée & 0. Au début de ’algorothme, ’arbre
esta un noeud fictif s,40¢ de poids w(speer) = 0.

L’idée originale du Fano est de mettre a jour cette contrainte & chaque fois qu’une nouvelle
composante s; est trouvée, contrairement & I’algorithme classique BB ou la contrainte reste fixe
tout au long de l'algorithme. Ce principe rappelle 'algorithme du SD et du SE ou le rayon de la
sphére est mis a jour réguliérement.

Supposons qu’un noeud s; a été trouvé (w(s;) < T'). Dans ce cas, la contrainte T est réajustée
comme suit :

T=T-p-A (2.51)
avec A le pas de décrémentation de T et p € N est le plus grand entier tel que :

T—(p+1)-A<w(s)<T—-p-A (2.52)

Dans les articles originaux sur le Fano, A est choisi égal a 1. Toutefois, on peut prendre A
dans R. La valeur de ce paramétre peut influer sur la vitesse de décodage et par la suite sur la
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complexité. L'idéal est de choisir un pas du méme ordre de grandeur que les poids w(s;).

A partir de I'inéquation (2.52), la nouvelle contrainte est choisie de telle sorte que les noeuds
suivants aient un poids inférieur ou égal au poids du noeud trouvé. C’est le principe de la re-
cherche BeFS. Si aucun noeud s;_; ne répond & la nouvelle contrainte, ’algorithme remonte au
niveau ¢ + 1 et génére le meilleur noeud s; autre que celui étant déja été généré. Si aucun noeud
n’est trouvé, cela veut dire que tous les noeuds ont un poids supérieur a T'. Dans ce cas, T est
incrémenté de A, T'= T+ A et la recherche se poursuit. L’algorithme prend fin lorsqu’un chemin
(Sns Sn—1sSn—2, -+ -, 81) est trouve.

Les différentes étapes de I'algorithme sont résumées dans I'organigramme ci-dessous.

T=0
S_{root}

Géneérer meilleur
noeud fils

Générer noeud
suivant

T res@\ Non

Oui

Avancer vers
noeud généré

i Oui .
in de I'arbre? Sortir

Non

Non

Revenir au noeud

Premiere
visite?

Revenir au noeud
parent

Décrémenter T Incrémenter T

FIGURE 2.6 — Organigramme du décodeur Fano

Les décodeurs SD et SE procédent & une mise & jour du rayon de la sphére une fois un vecteur
s est trouvé, c’est-a-dire, un chemin complet a été trouvé dans ’arbre. Par contre, la contrainte
du Fano est réajustée a chaque fois qu'un noeud intermédiaire s; est parcouru.
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En effet, le décodeur Fano consiste a sélectionner & chaque niveau le sous-chemin le plus
court. L’algorithme permet donc de retourner la solution ML. Toutefois, 'inconvénient majeur
de cet algorithme est qu’il ne permet de retenir que le chemin courant alors qu’il est possible
qu’il remonte vers les niveaux plus hauts dans ’arbre. Il ne dispose pas de mémoire pour stocker
les chemins parcourus. L’algorithme peut ainsi revenir plusieurs fois & un chemin ayant déja été
visité, ce qui ajoute une grande complexité et un temps de décodage tres long.

2.6.2 Le décodeur Stack
Principe

En 1969, Zigangirov a présenté dans [41] un décodeur a pile (Stack) dans laquelle le décodeur
stocke tous les noeuds parcourus dans ’arbre. Le décodeur Stack est une application de I'algo-
rithme BeF'S.

En partant du noeud initial s,.0¢, ’algorithme génére tous les noeuds fils s,, calcule leurs

poids respectifs et les classe dans la pile selon un ordre croissant en fonction de leurs poids. Le
noeud se trouvant en téte de pile est le noeud qui présente le plus faible poids. L’algorithme se
place alors dans ce noeud et le remplace par tous ses noeuds fils s,,_1 dans la pile. La pile est
ensuite triée en tenant compte des nouveaux noeuds ajoutés et le nouveau noeud en téte de pile
est traité de la méme fagon dans la prochaine étape.
Lorsqu’un noeud feuille s; se trouve en téte de pile, I’algorithme est terminé. Dans ce cas, le
chemin de l’arbre (s, $p—1,-..,51) ayant abouti au noeud s; est la solution retournée. Elle cor-
respond au vecteur s avec le plus faible poids cumulé. D’aprés (2.21), le vecteur s est donc la
solution ML.

Ces différentes opérations sont résumées dans 'organigramme du décodeur Stack dans la
figure 2.7.
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Entrées: y, H

[Q,R] = QR(H)
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Générer noéuds fils de X

Supprimer X de la liste

]

FIGURE 2.7 — Organigramme du décodeur Stack original

2.6.3 Comparaison du décodeur Fano et du décodeur Stack

A T'instar du décodeur Fano, le Stack peut revenir aux niveaux plus hauts de ’arbre. Cependant,
puisqu’il stocke tous les chemins parcourus dans une pile, il ne repasse jamais par le méme chemin
ce qui évite de regénérer des noeuds ayant déja été parcourus. Le prix & payer est une mémoire
plus importante, toutefois la complexité ainsi que le délai de décodage sont largement réduits
par rapport au décodeur Fano.

Cependant, il est & noter que la complexité des deux décodeurs dépend étroitement de l'arbre
considéré. En effet, plus ’arbre est dense plus la complexité est grande.

Dans la figure 2.8, nous avons représenté un systéme MIMO 4 x 4 utilisant les constellations
16-QAM et 64-QAM et nous avons tracé les complexités correspondantes calculées en nombre
d’opérations de multiplication. Comme il est clair que la complexité du décodeur Fano est plus
élevée que celle du décodeur Stack, nous avons choisi de comparer la complexité du SD et du
décodeur Stack.
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FIGURE 2.8 — Comparaisons des complexités du décodeur Stack et du SD pour différentes constel-
lations utilisées

A partir de la courbe, nous vérifions par ces résultats qu’en augmentant la taille de la constel-
lation, la complexité du décodeur Stack devient de plus en plus importante. En effet, en considé-
rant la constellation 16-QAM, les symboles s; appartiennent & I'intervalle I, 16—ganm = {0, 1,2, 3}.
Chaque noeud de ’arbre dispose alors de 4 noeuds fils. Pour une constellation 64-QAM, les sym-
boles s; appartiennent dans ce cas a I'intervalle I, 64—gam = {0,1,2,3,4,5,6,7} et chaque noeud
possede 8 fils. L’arbre est alors plus grand et la recherche de la solution dans I’arbre est par la
suite plus complexe.

Par comparaison au SD, nous notons qu’en utilisant de petites constellations, la complexité
des deux décodeurs sont proches. Par contre, en considérant des constellations de plus grandes
dimensions, la complexité du Stack devient trés importante par rapport au SD. Nous pouvons
conclure que l'utilisation du Stack dans sa version actuelle est non pratique pour le décodage des
systemes MIMO.

2.7 Paramétrisation des décodeurs séquentiels

Les décodeurs séquentiels présentés précédemment, en particulier les décodeurs Stack et Fano
sont des décodeurs optimaux. Ceux-ci utilisant la stratégie BeFS, permettent donc de trouver la
solution ML dans I’arbre. Nous montrons que ces algorithmes peuvent avoir des performances
sous-optimales avec des complexités plus faibles en introduisant un parameétre appelé biais.

Considérons I’équation (2.20) donnant la métrique A minimiser pour tout chemin s®). La
recherche consiste alors a trouver le chemin s = (SnySn—1,---,81) qui minimise une nouvelle
meétrique qui dépend du bias.
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Nous définissons cette métrique par :

n

w(s;) =Y wi(s;) —b-i, be RT (2.53)

j=i

ou b est le biais, chaque chemin dans l’arbre est alors pondéré par la quantité (—b-¢) . Dans ce
cas, I'algorithme favorise les chemins les plus profonds dans ’arbre puisque les chemins les plus
courts correspondent & ceux de plus grandes profondeurs ¢. Par conséquent, le décodeur parcourt
moins de noeuds que le décodeur original et la complexité est alors réduite. Toutefois, la solution
trouvée ne correspond pas a la solution ML et les performances obtenues sont sous-optimales.
Celles-ci dépendent de la valeur choisie pour le biais.

Dans la figure 2.9, nous avons tracé les performances en taux d’erreur par bit ainsi que les
complexités obtenues en nombre d’opérations de multiplications pour différentes valeurs de b
pour un systéeme MIMO 4 x 4 utilisant une constellation 4-QAM et un décodage Stack. Nous
constatons que plus b est grand, plus les performances sont dégradées, par contre plus la com-
plexité est réduite.

En effet pour des valeurs importantes du biais, le facteur de pondération (b - i) est éleve,
I’algorithme parcourt ’arbre quasiment dans le sens de la profondeur jusqu’au noeud final. Au-
trement dit, pour une valeur élevée de b, 'algorithme parcourt pratiquement un seul chemin
dans l'arbre qui correspond au chemin ZF-DFE, les performances sont alors proches de celles du
ZF-DFE et la complexité est faible.

Par contre, pour des valeurs plus petites de b, la quantité (b-7) est négligeable et le poids biaisé
(2.53) est presque équivalent au poids non biaisé (2.20) qui correspond & la métrique ML. Dans ce
cas nous avons des performances proches de ML. Les performances ML sont obtenues pour b = 0.

Ainsi, la paramétrisation de ’algorithme de recherche dans un arbre permet de réduire la
complexité par rapport & l'algorithme original en offrant une panoplie de courbes de performances
variant entre le ZF-DFE et le ML avec des complexités réduites. Par conséquent, différents
compromis performances-complexités peuvent étre obtenus.
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FIGURE 2.9 — Performances et complexités du décodeur Stack paramétré en fonction du biais
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2.8 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons passé en revue les principaux décodeurs des systémes MIMO. Nous
avons vu que ces décodeurs peuvent étre classés en deux classes : les décodeurs optimaux et les
décodeurs sous-optimaux. Nous avons présenté les différents décodeurs les plus connus pour les
deux classes. Cependant, nous avons montré que les décodeurs optimaux souffrent d’une grande
complexité. Cette complexité est croissante en fonction de la dimension du réseau et de la taille
de la constellation utilisée, et rend non pratique leur utilisation pour les systémes MIMO avec
un nombre élevé d’antennes.

Nous avons présenté une version paramétrée de ’algorithme Stack en introduisant un para-
métre appelé le biais. L’algorithme paramétré permet de réduire la complexité en fonction de la
valeur du biais, toutefois il conduit & des performances sous-optimales.

Pour faire face & ce probléme, nous proposons dans le chapitre suivant un nouveau décodeur
séquentiel basé sur I'algorithme Stack et le SD. Nous allons montrer que cet algorithme présente
une complexité inférieure & tous les décodeurs ML connus, tout en gardant des performances
optimales.
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Chapitre 3

Décodeur Stack modifié

3.1 Introduction

Dans le deuxiéme chapitre, un état de ’art des décodeurs les plus utilisés pour les systémes
MIMO a été établi. Les performances mais aussi la complexité sont les deux critéres majeurs
pour le choix du décodeur. Par exemple, le décodeur ML exhaustif engendre une complexité
exponentielle en fonction de la taille du réseau ce qui rend non pratique son utilisation. Les
décodeurs séquentiels représentent alors une meilleure alternative.

La simplicité de l'algorithme Stack et sa faible complexité pour les petites constellations
nous ont particuliérement motivés & étudier de plus prés cet algorithme. Nous proposons dans
ce chapitre des modifications du décodeur Stack afin de mieux ’adapter & notre problématique,
a savoir le décodage des systémes MIMO.

Le premier algorithme proposé, appelé M-Stack, combine la méthode de recherche du Schnorr-
Euchner avec la stratégie de recherche du Stack. Le deuxiéme algorithme proposé, appelé, SB-
Stack combine la région de recherche du décodeur par sphéres avec la stratégie du Stack. Par la
suite, nous proposons une modification du SB-Stack afin d’avoir un décodeur a sorties souples
qui sera utilisé lors de la concaténation du code espace-temps avec un code correcteur d’erreurs.

3.2 Le décodeur M-Stack

3.2.1 Principe

Comme vu dans le chapitre précédent, les décodeurs originaux Stack et Fano générent a chaque
niveau de l'arbre tous les noeuds possibles appartenant a la constellation utilisée. De ce fait, la
taille de ’arbre et par la suite la complexité de recherche sont d’autant plus grandes que la taille
de la constellation augmente. Pour les constellations de grandes tailles, telles que la 64-QAM ou
la 256-QAM, la recherche dans I'arbre est équivalente & une recherche dans un réseau infini.

Notre but est alors de diminuer la complexité de recherche. Une solution est de ne considérer
qu’une partie de ’arbre et donc de tronquer I'arbre initial pour parcourir un nombre limité de
noeuds. Pour avoir les meilleures performances possibles, toute la difficulté réside dans le choix
de la région de recherche ou encore la partie de ’arbre & conserver.
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Dans la littérature, plusieurs algorithmes ont été proposées tels que les décodeurs QRD-M
et le QRD-Stack. Dans la suite, nous proposons un nouveau décodeur, appelé M-Stack. Nous
montrons que celui-ci peut également étre utilisé pour décoder les réseaux de points infinis.
Nous commengons d’abord par présenter les algorithmes existants.

3.2.2 Le décodeur QRD-M

Le QRD-M (QR Decomposition-M) est un algorithme proposé par Yue et al. dans [43] afin de
réduire la complexité du décodeur exhaustif. Ce dernier parcourt tous les points de la constellation
afin de trouver le point minimisant la métrique ML. Ceci se fait en générant tous les noeuds fils
a chaque niveau de ’arbre.

Le décodeur QRD-M permet de restreindre la recherche & un nombre limité de noeuds en ne
retenant que les M meilleurs noeuds parmi tous les noeuds générés.
En partant du noeud racine, ’algorithme génére toutes les valeurs possibles de s,. Leurs mé-
triques respectives sont calculées et classées en ordre croissant. L’algorithme retient alors les M
noeuds s, correspondant aux plus faibles métriques. Ces M noeuds seront par la suite étendus et
toutes les valeurs possibles de leurs noeuds fils s,,_1 générées. Parmi tous les noeuds générés dans
le niveau n et niveau n — 1, M noeuds seront retenus et le reste est écarté. La méme procédure
est appliquée dans les niveaux suivants jusqu’a atteindre le niveau 1 de 'arbre.

L’algorithme QRD-M peut étre résumé comme suit :

Algorithm 3 Algorithme QRD-M
1. ¢ = n. Algorithme au noeud racine.

2. Générer tous les noeuds fils possibles de tous les noeuds retenus.

3. Calculer les métriques et les classer selon un ordre croissant dans la pile.
4. Retenir M noeuds ayant les plus faibles métriques.

5. Sii =1 aller & 6. Sinon ¢ =4 — 1, aller & 2.

6. Retourner le chemin avec la plus faible métrique cumulée. Fin de I’algorithme.

3.2.3 Le décodeur QRD-Stack

Le décodeur QRD-Stack a été présenté dans [44]. Il applique le méme algorithme que le Stack
original mais en limitant la taille de la pile.

L’algorithme QRD-Stack est différent de l'algorithme QRD-M. Le QRD-Stack commence par
générer tous les fils du noeud racine, les classe selon leurs métriques respectives dans une pile
et ne retient que les M meilleures valeurs. Le noeud en téte de la pile sera ensuite étendue en
noeuds fils. Ceux-ci seront stockés dans la pile en respectant les métriques croissantes. De la
méme maniére, seuls M noeuds seront retenus parmi tous les noeuds de la pile. L’algorithme
procéde ainsi jusqu’a atteindre la fin de 'arbre.

Ces différentes étapes sont représentées comme suit :
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Algorithm 4 Algorithme QRD-Stack
1. ¢ = n. Algorithme au noeud racine.

2. Générer tous les noeuds fils possibles du noeud en téte de pile et enlever le noeud parent.
3. Calculer les métriques et les classer selon un ordre croissant dans la pile.

4. Retenir M noeuds ayant les plus faibles métriques. ¢=niveau auquel appartient le noeud
en téte de la pile.

5. Sii =1 aller & 6. Sinon ¢ =4 — 1, aller & 2.

6. Retourner le noeud en téte de la pile. Fin de l’algorithme.

Par comparaison au décodeur Stack, ce décodeur permet de ne retenir que M noeuds dans
la pile et limite ainsi la complexité de la phase de recherche. Par comparaison au décodeur
QRD-M, I’algorithme QRD-Stack ne génére pas tous les noeuds fils de chaque noeud retenu mais
seulement ceux du noeud en téte de la pile. De plus, le QRD-M permet de générer & la fois tous
les noeuds possibles d’un niveau donné de ’arbre avant de passer au niveau suivant. Par contre,
le QRD-Stack peut revenir aux niveaux supérieurs (selon le noeud en téte) pour y rajouter des
noeuds supplémentaires.

D’un autre coté, il est clair que la complexité du décodeur QRD-Stack est réduite par rapport
au décodeur QRD-M en ne considérant que le noeud en téte & chaque fois au lieu de tous les M
noeuds de la pile.

Dans [44], il a été démontré par les résultats de simulation que les deux algorithmes pré-
sentent les mémes performances en considérant le méme nombre M. Toutefois, en comparant
les complexités, il a été observé que le QRD-Stack présente une complexité moindre. De plus, la
complexité de ce dernier décroit lorsque le RSB augmente contrairement au QRD-M qui présente
une complexité constante.

Dans la suite, nous proposons un nouvel algorithme appelé M-Stack.

3.2.4 Le décodeur M-Stack proposé

Les décodeurs précédents conviennent parfaitement aux cas des constellations finies. Cependant,
bien qu’ils limitent la recherche dans I’arbre, I’algorithme doit d’abord générer toutes les valeurs
possibles de la constellation pour retenir les M meilleurs noeuds. L’application de tels algorithmes
devient alors limitée pour les constellations de grandes tailles et pour les réseaux de points infinis.
Dans ce cas particulier, les noeuds prennent leurs valeurs dans Z, ’arbre de recherche posséde
une infinité de noeuds & chaque niveau (voir figure 3.1). Il est donc impossible de savoir quelles
valeurs considérer.

Dans cette approche, nous proposons de combiner la stratégie de Schnorr-Euchner et le Stack
original.

Le principe de la stratégie de Schnorr-Euchner est de zigzaguer autour de chaque composante
du point Babai (le point ZF-DFE). Nous proposons ici de construire l’arbre de recherche en
utilisant la stratégie BeFS. A chaque niveau, on génére M noeuds fils appartenant & un intervalle
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centré sur la composante du point Babai. La stratégie BB est appliquée de la méme maniére que
pour le Stack. A savoir, & chaque itération, les noeuds engendrés sont stockés dans une pile,
celle-ci est par la suite triée et le noeud se trouvant en téte est remplacée par ses noeuds fils.

Niveau n

Niveau n-1

Niveau 1

FIGURE 3.1 — Arbre généré dans le cas d’un réseau de points

Pour mieux expliciter cet algorithme, supposons initialement qu’il est au noeud racine. Le
point recu yq est projeté sur la n™° couche de la matrice R comme suit :

= [yl—"] (3.1)

T'nn

[x] est 'entier le plus proche de z. La composante z, obtenue est la n™¢ composante du point
Babai. L’algorithme énumeére M noeuds autour de z, tels que :

Si:{ZZ',ZZ'ZE1,Zi:|:2,...,zi:i:((M—1)/2)} (32)

Les composantes s; ainsi calculées au niveau n seront stockées dans la pile selon un ordre croissant
de leurs métriques. La composante en téte sera alors étendue & ses noeuds fils. Pour cela, nous
calculons d’abord la composante z,_1 en tenant compte de la valeur de s,, trouvée :

— TI'n— S
opg = | Lol Z T lnty (3.3)

Tn—1,n—1

Il est & noter que z,_1 ne correspond pas forcément a la (n — 1)™° composante du point Babai
puisque le noeud s,, peut étre différent du noeud z,. Les noeuds s,,_1 sont calculés de la méme
maniére qu'en (3.2) et stockés dans la pile. Les M premiers noeuds sont ensuite retenus et les

autres sont rejetés. L’algorithme applique la méme démarche pour les niveaux suivants.

Dans la figure 3.2, nous représentons un exemple de construction d’arbre pour M = 3.




3.2. LE DECODEUR M-STACK 53

Niveau n

Niveau n-1

Niveau 1 2= “ 71 +1

FI1GURE 3.2 — Exemple de construction d’arbre par I’algorithme M-Stack

L’algorithme M-Stack peut étre résumé comme suit :

Algorithm 5 Algorithme M-Stack
1. ¢ = n. Algorithme au noeud racine. Pile vide.

n

Y1~ E Ti5S;

j=i+1 A
2. Calculer z; = JT— . Enumérer M noeuds autour de z;.
kX%

3. Calculer les métriques et les classer selon un ordre croissant dans la pile.

4. Retenir M noeuds ayant les plus faibles métriques. ¢ =niveau auquel appartient le noeud
en téte de la pile.

5. Sii =1 aller & 6. Sinon ¢ =4 — 1, aller & 2.

6. Retourner le noeud en téte de la pile. Fin de l’algorithme.

3.2.5 Décodage des constellations

L’algorithme M-Stack permet de ramener la recherche dans un arbre fini, il reste alors valable
dans le cas des constellations finies. Pour cela, il faut ajouter une routine qui permet de tester si
la composante calculée appartient a l'intervalle de la constellation QAM (noté I..). Pour ce faire,
il suffit de remplacer I’équation a 1’étape 2 de I'algorithme M-Stack ci-dessus par :

n
Y — E 7,58
j=it1
T4

telle que la fonction QAM (x) donne Uentier le plus proche de x dans la constellation. Le zigzag
autour de z; risque de sortir de l'intervalle I.. Afin de garantir I'aboutissement sur un point de
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la constellation, il faudra s’assurer que les tous les noeuds engendrés appartiennent bien & I..
L’algorithme énumeére alors les composantes s; tel que :

si:{zi,ziil,ziiz...}ﬂfc (3.5)

jusqu’a obtenir M composantes valides.

3.2.6 Choix du nombre de noeuds M

L’algorithme proposé permet de ne parcourir que M noeuds & chaque niveau. De plus, pour les
trés grandes constellations telle que la 256-QAM, I'arbre devient trés dense ce qui rend impossible
I'utilisation du décodeur Stack original. La délimitation de la région de recherche permet de ré-
duire le nombre de noeuds parcourus. Cependant, les performances et les complexités dépendent
du nombre M choisi. Si M est faible, le point ML n’est pas nécessairement inclus dans l’arbre,
la solution retournée est donc sous-optimale. Pour atteindre la solution ML, il faut donc élargir
la région de recherche au prix d’une complexité croissante.

Nous avons tracé dans la figure 3.3.a le taux d’erreur par bit pour un systéme MIMO 4 x 4
employant un multiplexage spatial pour différentes valeurs de M dans le cas d’un réseau de
points. Les symboles d’information sont définis dans ’alphabet infini Z".

Les courbes montrent une amélioration des performances en augmentant M. Plus M aug-
mente, plus on couvre une région plus importante du réseau et ’algorithme a plus de chance de
trouver le point ML. Par contre, la complexité est d’autant plus importante que les performances
sont proches du ML comme illustré dans la figure 3.3.b. Nous pouvons établir, dans ce cas, dif-
férents compromis performances-complexités.

Dans la figure 3.4.a, nous avons tracé les performances du décodeur M-Stack dans le cas
d’une constellation 16-QAM pour un systéme MIMO 4 x 4 et nous I'avons comparé au décodeur
QRD-Stack. Pour une valeur suffisamment grande de M, les deux algorithmes représentent les
mémes performances et peuvent atteindre les performances ML offertes par le décodeur Stack
oiginal. Cependant, pour une valeur faible, le QRD-Stack offre un meilleur taux d’erreur. En
effet, & chaque itération, il génére tous les noeuds fils du noeud en téte et en choisit les meilleurs
alors que le M-Stack génére simplement les noeuds voisins du point Babai. Les noeuds considérés
par le premier algorithme sont alors de meilleurs candidats que ceux produits par l'algorithme
M-Stack. Par contre, il est clair que la complexité de ’algorithme QRD-Stack est plus impor-
tante puisqu’il commence par calculer tous les noeuds de la constellation & chaque niveau avant
de sélectionner les M noeuds nécessaires et rejeter le reste.

A Tinstar du QRD-Stack et du QRD-M, ’avantage de ’algorithme M-Stack est qu’il a la pos-
sibilité d’avoir une complexité bornée. En effet, nous pouvons fixer M pour ne pas dépasser un
certain seuil pour la complexité ce qui est trés intéressant de point de vue pratique. Cependant,
I’avantage essentiel du M-Stack par rapport aux premiers décodeurs est qu’il peut étre utilisé
pour décoder les constellations finies mais aussi un alphabet infini.

Toutefois, pour les faibles RSB, le point Babai sur lequel nous nous basons pour la construc-
tion de l'arbre se trouve trés éloigné du point ML. Dans ce cas, pour se rapprocher des perfor-
mances ML, il faut augmenter M. Cependant, il en résulte une augmentation de la complexité.
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Le fait de centrer la recherche autour du point Babai n’est pas alors la meilleure solution.

10
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FIGURE 3.3 — Performances du décodeur M-Stack pour différentes valeurs de M dans le cas de
réseaux de points
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FIGURE 3.4 — Performances du décodeur M-Stack pour différentes valeurs de M dans le cas d’une
constellation 16-QAM
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Dans la suite, nous proposons une deuxiéme approche de décodage de réseaux de points par
I’algorithme séquentiel Stack en considérant une région de recherche plus optimale.

3.3 Le décodeur SB-Stack

3.3.1 Principe de I’algorithme

Le décodage ML consiste & chercher le point le plus proche du point recu appartenant au réseau
de points. La recherche exhaustive qui consiste & parcourir tous les points du réseau est tres
complexe. Pour décoder le vecteur recu, il est nécessaire de définir une région finie du réseau.
Dans le paragraphe préceédent, nous avons considéré la région du réseau définie autour du point
Babai. Notre objectif était de considérer ce point comme une premiére estimation de la solution,
puis d’améliorer cette estimation en cherchant le point le plus proche du point recu parmi les
voisins du point Babai.

Nous proposons ici un nouvel algorithme qui combine la région de recherche du décodeur par
spheres (SD) et la stratégie de recherche du Stack. Nous avons appelé cet algorithme le SB-Stack
(Spherical Bound-Stack). Pour cela, nous considérons une sphére de rayon fixé construite autour
du point recu. Les points & considérer sont les points du réseau contenus dans cette région. La
recherche dans I’arbre sera donc restreinte aux noeuds correspondant & ces points. On aura donc
un arbre fini et 'algorithme Stack original peut s’appliquer.

3.3.2 Deécodage de réseaux de points par 1’algorithme SB-Stack

La solution est & chercher a l'intérieur d’une sphére de rayon C. En faisant le méme calcul que
dans le SD, nous définissons les intervalles de recherche pour les composantes s; donnés par :

| T | T
bingi = {— 7 + S’i—‘ < < { . + SiJ = bsup,i (3.6)

Nous rappelons que T et S sont donnés par les équations (2.31) comme suit :

n
Si = pi+ Zqz‘jfj

j=it1
T, = CP= )+ Y ayé)’ (3.7)
I=i+1 j=l+1

= Ti1+ qi(Si — 5i)°

En partant du noeud racine, I’algorithme du SB-Stack commence par calculer les bornes by, 7 5,
et bsyp,n selon I'équation (3.6). Tous les noeuds s,, de ’arbre définis a 'intérieur de cet intervalle
sont alors générés. Chaque composante s, est calculée avec son poids respectif et stockée dans
la pile selon un ordre croissant en fonction des poids. Pour générer les noeuds fils s,,—1 du noeud
se trouvant en téte de la pile, nous commencons par calculer les bornes by, f,—1 €t bsupn—1. Les
chemins correspondants aux couples (s, s,—1) sont alors stockés dans la liste avec leurs poids
cumulés respectifs. Ces opérations sont répétées jusqu’a obtenir un chemin complet de longueur
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n en téte de la pile. La solution retournée est alors le vecteur (s, Sp—1,...,51).

D’apres I'équation (3.7), nous notons que les bornes a un niveau i dépendent des bornes du
niveau précédent. Par conséquent, ’algorithme SB-Stack stocke, en plus des poids, les entités T;
et S; de chaque noeud parent ce qui permet un calcul plus rapide des intervalles de recherche
dans les prochaines itérations.

Remarquel
Lorsqu’a un niveau donné, ’algorithme ne trouve aucun noeud valide s;, c’est-a-dire que by, r; >
bsup,i» ceci implique que le chemin défini & ce niveau par s = (SnySn—1,---,Sit1,Si) Nexiste

pas dans l'arbre et que ce noeud ne correspond pas & un point dans la sphére. Dans ce cas,
I’algorithme retire le noeud prédécesseur s;11 de la pile et ’algorithme est repris en considérant
le nouveau noeud en téte de la pile.

Remarque2

Si la pile est vide, ceci implique qu’aucun chemin valide n’a été trouvé dans ’arbre. Autrement,
aucun point n’a été trouvé dans la sphére. Dans ce cas, le rayon de la sphére est augmenté et la
recherche est recommencée.

Pour assurer la convergence de ’algorithme, le rayon initial est choisi selon la formule donnée
dans (2.34). Ce rayon garantit d’avoir au moins un point dans la sphére.

Remarque 3

Contrairement au SD, le rayon de la sphére ne peut pas étre ajusté au cours de la recherche.
Etant donné que le décodeur SB-Stack utilise la stratégie BeFS, I’algorithme peut retourner
aux niveaux précédents dans ’arbre. Au cours de la recherche, nous n’obtenons pas un chemin
complet qui peut représenter une estimation de la solution retournée. De ce fait, nous n’avons
aucune information sur la distance de cette solution au point regu, le rayon initial est donc
maintenu jusqu’a la fin de ’algorithme. Par contre, le SD applique la stratégie DF'S qui cherche
d’abord & trouver un chemin complet dans I’arbre, nous avons donc un premier candidat dont
nous évaluons la distance au point regu. L’algorithme est donc poursuivi en ne tenant compte que
des points du réseau qui sont plus proches de ce premier candidat. Autrement dit, nous cherchons
des candidats éventuels dans une nouvelle sphére de rayon maximal ajusté & la distance de ce
point au point recu.

3.3.3 Organigramme du SB-Stack

L’organigramme suivant résume ’algorithme du SB-Stack proposé plus haut.
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F1GURE 3.5 — Organigramme du SB-Stack

3.3.4 Décodage des constellations par ’algorithme SB-Stack

Sortir

Dans I’algorithme SB-Stack cité plus haut, aucune contrainte n’est faite sur les symboles d’infor-
mation s. Le décodeur SB-Stack peut donc étre appliqué pour le décodage des ensembles infinis
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comme pour le décodage des sous-parties finies du réseau.

Dans le cas de constellations finies, les points s considérés par le décodeur sont définis par
les points du réseau qui appartiennent a l'intersection de la sphére avec la constellation choisie.
Pour cela, une contrainte est ajoutée dans le calcul des bornes de s. En tenant compte de la
constellation et en considérant le changement de variable définie dans I’équation (2.35) pour s;,
les symboles & considérer dans I’arbre de recherche sont alors définis par :

[T T;
binf,i = sup <|V_ — + Sz“ acmin> < s; <inf (\‘ — + SzJ acmaz> = bSupﬂ' (38)

OU Cpnin €t Cmaq représentent les bornes de la constellation définies dans (2.36).

3.3.5 Paramétrisation du décodeur SB-Stack

Tel que présenté plus haut, le décodeur SB-Stack proposé utilise la méme stratégie de recherche
que le Stack original. A linstar de ce dernier, une paramétrisation peut alors étre appliquée
a lalgorithme SB-Stack afin de réduire la complexité. Ceci se fait de la méme maniére qu’en
section 2.7. en introduisant un biais dans le calcul des métriques. Le calcul des bornes inférieures
et supérieures dans les équations (3.6) et (3.8) reste inchangé.

Nous avons tracé dans la figure 3.6 les performances et les complexités du décodeur SB-Stack
paramétré pour différentes valeurs du biais pour un systéme MIMO 2 x 2 utilisant une constel-
lation 16-QAM et un multiplexage spatial.

Lorsque la valeur du biais est égale & zéro, le décodeur SB-Stack proposé cherche le point
le plus proche dans la sphére en minimisant la métrique ML. La solution retournée par l'algo-
rithme est forcément la solution ML et les performances obtenues sont par la suite optimales. Le
décodeur SB-Stack est par conséquent équivalent au décodeur ML pour un biais nul.

Lorsque la valeur du biais est trés grande, le SB-Stack parcourt I’arbre dans le sens de la
profondeur en passant du niveau ¢ au niveau ¢ — 1 jusqu’a atteindre la base. La solution trouvée
est donc la solution ZF-DFE. Le SB-Stack correspond dans ce cas au décodeur ZF-DFE.

Pour des valeurs intermédiaires du bias, nous vérifions une fois encore que plus b décroit,
plus les performances sont améliorées, au prix d’une plus grande complexité. Une multitude de
courbes avec un écart de 1dB peuvent étre obtenues.

La complexité du SB-Stack paramétré est cependant plus faible que le Stack original grace a la
délimitation de la région de recherche & l'intérieur de la sphere.
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3.4 Comparaison du SB-Stack avec les décodeurs de réseaux de
points

Aprés avoir présenté ’algorithme SB-Stack, nous nous proposons dans la suite de le comparer
aux décodeurs existants dans la littérature. Nous avons vu que cet algorithme utilise la région de
recherche du SD tout en gardant la stratégie de recherche du Stack original. Nous nous basons
alors dans notre étude sur ces différents décodeurs.

3.4.1 Comparaison du SB-Stack et du décodeur Stack original

Comparaison en nombre de noeuds parcourus

Le principe du décodeur Stack original et le décodeur SB-Stack est de chercher le point le plus
proche du point recu. Comme nous l'avons vu précédemment, la stratégie de recherche dans
I’arbre reste la méme. De point de vue performances, tous les deux permettent de retrouver la
solution ML. Toutefois, la différence majeure entre ces algorithmes est I’arbre considéré.

En effet, pour le décodeur Stack, ’arbre est constitué par toutes les combinaisons possibles
des symboles d’informations s de la constellation considérée. A chaque niveau de ’arbre, les
composantes du vecteur sont définis par :

Cmin < 8 < Cmagx (39)

La taille de Parbre et par conséquent la complexité de la phase de recherche dépend de la
constellation choisie. Par exemple, pour une constellation ¢ — QAM, chaque noeud de ’arbre
génere k = log, (¢) noeuds fils. Par contre, le décodeur SB-Stack permet de réduire la recherche
dans une sphére au lieu de chercher dans toute la constellation. Les composantes sont définies
dans ce cas dans l'intervalle (3.8). En tenant compte de cette nouvelle contrainte, l'arbre est
uniquement constitué des points les plus proches du vecteur recu. L’algorithme SB-Stack permet
d’écarter tous les points qui se trouvent & une distance supérieure au rayon de la sphére. Pour
la méme constellation utilisée, I’arbre est ici moins dense et la recherche est donc moins complexe.

Dans la figure 3.7, nous avons tracé le nombre total de noeuds parcourus par les deux algo-
rithmes en fonction du rapport signal & bruit pour un systéme MIMO 4 x 4 utilisant le multi-
plexage spatial et les constellations 16 — QAM et 64 — QAM. Nous pouvons vérifier pour les
deux cas que le décodeur SB-Stack permet de parcourir moins de noeuds que le Stack original. Le
gain en nombre de noeuds visités est en moyenne de I'ordre de 60% pour la 16-QAM. Pour une
64-QAM., il est de 'ordre de 80%. On déduit donc que plus la taille de la constellation augmente,
plus il est intéressant d’utiliser le décodeur SB-Stack.
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Comparaison en complexité de calcul

En ajoutant la contrainte que les noeuds parcourus doivent appartenir a la sphére, le décodeur
SB-Stack doit calculer les bornes inférieures et supérieures de chaque noeud généré. Le calcul
du noeud dans I’algorithme SB-Stack nécessite plus d’opérations que dans le décodeur Stack.
En outre, ces bornes sont stockées dans la pile pour calculer les intervalles de recherche pour
les niveaux suivants. Le décodeur SB-Stack stocke alors plus d’informations et requiert plus de
mémoire.

Toutefois, la réduction importante du nombre de noeuds visités permet de compenser cette com-
plexité rajoutée.

En considérant le méme systéme que précédemment, nous avons représenté dans la figure
3.8, la complexité définie par le nombre d’opérations de multiplication nécessairs dans les deux
algorithmes.

Nous notons que le gain en complexité du SB-Stack par rapport au décodeur Stack est de 46%
dans le cas d’une constellation 16 — QAM et de 78% pour la constellation 64 — QAM.

Ce pourcentage est la moyenne des gains obtenus pour les différents RSB considérés. Nous no-
tons qu’il est légérement inférieur au gain calculé pour le nombre de noeuds parcourus donné
précédemment.
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3.4.2 Comparaison du décodeur SB-Stack et du SD

Similairement au SD, I’algorithme SB-Stack réduit la recherche du point le plus proche a 'inté-
rieur d’une sphére centrée sur le point recu. Les deux algorithmes considérent alors les mémes
points du réseau. Toutefois, ils différent dans la stratégie de parcours de ces points.

Stratégies de parcours

Pour chaque composante s; du vecteur s, le SB-Stack parcourt l'intervalle I; = [bmf,@',bsup,i]
de bout en bout. Le noeud dans la pile avec la plus faible métrique est sélectionné et tous ses
noeuds fils générés. Cette stratégie correspond donc & la stratégie de recherche BeFS. Le noeud
sélectionné peut étre & un niveau différent du niveau courant ¢ et 'algorithme peut retourner a
un niveau supérieur dans ’arbre.

Le SD parcourt, pour chaque composante, le méme intervalle I; mais sélectionne le premier
noeud valide s; correspondant a bj,f;. Celui-ci sera alors étendu a la prochaine itération et
tous ses noeuds fils calculés jusqu’a atteindre la base de 'arbre (niveau 1). Une fois un chemin
s = (sp,Sp_1,...,51) est trouvé, I'algorithme met a jour le rayon de la sphére et Palgorithme
est repris en considérant une spheére plus petite. Cette stratégie correspond a la stratégie DFS.
L’ordre de parcours n’est donc pas le méme pour les deux algorithmes.

Comparaison des complexités

La méthode de recherche BeFS étant plus optimale que la méthode DFS, nous pouvons noter que
le décodeur SB-Stack permet, grace & sa stratégie de recherche, de parcourir moins de noeuds
que le SD. Bien que les deux décodeurs considérent la méme région de recherche, le SB-Stack
permet d’avoir des complexités inférieures & celles du SD.

Dans la figure 3.9, nous avons tracé la complexité en nombre de noeuds parcourus pour un
systeme MIMO utilisant une constellation 64 — QAM en considérant différentes dimensions du
systéme. Nous constatons que le SB-Stack permet d’avoir un gain moyen minimal de 57% par
rapport au SD. Nous notons que ce gain est d’autant plus important que la dimension du systéme
augmente. Il est égal a 57%, 63% et 70% respectivement pour les systémes MIMO 2 x 2, 4 x 4
et 6 X 6.

Ce gain est en particulier observé & faibles RSB. En effet, les noeuds ayant des poids trés
proches, les deux algorithmes testent alors plus de noeuds. Par conséquent, le gain cumulé est
plus important.
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FIGURE 3.9 — Comparaison du nombre de noeuds parcourus par le SD et le SB-Stack pour
différentes dimensions du systéme MIMO

Cependant, pour un noeud généré, le décodeur SB-Stack effectue plus d’opérations arithmé-
tiques que le SD. Toutefois, la complexité totale reste inférieure a celle du SD et ceci gréace a la
réduction du nombre de noeuds parcourus.

Ce résultat est vérifié dans la figure 3.10 ot nous avons présenté la complexité calculée en
nombre d’opérations de multiplication. Le SB-Stack permet d’obtenir un gain moyen d’au moins
30% par rapport au SD pour le cas d'un systéme MIMO 2 x 2. Nous vérifions également que ce
gain augmente avec la taille du réseau.
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dimensions du systéme MIMO

3.5 Application du décodeur SB-Stack au décodage a sorties souples

Nous avons proposé précédemment un nouvel algorithme séquentiel pour le décodage des sys-
témes MIMO. Par comparaison aux décodeurs existants, nous avons montré que cet algorithme
présente une complexité plus réduite tout en gardant les performances ML. Ce décodeur SB-
Stack a été proposé dans le cas d’un décodage a sorties dures (Hard decoding).

Toutefois, pour un systéme utilisant un codage de canal, tels que les Turbo codes [45], les
codes LDPC [46] et les codes convolutifs [47], le décodeur MIMO & sorties binaires (dures)
est remplacé par un décodeur de codes correcteurs d’erreurs & sorties pondérées (souples) afin
d’augmenter le gain apporté par le codage. Le décodeur SB-Stack utilisé en amont doit dans
ce cas étre adapté afin de fournir des sorties souples. Nous nous proposons dans cette partie
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d’apporter les modifications nécessaires au décodeur SB-Stack précédent pour satisfaire cette
contrainte. Nous commencons d’abord par donner le principe du décodage & sorties souples.

3.5.1 Principe du décodage a sorties souples

Le décodage « hard » ou a sorties dures consiste & retourner a la sortie du décodeur une valeur
estimée du symbole transmis en utilisant un seuillage. Le décodage souple permet, quant & lui, de
retourner une information sur la probabilité de réalisation de chaque bit. En général, le décodage
souple peut étre réalisé en utilisant la notion de probabilité aposteriori (APP : aposteriori pro-
bability). Le principe consiste & maximiser la probabilité d’un bit donné et le APP est souvent
exprimé en taux de vraisemblance logarithmique (LLR : Log-Likelihood-Rate). Par la suite, un
seuillage est réalisé sur le signe du LLR calculé. Si le LLR est positif, le bit décodé b; est alors
égal & 1, sinon le bit décodé est égal a 0.

Le taux de vraisemblance logarithmique LLR d’un bit donné est défini par :

Pr(b; = +1/y, M)
Pr(b; = 0/y, M)

LLR(b;) = log (3.10)

y étant le vecteur regu et M la matrice du canal équivalente (équation 1.22).
Le décodeur SB-Stack a sorties dures sera modifié afin de donner en sortie une liste de solutions
au lieu d’une seule solution.

Définissons par D; 1 la liste des points trouvés tels que le "¢ bit vaut 1 et D; ¢ la liste des
points trouvés tels que le ¢"* bit vaut 0. Chaque point trouvé dans la liste est démodulé pour
obtenir le vecteur de bits b. En utilisant le théoréme de Bayes et en assumant que les bits b; sont
équiprobables, ’expression précédente peut s’écrire sous la forme :

og Zbepi,ﬂ Pr(y/b, M)
ZbEDl”O Pr (y/b’ M)

En considérant un bruit blanc de distribution Gaussienne, nous pouvons réécrire 1’équation
précédente en :

LLR(b;) =1 (3.11)

1 2
——zlly—M-s(b)||
ZbEDi,+1 e e
1 2
——zlly—M-s(b)]|
beD;o € 7

LLR(b;) = log (3.12)

s (b) est le vecteur symbole d’information qui contient 1 ou 0 & la composante 7. Etant donné
que w est un bruit blanc Gaussien, nous pouvons appliquer I’approximation maz-log[48] :

1 1
LLR®) ~ ax {- - Mos@F | - (-l - M s @] (319

1

= — | mi — M -s(b)|]* - mi — M - s(b)|]?
5 | - M5 @) - gin iy~ M5 0)]F

En se basant sur la maximisation de (3.13), plusieurs algorithmes de décodage ont été pro-
posés. Dans la suite, nous citons les algorithmes les plus utilisés.
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3.5.2 Principaux algorithmes de décodage a sorties souples
Algorithme de SD a sorties souples (List Sphere Decoder - LSD)

A Tinstar du SD a sorties dures, le principe de cet algorithme est de considérer les points du
réseau a l'intérieur d’une sphére de rayon fixé C' [49]. Toutefois, le décodeur & sorties dures re-
tourne une seule solution qui correspond au point de la spheére le plus proche du vecteur recu. Par
contre, le décodeur LSD retourne une liste comprenant tous les points se trouvant & l'intérieur
de la sphére. Cette sphére contient nécessairement la solution ML du décodeur Hard.

Toutefois, la taille de la liste dépend de la valeur du rayon choisi. Si le rayon est trés petit,
la liste est vide, si le rayon est grand la liste contient tous les points & la distance C'. La taille de
la liste n’est donc pas stable, ce qui peut affecter le calcul des LLR.

Dans [49], une solution a été introduite. Elle consiste & fixer le nombre de points retournés, noté
N,. Le rayon qui permet de générer ces IV, points est donné par la formule :

C = 20%CN, — yf <I _H (HTH) o HT> y (3.14)

tel que ¢ > 1 est calculé par un intervalle de confiance de facon & avoir le point correct dans
la sphére de rayon C'. La taille de la liste est donc constante & chaque itération et elle contient
les N,, points les plus proches parmi tous les points de la sphere. Pour chaque liste, I’algorithme
calcule le LLR correspondant & chaque bit selon (3.13).

Algorithme modifié du SD & sorties souples (Shifted SD - SSD)

Cet algorithme commence par chercher la solution ML (celle-ci peut étre donnée par le SD &
sorties dures) et retourne tous les points du réseau autour du point ML. Pratiquement, ceci
consiste & centrer la sphére autour du point ML au lieu du vecteur recu.

[ J [ J [ [ J [ J
Sphére centrée sur le point ML

Point ML x\f. .

7 \

. N S Point recu

N b ™ Sphére centrée sur le point re¢
[ J

FIGURE 3.11 — Sphéres centrées sur le point regu et sur le point ML

En général, le point recu est en dehors de la constellation. Le SD centré sur le point recu
parcourt plusieurs points n’appartenant pas & la constellation. En centrant la sphére sur le point
ML, I'algorithme permet d’énumérer de meilleurs candidats et ainsi d’obtenir une meilleure es-
timation du LLR.
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De la méme maniére que le LSD, un rayon est fixé afin d’avoir une taille stable de la liste des
points trouvés. Ce rayon est donné par la formule [50] :

C~ (w)% (3.15)

n

avec vol(A) = |det (M)|, M étant la matrice génératrice du réseau A et V = 7.

Il est clair que le décodage a sorties souples nécessite une complexité nettement plus impor-
tante et un temps de décodage plus grand. Dans la suite, nous proposons un algorithme basé sur
le SB-Stack offrant un décodage a sorties souples sans pour autant ajouter une grande complexité
au décodage par rapport au décodeur a sorties dures.

3.5.3 Algorithme SB-Stack a sorties souples

Cet algorithme est une extension de I’algorithme SB-Stack proposé dans la premiére partie. Nous
avons vu que le principe des décodeurs & sorties souples consiste & générer une liste de candidats
pour pouvoir calculer les LLR.

Le décodeur SB-Stack a sorties dures permet grace & l'utilisation d’une pile, de stocker tous les
points parcourus dans 'arbre. En observant la pile, nous avons noté que ’algorithme a généré plu-
sieurs candidats (un candidat est un chemin complet de longueur n dans l'arbre s = (sp, ..., $1))
avant de retourner la solution ML correspondant & la plus faible métrique.

Il est alors judicieux d’exploiter tous ces points. A chaque fois qu’'un candidat est trouvé, il
est stocké dans une deuxiéme pile. A la fin de I'algorithme, le point en téte de la deuxiéme pile
représente alors le point ML et les points suivants sont successivement les points les plus proches.

Nous obtenons ainsi une liste de candidats au lieu d’une seule solution sur lesquels nous
pouvons calculer les LLR. Ainsi, I'algorithme & sorties dures peut facilement étre modifié pour
produire des sorties souples par le simple ajout d'une deuxiéme pile.

Nous proposons deux conditions d’arrét pour ’algorithme SB-Stack :

e une condition sur la taille de la liste retournée : dans ce cas, nous fixons un nombre N,
de candidats souhaités. V), est choisi au début de 'algorithme. A la sortie du décodeur
SB-Stack a sorties dures, si la deuxiéme pile contient NV, points, ’algorithme prend fin.
Sinon, I'algorithme SB-Stack est repris jusqu’a avoir IV, candidats.

e une condition sur le poids des candidats retournés : nous fixons une borne supérieure pour
les poids des candidats retenus dans la liste : ’algorithme ne doit générer que les points
ayant des poids inférieurs a cette borne. Dans ce cas, ’algorithme s’arréte lorsque le poids
du noeud en téte de la premiére pile est supérieur & cette borne. Il faut noter cependant que
cette deuxiéme méthode dépend de la contrainte choisie et ne retourne pas nécessairement
le méme nombre de points & chaque itération.

Dans l'objectif d’avoir la complexité la plus stable possible, nous allons utiliser la premiére
méthode pour la construction de la liste des candidats.
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3.5.4 Comparaison du SB-Stack a sorties souples avec les décodeurs a sorties
souples existants

L’avantage du décodeur SB-Stack proposé est qu’il permet de générer la liste de points en conti-
nuant l'exécution de 'algorithme & sorties dures, ce qui permet de ne pas rajouter une grande
complexité pour construire la liste. Par contre, les décodeurs LSD et SSD sont recommencés a
chaque fois pour former cette liste.

En outre, nous pouvons noter que la liste retournée par ’algorithme SB-Stack contient les
meilleurs candidats puisque I'algorithme retourne une liste ordonnée. Les IV, points générés sont
successivement les points les plus proches du point ML, ce qui n’est pas le cas pour les décodeurs
LSD et SSD. Ainsi, le SB-Stack permet d’obtenir les performances les plus optimales parmi ces
décodeurs.

Pour illustrer ceci, nous considérons un systéme 2 x 2 utilisant un code convolutif de rende-
ment R = % de polynéme générateur (7,5) suivi d’un multiplexage spatial. Nous considérons une
trame formée par 200 bits modulés par une modulation 4-QAM. A la réception, un décodage de
Viterbi est appliqué a la sortie du décodeur MIMO considéré. Les différents décodeurs MIMO
que nous comparons sont le LSD, le SSD et le SB-Stack souple.

Dans la figure 3.12.a, nous tracons le taux d’erreur par bit en utilisant les différents décodeurs
& sorties souples cités plus haut. Nous considérons pour ceci que ces derniers générent une liste
de N, = 6 candidats. Nous pouvons noter que le décodeur SB-Stack permet d’avoir de meilleures
performances que les décodeurs SSD et LLSD et un gain moyen de 1dB et 2dB respectivement. Les
performances que nous obtenons sont sous-optimales, pour avoir les performances du décodeur
exhaustif, il suffit de considérer une liste plus grande.

Dans la figure 3.12.b, nous tragons la complexité des différents algorithmes en nombre d’opé-
rations de multiplication. Nous observons que le décodeur SB-Stack permet d’avoir un gain en
complexité par rapport au décodeur SSD. Toutefois, le LSD présente la complexité la plus faible
mais les performances les moins bonnes. Cependant, il est & noter que le décodeur proposé pré-
sente une complexité quasi-constante par rapport aux autres décodeurs ce qui est intéressant
d’un point de vue pratique afin d’avoir un délai de décodage stable.
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3.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons proposé d’appliquer le décodage séquentiel utilisant 1’algorithme
Stack pour le décodage des réseaux de points. Nous avons commencé par donner une premiére
approche en se basant sur le calcul du point Babai. Nous avons vu que celle-ci présente des
complexités d’autant plus importantes que les performances sont meilleures. Nous avons alors
proposé un deuxieme algorithme que nous avons appelé SB-Stack. Ce dernier permet de combi-
ner la région de recherche du SD avec la stratégie de recherche du décodeur Stack. Nous avons
montré que le SB-Stack permet d’avoir une complexité réduite tout en ayant les performances ML.

Par la suite, nous avons proposé une deuxiéme version du décodeur SB-Stack. Ce décodeur
permet grace & la stratégie de recherche du Stack de générer des sorties souples tout en gardant
une complexité raisonnable. De plus, nous avons montré que celui-ci permet d’atteindre les
meilleures performances par rapport aux différents décodeurs & sorties souples existants.
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Chapitre 4

Décodage adaptatif pour les systémes
MIMO

4.1 Introduction

Comme présenté dans les chapitres précédents, plusieurs décodeurs ont été proposés pour le dé-
codage des systémes MIMO. Ces décodeurs peuvent étre classés en deux groupes : les décodeurs
optimaux tels que le décodeur par sphéres, la stratégie de Schnorr-Euchner, le décodeur Stack et
le SB-Stack et les décodeurs sous-optimaux tels que le ZF, MMSE, DFE.

La complexité des algorithmes de décodage représente un critére majeur quant a leur implé-
mentation pratique. Un deuxiéme critére est aussi important en pratique, & savoir la complexité
variable en fonction du RSB et de la réalisation du canal. Nous nous proposons dans ce chapitre
de traiter ce critére. Pour cela, nous proposons un décodeur adaptatif.

Dans la littérature, il existe plusieurs travaux utilisant 1'idée de 1’adaptation. Nous com-
mencons alors par présenter différents schémas d’adaptation existants. Puis, nous définissons le
décodeur adaptatif que nous proposons ainsi que les critéres de sélection considérés. Une implé-
mentation pratique de ce décodeur sera donnée par la suite et ses performances étudiées.

4.2 Principaux schémas d’adaptation existants

Les systéemes MIMO permettent théoriquement d’accroitre la capacité et le gain de diversité par
rapport aux systémes SISO [51], [52]. Toutefois, les performances des systémes MIMO dépendent
des conditions du canal de transmission. Pour maintenir une qualité de service (QoS), les para-
meétres de transmission (tels que la puissance & 1’émission, le débit binaire, la modulation, etc)
sont ajustés au cas du canal le plus défavorable. Cependant, ceci conduit & une sous-utilisation
des ressources du canal dans les cas de transmissions favorables.

Pour palier a ce probléme, des techniques d’adaptation ont été proposées dans la littérature.
Les plus utilisées sont le controle de puissance, la modulation et le codage adaptatifs ainsi que
I’adaptation par sélection d’antennes.
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4.2.1 Controle de puissance

C’est I'une des techniques majeures introduites dans le WCDMA [53]. L’idée est d’augmenter la
puissance de transmission quand la qualité du signal recu est faible et de diminuer la puissance
de transmission quand la qualité en réception atteint un seuil donné. Ceci permet une communi-
cation fiable entre I’émetteur et le récepteur. Ainsi la technique de controle de puissance réduit
les interférences causées par une puissance trop importante et la capacité du systéme est ainsi
augmentée.

4.2.2 Modulation et codage adaptatifs (AMC)

Au lieu de garder une qualité de signal constante au niveau du récepteur, on peut changer les
parameétres du systéme (le type de modulation et le taux de codage) de telle fagcon que le plus
d’informations soit transmis lorsque I’état du canal est bon et le moins possible lorsque le canal
est dégradé. Cette technique est appelée la modulation et codage adaptatifs. Elle est utilisée
notamment en WIMAX et en UMTS.

Par exemple, dans le cas des nouveaux terminaux mobiles supportant la technologie HSDPA
[54], les modulations disponibles sont la QPSK et la 16-QAM. La modulation 16-QAM présente 4
bits/symbole au lieu de 2 bits/symbole pour la modulation QPSK. Le débit est alors augmenté de
fagon significative. Toutefois, il faut noter que l'utilisation d’'une modulation de grande taille est
accompagnée d’une plus grande complexité dans les terminaux, qui doivent estimer I’amplitude
des symboles recus. Cette estimation d’amplitude est nécessaire pour séparer tous les points de la
constellation. Etant donné que cette estimation devient plus difficile lorsque la qualité du signal
regu est mauvaise, il est alors plus judicieux d’utiliser la modulation QPSK dont la constellation
est moins dense.

La décision d’une transmission en 16-QAM ou en QPSK est faite dans le réseau en utilisant
un indicateur de qualité de canal (CQI : Channel Quality Indicator) mesuré par le mobile et
transmis & la station de base. La sélection de I'une ou 'autre des modulations se fait en fonction
de la valeur du CQI :

e Si le canal est marqué comme bon, on utilisera la modulation 16-QAM qui offre un meilleur
débit mais plus de tolérance aux erreurs.

e Si le canal est dégradé, on utilisera la modulation QPSK, plus robuste contre les erreurs.

De plus, le terminal peut se voir attribuer un taux de codage de 1/4 a 3/4 selon le code

utilisé. En combinant les différents types de modulation, le taux de codage, plusieurs combinai-
sons, appelées également schémas de modulation et de codage (Modulation and Coding Scheme
- MCS) sont possibles.
Par exemple, pour un utilisateur proche de la station de base, les effets d’évanouissements dus
au canal de transmission sont minimes. La station lui alloue alors la meilleure combinaison, &
savoir, une modulation 16-QAM avec un taux de codage de 3/4. Dans ce cas, il bénéficie du
débit maximal de 10.7 Mbits/s. Cette combinaison peut varier en fonction du signal recu. Par
conséquent, la station de base a la responsabilité de sélectionner 1’algorithme de modulation et
de codage approprié.
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Le tableau (4.1) illustre différents MCS proposés par le 3GPP dans la Release 5 (UMTS)
pour le lien descendant (station de base vers terminal mobile) utilisant la technologie HSDPA.

Taux de Débit maximal
MCS Modulati

oduiation 1 codage 5codes | 10 codes 15 codes
1 1/4 600 kbps 1.2 Mbps 1.8 Mbps
2 QPSK 2/4 1.2Mbps| 2.4Mbps| 3.6 Mbps
3 3/4 1.8 Mbps 3.6 Mbps| 5.4 Mbps
4 2/4 2.4 Mbps| 4.8 Mbps 7.2 Mbps

16-QAM
5 Q 3/4 3.6 Mbps| 7.2 Mbps 10.7 Mbps

TABLE 4.1 — Schémas de modulation et de codage MCS pour le lien descendant dans la technologie
HSDPA

4.2.3 Sélection d’antennes

L’utilisation de plusieurs antennes & 1’émission et & la réception implique une plus grande com-
plexité au niveau du récepteur afin de séparer les différents flux issus des diverses antennes.

La sélection d’antennes est une technique qui permet de réduire la complexité et le cotit des sys-
témes MIMO tout en gardant le gain de diversité apporté par l'utilisation de toutes les antennes
[55].

Le principe de cette technique est de sélectionner un ensemble d’antennes émettrices et récep-
trices parmi toutes les antennes disponibles. Seules ces antennes sont activées, les autres restent
inactives. Pour un systéme & M antennes en émission et N antennes en réception, notons respec-
tivement par m et n le nombre d’antennes émettrices et réceptrices actives et p le nombre total
d’antennes actives. Dans ce cas, la canal associé est noté par H, = H(1:n,1:m).

Choisir Choisir
: [
: m anetnnes n anetnnes Décodage
Ant. M parmi M parmi N n
— -
Calculer le

critere de sélection

FIGURE 4.1 — Technique de sélection d’antennes dans un systéme MIMO

La sélection peut se faire selon différents critéres en fonction de la qualité du canal de trans-
mission.
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Critére de minimisation de la probabilité d’erreur

Pour chaque combinaison de p antennes, calculer la probabilité d’erreur associée et choisir la
meilleure combinaison d’antennes qui minimise cette probabilité.

Critére de maximisation du RSB

Dans [56], 'adaptation est appliquée en sélectionnant I’ensemble d’antennes de transmission qui
maximise le rapport signal & bruit. Ce schéma d’adaptation est proposé dans le cas d’utilisation
d’un décodeur linéaire (MMSE ou ZF). Le nombre d’antennes en réception est constant.

Notons par G la matrice d’égalisation considérée. Elle est égale & la matrice du filtre MMSE
ou ZF. Le RSB est calculé selon I'expression :

Eq \gth\2

mNo llgrll® + B> lgih|?
ik

RSBy =

avec gy est la K¢ ligne de G et hy est la k™¢ colonne de Hj,, E, représente ’énergie totale
transmise et Vg est la variance du bruit.

Pour tout ensemble d’antennes de transmission, ['algorithme d’adaptation calcule la matrice
G et le RSB correspondant et choisit ’ensemble qui maximise le RSB minimal.

Critére de la capacité

Ce critére tient compte de la capacité instantanée du canal. Pour tout ensemble de p antennes,
calculer la capacité instantanée donnée par [52] :

E
C? = logdet (Im + m]ifo H;Hp>

inst

Dans ce cas, le meilleur ensemble est celui qui donne la capacité la plus grande [56].

Critére de minimisation de la distance euclidienne

Ce critére a été présenté dans [57]. Les auteurs ont considéré que la probabilité d’erreur du
systéme MIMO utilisant une modulation q-QAM est bornée par :

e ()2 (o)

ou b = log, (q) est le nombre de bits par symbole. Dans ce cas, le critére vise & minimiser cette
borne supérieure de la probabilité. Autrement, ce critére consiste & choisir ’ensemble d’antennes
maximisant la distance euclidienne de la constellation, notée par df ;. Ceci implique de calculer
onb—1 (2”'b — 1) distances. Les résultats de simulations montrent que ce critére permet d’avoir
de meilleures performances que le critére précédent [57], toutefois, il présente une complexité trés
élevée. Par exemple, pour un systéme MIMO & 2 antennes a ’émission utilisant une constellation
16-QAM, 65280 distances doivent étre calculées.
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4.2.4 Décodage adaptatif

Dans la plupart des schémas existants, 'adaptation est appliquée au niveau de ’émetteur afin
d’augmenter Defficacité spectrale et de garantir une certaine qualité de service (QoS). Dans
tous ces schémas, le récepteur reste inchangé. Toutefois, le choix du décodeur adéquat permet
également d’optimiser les performances globales du systéme.

Récemment, deux récepteurs adaptatifs ont été proposés. Tous deux sont définis dans le cas
d’une transmission multi-utilisateurs. Le premier est basé sur le calcul du rapport signal plus in-
terférences sur bruit (SIN R) et le deuxiéme est basé sur le calcul du nombre de conditionnement
de la matrice du canal choisie.

Décodage adaptatif selon le SINR

Cet algorithme est présenté dans [58], [59] dans le contexte d’une transmission DS-CDMA pour
le lien descendant. Il permet de basculer entre le décodeur RAKE et le décodeur LMMSE (Linear
MMSE).

L’algorithme permet de calculer le SIN R correspondant & 1'utilisation de chaque décodeur selon
la formule donnée en [58]. Les décodeurs dont le STN R est inférieur & une valeur seuil STN Rygrget
sont écartés. Le décodeur sélectionné est le décodeur le moins complexe parmi ceux retenus.

Ce décodeur est trés intéressant puisqu’il permet & la fois de répondre & la QoS souhaitée
avec la plus faible complexité possible offrant un compromis performance-complexité.

Décodage adaptatif selon le nombre de conditionnement

Afin de mesurer la qualité du canal de transmission, plusieurs critéres ont été proposés. Dans [58],
cette mesure est donnée par I’estimation du rapport SINR. Récemment dans [60], les auteurs
ont introduit une nouvelle mesure qui consiste au nombre de conditionnement. Pour une matrice
du canal H, le nombre de conditionnement est égal au rapport de la plus grande valeur propre
sur la plus petite valeur propre de la matrice :

Si & est proche de 1, on dit que la matrice de canal est bien-conditionnée. Par contre, si
0 >> 1, on dit que la matrice de canal est mal conditionnée ce qui correspond & un canal trés
perturbé.

Le nombre de conditionnement peut alors indiquer sur la fiabilité de transmission sur un canal
donné. Dans [60], les auteurs ont démontré que la minimisation du nombre de conditionnement
est équivalente au critére de minimisation de l'erreur quadratique moyenne. Toutefois, il est
difficile de statuer sur la qualité du canal pour des valeurs intermédiaires de 9.

Dans [61], un algorithme de décodage est basé sur la mesure du canal de transmission. Si le
canal est perturbé, on utilise un décodeur puissant pour avoir les performances souhaitées. si le
canal est bon, un décodeur peu robuste est alors utilisé. Le but est de garder une QoS constante.
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4.3 Décodage adaptatif proposé

4.3.1 Principe

Nous proposons ici d’appliquer le méme principe que les décodeurs adaptatifs. Disposant de plu-
sieurs décodeurs dans le terminal récepteur, notre but est de sélectionner le décodeur offrant la
QoS souhaitée avec le minimum de complexité.

Pour les systémes pratiques, il est aussi important d’avoir une complexité et un temps de
décodage constants en particulier pour les applications temps réel telle que la TV numérique.
Pour des cas de mauvaises transmissions, le décodage nécessite cependant un délai de décodage
long. L’idée ici est de détecter ces cas défavorables et appliquer le décodeur approprié permettant
de réduire ce délai.

Contrairement aux décodeurs adaptatifs que nous avons cités précédemment ot le but est de
garder une QoS constante, notre objectif est d’avoir une complexité constante.
Pour appliquer le décodage adaptatif, nous avons d’abord besoin de définir les critéres de sélection
qui permettent de choisir entre 'un ou ’autre des décodeurs disponibles. Dans la suite, nous
proposons trois critéres de sélection.

4.3.2 Critéres de sélection

Afin de sélectionner le décodeur le plus adéquat, nous devons a la fois tenir compte de la qualité
du canal de transmission et des performances globales souhaitées. Dans la suite, le premier critére
que nous proposons permet de répondre a la premiére exigence et le second permet de garantir
la QoS demandée. Afin d’améliorer la sélection, nous proposons de combiner ensuite ces deux
criteres.

Sélection selon la qualité du canal de transmission

En considérant le décodage ML tels que le SD et le décodeur SB-Stack, nous avons remarqué que
dans certains cas, la phase de recherche nécessite un temps trés long pour converger sans pour
autant donner la bonne solution. Ces cas correspondent & de mauvaises réalisations du canal de
transmission. Comme premiére approche, on peut arréter le décodage ML aprés un certain délai
seuil fixé et le compléter par une simple détection ZF ou ZF-DFE. Ceci engendre cependant de
mauvaises performances.

Afin d’éviter ce probléme, nous proposons dans ces cas d’utiliser le décodage sous-optimal
afin d’éviter un temps de décodage long et par la suite une complexité importante. Pour détecter
ces cas défavorables de réalisations du canal, une mesure fiable de la qualité de transmission peut
étre donnée par la capacité instantanée du canal. Celle-ci correspond & la quantité d’information
qui peut étre transmise sur le canal H sans erreurs [62]. Elle est définie par :

RSB
C(H) = log, det (In + —HHt>
n
Dans la figure 4.2, nous avons tracé la capacité instantanée du canal pour différents rapports

signal sur bruit.
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FIGURE 4.2 — Capacité d’un systéme MIMO utilisant une constellation 4-QAM

Nous appelons probabilité de coupure du canal P,,; la probabilité donnée par :

Pout(R) =Pr {C(H) < R}

tel que R représente le rendement du systéme. Nous distinguons deux cas :

e Si C(H) < R : le canal est dans la région de coupure. Dans ce cas, le canal est qualifié de
mauvais, il est donc impossible de décoder le vecteur transmis sans erreurs méme en utilisant
un décodeur ML. Pour avoir une complexité faible, il est plus judicieux par conséquent
d’utiliser un décodeur sous-optimal ayant une faible complexité.

e Si C(H) > R : le canal peut transmettre le signal sans erreurs. Afin d’augmenter les
performances du systéme, nous utilisons un décodeur plus robuste, dans ce cas le décodeur
ML.

Par la suite, & chaque transmission, le décodeur adaptatif calcule la capacité instantanée
C(H) et sélectionne le décodeur adéquat selon que 1’on est ou pas dans la région de coupure.

Dans la figure 4.3.a, nous avons représenté respectivement les performances du décodeur
adaptatif (noté Selection/Pout) appliqué au systéme MIMO 4 x 4 utilisant une constellation
16-QAM. Dans ce cas, le décodeur adaptatif bascule entre le décodeur SB-Stack (qui représente
dans ce cas le décodeur ML) et le décodeur sous-optimal ZF-DFE (équivalent au SB-Stack avec
une grande valeur du biais, exemple b=10). Nous observons que le décodeur adaptatif permet
d’avoir des performances qui sont & 3dB au maximum de ML. Toutefois, a partir d’un RSB égal
a 20dB, les performances obtenues sont trés proches du ML et convergent vers ML. En effet, a
partir de cette valeur, le canal est rarement dans la région de coupure, le décodeur ML est donc
quasiment utilisé tout le temps.

Cependant, nous observons a partir de la courbe 4.3.b, que la complexité obtenue par le
décodeur adaptatif est largement réduite par rapport au ML, en particulier pour les RSB faibles
(<10 dB) alors que les pertes en taux d’erreur par bit ne dépassent pas 2dB. De plus, cette
complexité est quasi-constante. Cela signifie que le décodage adaptatif proposé présente une
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caractéristique trés intéressante de point de vue pratique; il permet d’avoir quasiment le méme
délai de décodage quelle que soit la valeur du RSB considérée.
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FIGURE 4.3 — Performance et complexité du décodeur adaptatif basé sur le critére de la qualité
du canal de transmission pour un systéme MIMO 4 x 4 utilisant une 16-QAM

Ceci est vérifié par la figure 4.4, ot nous avons tracé le temps de décodage pour le décodeur
ML et celui du décodeur adaptatif en fonction des réalisations du canal pour un RSB égal a
12dB. Nous obtenons un délai de décodage quasi-constant lorsqu’on applique ’adaptation alors
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qu’il est trés variable dans le cas du ML. En effet, ce qui explique ce délai constant est que ’adap-
tation permet d’éliminer tous les cas de transmissions défavorables ou C'(H) < R. Toutefois, les
quelques pics qui persistent sont dus aux cas limites ou la valeur de C'(H) est égale ou proche
de R.
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FIGURE 4.4 — Temps de décodage pour différentes réalisations du canal (10000 itérations) pour
un systéme MIMO 4 x 4 utilisant une 16-QAM & RSB=12dB

Sélection selon les spécifications systéme

Afin de garantir une bonne QoS comme dans les schémas adaptatifs existants, nous proposons
de sélectionner le décodeur qui permet de répondre aux spécifications systéme souhaitées.

Nous établissons pour cela une table de probabilité d’erreurs seuils pour chaque plage de
RSB. Dans le tableau ci-dessous, nous illustrons un exemple de spécifications systéme qui corres-
pondent & ces probabilités d’erreurs souhaitées. Le décodeur sélectionné est alors celui qui permet
d’atteindre ces performances parmi tous les décodeurs disponibles. Si plusieurs décodeurs per-
mettent d’atteindre le taux d’erreur demandé, le décodeur sélectionné est celui qui offre la plus
faible complexité.

Le but de ce critére est de garantir une qualité de service seuil. Toutefois, ce critére d’adapta-
tion ne permet pas de sélectionner de maniére instantanée le décodeur adéquat mais, globalement
dans une plage donnée de RSB, le décodeur le plus convenable.

| RSB(dB) | <5dB | <10dB | < 15dB | < 20dB |
| P [ <10 <10 [ <102 ] <1077 |

TABLE 4.2 — Exemple de spécifications systéme
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Sélection combinée

Le premier schéma d’adaptation proposé tient compte de la qualité du canal et permet de sé-
lectionner le décodeur approprié & chaque réalisation du canal. Le deuxiéme schéma permet de
garantir une QoS souhaitée sans pour autant se soucier de I’état courant du canal.

Pour profiter des avantages offerts par les deux critéres de sélection, nous proposons un troi-
siéme critére permettant de les combiner. Dans ce cas, nous établissons la table des performances
souhaitées telles qu’illustrées dans le tableau 4.2. En utilisant le deuxiéme critére, nous sélection-
nons le décodeur qui permet d’atteindre la QoS requise dans chaque plage de RSB. Par la suite,
nous appliquons le premier critére. Nous calculons la capacité instantanée C(H) dans chacune
de ces plages. Si le canal est en coupure, nous appliquons le décodeur déja sélectionné par le
deuxiéme critére, sinon nous appliquons le décodeur ML.

Il est évident de voir qu’en combinant les deux critéres, nous obtenons de meilleures perfor-
mances. En effet, contrairement au premier critére ou le taux d’erreur n’est pas prédictible, ce
schéma permet de répondre aux spécifications systéme en garantissant un taux d’erreur seuil. Et
par rapport au deuxiéme critére, nous obtenons un gain en performance puisque le décodeur ML
est plus souvent utilisé dans ce cas.

Dans ce qui suit, nous proposons un exemple pratique d’implémentation du décodeur adap-
tatif.

4.4 Exemple d’implémentation pratique du décodage adaptatif

L’utilisation du décodage adaptatif sous-entend 'utilisation d’au moins deux décodeurs & la ré-
ception. Toutefois, I'implémentation de plusieurs décodeurs ajoute une complexité significative
au récepteur, ce qui va a l’encontre des exigences actuelles ol les systémes doivent étre de plus
en plus simples et de moins en moins encombrants.

Nous avons vu dans le paragraphe 3.3.5 du chapitre 3, que le décodeur SB-Stack permet
d’avoir différentes performances et complexités selon la valeur du biais utilisé. Nous rappelons
que ces performances vont du ML au ZF-DFE avec des complexités décroissantes. Ainsi, une
modification de la valeur du biais est équivalente & basculer d’'un décodeur & un autre.

Nous proposons dans ce cas, d’utiliser le SB-Stack pour réaliser un décodage adaptatif. L’adap-
tation se réduit ainsi & un simple ajustement du biais, 'utilisation du SB-Stack nous permet
alors de gagner en complexité d’implémentation.

Par exemple, nous nous proposons d’appliquer le deuxiéme critére de sélection en utilisant le
décodage par SB-Stack. Dans ce cas, il suffit de choisir le biais qui répond & la spécification dans
le tableau 4.2. Les différents biais nécessaires sont représentés dans le tableau 4.3.

| RSB(dB) | < 5dB | <10dB | < 15dB | < 20dB |
P, <10 | <107 | <1072 | <1073
Biais 10 1 0.5 0.15

TABLE 4.3 — Exemple de spécifications systéme dans le cas d’un décodeur adaptatif utilisant le
SB-Stack
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Dans la figure 4.5, nous représentons les performances correspondantes. Nous observons que
la courbe obtenue est une courbe en morceaux. En effet, ceci s’explique par le fait que la sélection
est appliquée par intervalles de RSB et non pas de fagon instantanée. La complexité obtenue est
quasi-constante, cependant, il est possible d’avoir des pics de complexité pour certaines réalisa-
tions du canal.

10

10°

10

NN
N

10_4 *—* Selection/Spec
+—+ SB-Stack, b=0 (ML)

107 5 10 15 20
RSB (dB)

TEB

(a)

2500

*—* Selection/Spec
+—+ SB-Stack, b=0 (ML)

N
[=}
[}
o

Complexite

= W
3

0 5 10 15 20
RSB (dB)

(b)

FIGURE 4.5 — Performance et complexité du décodeur adaptatif basé sur le critére de spécifica-
tions pour un systéme MIMO 4 x 4 utilisant une 16-QAM
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En appliquant le troisiéme critére de sélection (noté Combined selection) sur le méme sys-
téme, nous obtenons des performances améliorées par rapport au cas précédent en particulier
dans le cas des forts RSB (figure 4.6). Toutefois, la complexité pour les trois critéres de sélection
reste pratiquement inchangée et elle est peu variable en fonction du RSB. En effet, pour les
faibles RSB, 'adaptation permet de détecter toutes les mauvaises réalisations du canal et de
remplacer dans ce cas le décodeur ML par un décodeur sous-optimal ayant une plus faible com-
plexité. Pour les grands RSB, ou les conditions de transmission sont plus souvent favorables, la
complexité des décodeurs optimaux et sous-optimaux se rejoignent et sont pratiquement égales,
telles qu’illustrées dans la figure 4.6. Par la suite, I'utilisation de décodeurs plus robustes (ML
ou proches de ML), n’ajoute pas de complexité supplémentaire au systéme.

Le schéma de décodage adaptatif proposé peut étre d’'un grand intérét dans les applications
pratiques, étant donné qu’il offre une complexité quasi-constante. De plus, ['utilisation du SB-
Stack paramétré permet de n’implémenter qu’un seul décodeur et par la suite de ne pas augmenter
la complexité lors de la mise en place du récepteur.
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FIGURE 4.6 — Performance et complexité du décodeur adaptatif basé sur la sélection combinée
pour un systéme MIMO 4 x 4 utilisant une 16-QAM
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4.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons introduit la notion d’adaptation dans le décodage des systémes
MIMO. Le but est de choisir, pour chaque transmission, le décodeur le plus approprié. Nous
avons donc défini trois critéres d’adaptation.

Le premier critére est basé sur la mesure de la qualité du canal et permet d’avoir une com-
plexité constante en fonction du RSB et la réalisation du canal. Le deuxiéme critére permet
de sélectionner pour chaque RSB donné le décodeur permettant d’atteindre la QoS souhaitée.
Finalement, le troisiéme critére est une combinaison des deux critéres précédents et permet de
regrouper ces deux avantages.

Pour appliquer cette méthode d’adaptation, il est nécessaire de disposer de plusieurs déco-
deurs implémentés au niveau du récepteur. Une solution pratique est de remplacer 'implémenta-
tion de différents décodeurs par le seul décodeur SB-Stack paramétré proposé dans le troisiéme
chapitre puisque celui-ci permet d’avoir des performances et des complexités variables allant du
ML au ZF-DFE par simple ajustement de la valeur du biais.
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Chapitre 5

Chaine compléte de décodage MIMO

5.1 Introduction

Dans les chapitres précédents, nous avons étudié les décodeurs pour les systémes MIMO. L’uti-
lisation d’un décodage sous-optimal donne en général des performances faibles et le décodage
optimal présente une complexité de décodage élevée qui est d’autant plus complexe que la di-
mension du réseau augmente. Le but est d’avoir un décodeur offrant des performances acceptables
avec des complexités faibles. Dans les chapitres précédents, nous avons présenté des schémas de
décodage répondant & cette question. Toutefois, I’étude s’est restreinte & la phase de recherche
du signal émis. Nous allons & présent nous intéresser a la phase de pré-traitement afin d’avoir
une chaine de décodage compléte.

Il existe deux techniques de pré-traitement : le pré-traitement a gauche, MMSE-GDFE, qui
permet d’avoir une matrice du canal mieux conditionnée et le pré-traitement & droite, qui consiste
en une réduction et permet d’avoir la matrice du canal la plus orthogonale possible.

Ainsi, le pré-traitement suivi d’'un décodage sous-optimal permettra d’avoir de meilleures
performances. Dans le cas d’un décodage optimal, le pré-traitement permettra d’accélérer le
décodage. Nous présentons alors une chaine compléte de décodage utilisant les techniques de
pré-traitement associées a différents décodeurs pour un schéma. de transmission MIMO.

Dans la premiére partie de ce chapitre, nous définissons le MMSE-GDFE et nous montrons
I'utilité de son application. Nous donnons une méthode simplifiée de calcul du MMSE-GDFE
dans le cas du Golden code. Dans la deuxiéme partie, nous présentons les différents algorithmes
de réduction qui existent dans la littérature, parmi lesquels, nous distinguons la réduction LLL
et la réduction Seysen. Une étude comparative de ces deux techniques est ensuite présentée. La
derniére partie sera dédiée aux résultats de simulation de la chaine de transmission MIMO avec
un schéma de décodage complet comportant le pré-traitement et le décodage.

5.2 Pré-traitement & gauche : MMSE-GDFE

5.2.1 Définition

Reprenons le systéme MIMO défini par :

y=H-s+w (5.1)
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avec H € C™*™ est la matrice du canal. Une transformation linéaire du systéme précédent définie
par la matrice HT donne en sortie :

Ymg = HTH - s+ Wy, p (5.2)

Le décodeur de réseaux de points peut étre un décodeur sous-optimal tels que le ZF et le
MMSE, ou optimal tels que le SD et le décodeur SB-Stack.
Le MMSE-GDFE (Minimum Mean Square Error-Generalized Decision Feedback Equalizer) est
un décodeur & retour de décision qui permet de retrouver les symboles d’information sous la
forme[63] :
== Fonfyms — (Bmg — D)3 (5.3)

ot Fpp et By € C™*™ et By, est triangulaire supérieure a éléments diagonaux tous égaux
al'unité. Fy, ¢ et By, sont respectivement les filtres direct et de retour, dits également Forward
et Backward, z est la sortie du décodeur MMSE-GDFE et le vecteur § représente ’estimation
du vecteur transmis. Grace & la structure triangulaire de la matrice B,y — I, les symboles d’in-
formation sont récursivement calculés en partant de la m™€ composante.

Contrairement aux autres cas oil le décodeur MMSE-GDFE est utilisé, nous I'utilisons uni-
quement comme étape de pré-traitement du systéme initial (5.1). L’idée est donc d’obtenir un
systéme équivalent qui dépend des filtres Fy, ¢ et By, , un décodeur de réseaux de points sera
par la suite utilisé pour calculer S.

iw
S 4 s estimé
——=| Canal MIMO|—>@—-»| MMSE-GDFE——> DeCf;deUf de| > ==

FIGURE 5.1 — Pré-traitement & gauche suivi d’un décodeur de réseaux de points

A partir de (5.3), Fy, ¢ et By, s sont calculés de facon a réduire I'erreur quadratique moyenne
E [eeT] tel que e = z — s. Cela se fait en deux étapes. La premiére consiste & trouver le filtre
F,, 5 en fonction de By, 5 , ce dernier sera considéré comme constant. La deuxiéme étape consiste
a trouver le filtre optimal B, ¢ en respectant la contrainte de la forme (c’est-a-dire que By,
doit étre triangulaire supérieure avec b;; = 1,4 = 1,...,m).

En se basant sur le calcul donné dans le chapitre 2, le filtre direct est le filtre MMSE égal & :

—1

1
Frf = By (HTH + ;I) =By X271 (5.4)

avec p = L= est le rapport signal sur bruit et ¥ = HTH + %I.

g
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En remplacant dans ’expression de e, 'erreur quadratique minimale est donnée en fonction
du filtre retour comme suit :

Emin,F = Igmfz_ly'm_f_Igmf’S (55)
= Bpny-d

ond=X"ly, f — 8. La matrice B,y étant triangulaire supérieure, l'erreur quadratique peut
étre vue comme une erreur de prédiction. Pour une composante d’ordre k, ’erreur s’écrit :

er = di + Z by jd, (5.6)
j=k+1

Par conséquent, — Z;lkﬂ by, jd; est I'estimation de dj a partir des échantillons d41,...,d,. d

n’est plus un bruit blanc, sa matrice de covariance est égale & E [ddT] = ¥~ Afin de blanchir
le bruit résultant, il faut choisir le filtre By, telle que E [eeT] est égale & une matrice diagonale.
Si on écrit la décomposition de Cholesky de 3 comme suit :

S = B} ;ABpy (5.7)

ol A est diagonale, on peut vérifier que le bruit obtenu est blanc, avec :

E [eeT] —E [BmfddTBjnf] N (5.8)

En remplacant dans (5.4), le filtre direct est donc égal & :
Fnp=AT'B, T, (5.9)

Les filtres Fy, ¢ et By,p du MMSE-GDFE ne sont pas uniques. Une multiplication par une
matrice diagonale non singuliére donne un égaliseur MMSE-GDFE équivalent. En particulier, on
multiplie par A1/2 afin d’obtenir en sortie une erreur d’estimation de la matrice de covariance
égale a la matrice identité I. Le MMSE-GDFE appliqué a (5.3) donne :

z=Fy— Bs§ (5.10)
avec B = AY2B,,,; et F = B~THT.

5.2.2 Calcul simplifié du MMSE-GDFE

Les filtres forward et backward du MMSE-GDFE peuvent étre directement obtenus en considé-
rant la matrice de canal H, tel que :

La décomposition QR de H donne :
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avec Q € C(ntm)xm R c Cmxm )y € C"™™ représente la partie supérieure de Q.
En prenant :

B = R
F = @} (5.11)

Il est facile de vérifier que BT B = H'H = H'H + %I =X et F = B~—THT. Le nouveau
systéme devient :

y = Fy

= FHs+ Fw

= FHs+ Fw+ Bs — Bs (5.12)
= Bs+Fw—(B—FH)s

= Bs+w'

= Rs+w'

Il est & noter que le signal transformé 4’ n’est pas équivalent au signal initial y. En général Q4
n’est pas une matrice orthogonale, de plus le bruit résultant w' = Fw— (B — FH) s = QJ{'w —

(R — QIH ) s contient des composantes Gaussiennes données par QIw et des composantes non

Gaussiennes données par — (R — QJ{H ) s et dépendantes du symbole d’information. Toutefois,

w’ est un bruit blanc, ce qui n’affecte pas les performances du systéme [63].

Preuve :

E ['w’w'T] — (B — FH) (B — FH)' + FF?

Calculons d’abord FH :

FH = QiH

B~TH'H
B~T(H'H+1I)—- B~
— B—-—B—t

Et :
FFi =B TH'HB™!
Ainsi, la matrice de covariance du bruit w’ est égale & :
E[ww'| = BB+ B 'H'HB™

- Bt (HTH + I) B!

A la sortie du MMSE-GDFE, le systéme a résoudre est y’ = Rs + w’. Le décodage se fait
donc en fonction de la nouvelle matrice R qui est toujours de rang plein. De plus, R est mieux
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conditionnée que la matrice originale H. En effet puisque RTR = HTH + %I , Nous pouvons
écrire : .

RiR = Agig T+ p (5.13)
tels que )\’M représentent les valeurs propres de M. En considérant la premiére matrice H, les
valeurs propres peuvent avoir des valeurs trés différentes. La multiplication de la constellation
par la matrice du canal H risque d’avoir un réseau qui est plus étiré le long de quelques axes que
d’autres et de transformer la structure de la constellation. Ainsi, il sera plus difficile de décoder
un point de la constellation. Cependant, en considérant le nouveau systéme, le second terme en
% permet de mieux équilibrer les valeurs propres de R et mieux conserver la forme initiale de la
constellation.

Soit la. décomposition SVD de la matrice initiale H :

y = H-s+w
UDVT.s+w

telles que U et V sont unitaires avec des dimensions respectives n xn et m xm et D diagonale de
dimension nxm. Les éléments de D représentent les valeurs singuliéres de H ou encore les racines
carrées des valeurs propres de HYH, N,i =1,...,p avec p = rang (HTH) < min(ny,nt). Une
multiplication par V' appliquée au signal en émission permet d’écrire :

Uly = UN'(UDVHV.s+UtwV
y = D-s+w
Ou encore pour une composante 7 :

Y = Vi -S; + w; (5.14)

Le systéme MIMO peut étre vu comme p sous-canaux paralléles tels que les valeurs propres
sont considérées comme les évanouissements. Les sous-canaux représentent le nombre de sym-
boles qui peuvent étre transmis simultanément. A partir de (5.14), une valeur propre nulle A’
engendre une perte d’'information du symbole correspondant s; et si la valeur propre est trés
faible, le canal est trés mauvais.

En considérant le pré-traitement MMSE-GDFE, I’équation précédente devient :

Ji = /A,

RTR’ S; + /II)z (515)

R est de rang plein, de plus d’aprés (5.13), les )‘%TR n’étant jamais nulles pour ¢ = 1, ..., ny, aucune
perte d’information n’est alors possible. De plus, pour une valeur propre initiale faible, la nouvelle

valeur propre obtenue est nécessairement plus grande, le canal est donc mieux conditionné.

5.2.3 MMSE-GDFE pour les codes ST algébriques

Le calcul du MMSE-GDFE présenté dans le paragraphe précédent est valable aussi bien pour
un systéme MIMO non codé que pour un systéme codé. Mais 'utilisation ou non de codes reste
transparente et donc inexploitée.

Nous allons & présent considérer un systéme MIMO employant les codes ST algébriques tels
que les codes parfaits [22]. Ces codes sont caractérisés par une matrice génératrice unitaire. Nous
allons exploiter cette propriété pour proposer un pré-traitement MMSE-GDFE moins complexe.
Nous allons illustrer le calcul sur 'exemple du Golden code [64].
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Le Golden code (GC) :

Le GC fait partie de la famille des codes parfaits [22]. Ces codes représentent plusieurs avantages
par rapport aux codes connus jusqu’a présent. Ils offrent un rendement plein, une diversité maxi-
male et des déterminaux minimaux ne s’évanouissant pas lorsque ’efficacité spectrale augmente.
De plus, les codes parfaits présentent une bonne efficacité énergétique qui se traduit par une
répartition uniforme de ’énergie dans le mot de code et des constellations ne présentant aucune
perte de forme par rapport a celles émises.

Le GC est défini pour les systémes & 2 antennes en émission et 2 antennes en réception, un
mot de code s’écrit :

Koo — 1 | a(s;y+0s2) «fss+0sy)
2X2 — T = )

V5 | ia(ss +0ss) a(sy + 0s2) (5.16)

avec 0 = 1+—2‘{5 est appelé le nombre d’or (Golden number) , § = 1_7‘/5, a=1+1¢—10 et
a=1+44¢—10. On pose n =T = 2, T étant la longueur temporelle du code. Le systéme codé
s’écrit alors :

Yax2 = Hax2. Xax2 + wax2 (5.17)

Afin de décoder le signal regu, on doit d’abord mettre le systéme sous la forme d’une repré-
sentation en réseau de points telle que explicitée dans le paragraphe 6.2 du chapitre 1. Pour cela,
on applique une vectorisation du GC comme suit [64] :

a af 0 0 s1
1 [ Hyo O 0 0 ia iaf 59
p— —_— . .1
y \/5[ 0 Hoyo 0 0_ a aob $3 tw (5.18)
a afd 0 0 S4
1 | Haxo O ] [ P12 ]
NG [ 0 Haxo b2 @1
= Hi.¢p.s+w

H; est la matrice du canal équivalente et ¢ est la matrice de codage unitaire a éléments dans

0 O af
égale 8 M = H;.¢.

0 0 O . : .
C, tels que ¢p1 = [ @« } et g2 = [ & ab ] La matrice génératrice du réseau de points est

Calcul du MMSE-GDFE pour le GC :

En partant de la formule (5.7), le filtre B est calculé par la décomposition de Cholesky de
S=MM+ %14. En explicitant cette formule, on obtient :

1
> = MM+-14
P
1
= (H1-¢)T(H1-¢)+;I4

1
= ¢'HH1¢+ L (5.19)
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La matrice ¢ étant unitaire, on peut écrire ¢pf¢ = I. En remplacant dans (5.19), on obtient :

I 1
s = ¢l Haxo-Hax ; 0 b+ =ot. L0 b (5.20)
0 H2><2.H2X2 1% 0 Iy
4 HY, oy Hyuo + 115 0 i’
0 HgXQ-HQXQ + %12

La décomposition de Cholesky de la sous-matrice H;X2H2X2 + %I2 donne :

1
ng2H2><2 + ;12 = R;X2R2x2 (5.21)

Rsy 2 est une matrice triangulaire supérieure de dimension 2 x 2. La matrice 3 peut donc se
mettre sous la forme suivante :

5 o= gt H;X2H2x2+%12 T 0 s
0 H2x2H2+%I2
R} 0 R 0

— 4f 2% 2 2% 2

¢ 0 Rl [ 0 R2><2:|¢
_ [qbl z‘qﬂ* Rl 0 [szz 0 qu i¢2] (522)

b2 1 0 R, 0  Roxa || ¢2 1 '

= ¢TR1X4R4><4¢
— (R4><4¢)T(R4><4¢)

_ [R2x2<751 1Ry 202 ]T[R2><2¢1 iR2><2¢2:|
Roxopa  Raxadr Roxoda  Raxodi

- B'.B

Il est & noter que le filtre B obtenu n’est pas triangulaire supérieur & cause de la multiplication
par la matrice de codage. Le filtre F est calculé par F = B—TMT. Alors, on déduit :

F = (Raxa0) '(Hi.9)!

- R}, H] (5.23)
— R2_>I2H;><2 t 0 i
0 R2><2H2><2

A partir des expressions de B et F' trouvées, on peut voir que le calcul de ces deux filtres
peut se réduire & un calcul matriciel sur des matrices de dimensions 2 x 2 au lieu de la dimension
4 x 4 du systéme équivalent, ce qui représente un gain important en complexité.

Calcul des complexités de la phase de pré-traitement pour le GC :

Pour le GC, n=2. La complexité de la phase de pré-traitement, définie en nombre d’opérations
de multiplication, est calculée pour les trois méthodes présentées ci-haut (respectivement dans
les sections 5.2.1, 5.2.2 et 5.2.3) comme suit :
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Méthode directe

e Calcul de ¥ = MTM + %I : (2n)3 + (2n) opérations
e Décomposition de Cholesky de &, ¥ = BTB : %(271)3 + (2n) opérations
e Inversion de B : (2n)? opérations

e Calcul de F = B—TMT : (2n) opérations

Meéthode simplifiée

~ M
e Calcul de la matrice étendue M = [ 1 ] : (2n) opérations
N/

e Décomposition QR de M : 2(4n)? opérations

2
3

Nouvelle méthode

e Calcul de H;X2H2><2 + %12 : n3 4+ n opérations

e Décomposition de Cholesky de H;Xzﬂzxz + %12 : %n3 + n opérations
e Calcul de Raoxo¢1 et Roxads : n3 4+ n3 opérations

e (Calcul de R2_>I2ng2 : n3 + n? opérations

Les complexités totales pour ces trois méthodes sont respectivement égales a §n3 + 4n,
%n?’ + 2n et %ng + 2n.

Il est clair que la troisiéme méthode est la plus optimale en terme de complexité de calcul.
La phase de pré-traitement pour les codes ST algébriques est largement réduite grace & leurs
propriétés de construction.

5.3 Pré-traitement i droite : la réduction

5.3.1 Deéfinition

Soit A un réseau de points de R™. Un réseau de points posséde une infinité de bases, soit By une
base de A. By est une autre base du réseau si Bs = B1.U, avec U une matrice unitaire. Dans
la figure 5.2, By = (u1,u2) = ((3,2),(2,1)) et By = (v1,v2) = ((1,0),(0,1)) sont deux
bases de Z2. La relation entre les deux bases est donnée par la transformation suivante :

By =B,.T (5.24)

=[5 %]

Avec :
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FIGURE 5.2 — Exemples de bases dans Z?

By est une meilleure base que By, on dit que By est réduite en B2. Une base est considérée
comme optimale si les vecteurs qui la composent sont les plus courts et les plus orthogonaux
possibles. En général, la réduction de réseaux de points consiste & choisir la base optimale d’un
réseau de points donné. La matrice T' qui permet de trouver la base réduite est appelée matrice
de réduction.

Le choix de la base est trés important pour le décodage. Dans les paragraphes 2.3.1 du
chapitre 2, nous avons illustré le cas d’une base orthogonale et d’une base non orthogonale avec
le décodeur ZF. Il est clair que pour le premier cas le décodeur ZF est optimal. Plus la base
est orthogonale, meilleures sont les performances du ZF. Ceci est aussi vrai pour les autres
décodeurs. D’'une maniére générale, si la base est composée de vecteurs les plus courts et les plus
orthogonaux possibles, alors :

e le décodage sous-optimal présente de meilleures performances

e le décodage optimal converge plus rapidement.

La réduction consiste & transformer une matrice du canal H donnée en une matrice H ayant
des vecteurs plus courts et plus orthogonaux.

H=HT" (5.25)

Dans la littérature, plusieurs mesures d’orthogonalité ont été définies. Nous présentons dans
ce qui suit les plus utilisées parmi elles.

5.3.2 Mesures d’orthogonalité
“Orthogonality defect” :

Soit une base B de réseaux de points de dimension n. L’inégalité de Hadamard donne :

|det (B)] < [[ba]| .. [|bn |

tels que by, ..., b, sont les vecteurs colonnes de B. Le cas d’égalité est obtenu si un des vecteurs
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est nul ou encore si tous les vecteurs de B sont orthogonaux. Ainsi, nous pouvons définir la
mesure d’orthogonalité (orthogonality defect) par la quantité :

o buf* - fbal?

OB) = i (BIB), (5.26)

La matrice est d’autant plus orthogonale que cette mesure est petite.

A partir de Péquation (5.24), le déterminant de BT B reste inchangé apreés réduction (det(T') =
+1), 6(B) est alors proportionnel a la longueur des vecteurs colonnes de la matrice. La recherche
de la quantité 6(B) optimale, ou encore la recherche de la base orthogonale, revient a la recherche
des vecteurs les plus courts possibles [28], [65].

Mesure Seysen :

Soit S(B) la quantité définie dans [66] par :

S(B) £ lIbs]l* |1bF)1* (5.27)
i=1

B* est la base duale de B. S(B) = n si et seulement si B est formée de vecteurs orthogo-
naux, sinon S(B) > n. Une valeur petite de S(B) indique que B et B* sont formées par des
vecteurs courts. Cette mesure, appelée Seysen, permet & la fois de réduire la base B et sa base
duale.

D’aprés [67], B* est définie tel que :

(b, b%) = &y (5.28)

avec 0;; = 1 sii = j et §;; = 0 pour ¢ # j. Il correspond au produit scalaire des vecteurs b; et
b;f. Pour un 4 fixé, nous avons (b;, b7) = 1 avec :

[1bs]| [[67 || cos(a) =1 (5.29)

ol « est l'angle entre b; et b}. Soit S; I'hyperplan de dimension n — 1 formé par les vecteurs
(bi,...,bi—1,biy1,...,by). Par définition, b} est perpendiculaire & S;. Ainsi, I'angle géométrique
entre b; et b} est égal & § = § + a [67]. La relation précédente devient :

1

bil 1] =
o 191 =

(5.30)

Si un vecteur b; est indépendant des autres vecteurs de la base b;, j # i, I’angle entre b; et
I’hyperplan S; est petit et la quantité m est par conséquent grande. Autrement, 3 est proche
de 5 et [[bs] [|bF || = 1.
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Nombre de conditionnement :

Nous rappelons la définition du nombre de conditionnement :

k(H) = Amaz (5.31)

)\min
telles que Ajqe €6 Apin Sont respectivement les valeurs propres maximale et minimale de H.

Une matrice mal-conditionnée présente un nombre «(H) trés grand et une matrice bien-
conditionnée a un nombre de conditionnement égal a 1.

k(H) mesure 'impact de la matrice de canal sur la puissance du bruit dans le cas de décodeurs
linéaires. Si la matrice réduite H est orthogonale, m(ﬁ ) = 1, par conséquent le bruit n’est plus
amplifié. Ainsi, le décodage linéaire par rapport a la nouvelle matrice présente de meilleures
performances que le systéme initial.

5.4 Meéthodes de réduction existantes

En se basant sur les définitions des différentes mesures d’orthogonalité présentées plus haut,
plusieurs algorithmes de réduction ont été proposés. Dans la littérature, il existe principalement
trois méthodes de réduction : la réduction de Minkowski, la réduction Korkine-Zolotareff et
la réduction Lenstra-Lenstra-Lovasz (LLL). Les deux premiéres permettent d’obtenir une base
réduite optimale, cependant leur complexité est non-polynomiale ce qui rend peu pratique leur
utilisation. La réduction LLL produit une base de vecteurs relativement courts et raisonnablement
orthogonaux avec une complexité plus faible. Récemment, une nouvelle méthode de réduction a
été proposée basée sur la minimisation de la mesure Seysen. Dans la suite, nous allons présenter
le principe de chacune de ces techniques.

5.4.1 Reéduction Minkowski

Le but de la réduction de Minkowski est de trouver une base de vecteurs les plus courts du réseau
de points [68].

Soient A un réseau de points et B sa base. Cette base est la base réduite si elle vérifie les
conditions suivantes :

1. by est le vecteur le plus court de A.

2. Pour i =1,...,n, b; est le vecteur le plus court dans A indépendant des vecteurs by, ...,b;_1
tel que l'ensemble (by,...,b;_1,b;) représente des vecteurs linéairement indépendants et
peut étre complété pour former une base du réseau.

De ce fait, la recherche de la base optimale se fait de maniére progressive en considérant toutes les
combinaisons linéaires possibles. Il est évident que la base trouvée contient les vecteurs les plus
courts du réseau de points. Bien que la réduction de Minkowski a été intégrée dans des travaux
sur la théorie des nombres, son application reste limitée a cause de sa grande complexité.
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5.4.2 Reéduction Korkine-Zolotareff

La réduction KZ est une variante de la réduction de Minkowski. Elle permet de trouver les
vecteurs les plus courts des réseaux de points orthogonaux complémentaires engendrés par les
vecteurs de la base déja trouvés [69], [70].

La base réduite B vérifie :

1. by est le vecteur le plus court de A.

2. Soit A; le réseau de points obtenu par projection de A;_; sur le sous-espace R (1)
perpendiculaire & b;_1. b; est le vecteur le plus court de A;.

5.4.3 Reéduction LLL

La réduction LLL est la réduction la plus classique et la plus utilisée jusqu’a maintenant. Contrai-
rement aux techniques précédentes, elle ne produit pas la base optimale du réseau de points mais
une base suffisamment optimale avec une complexité polynomiale [28], ce qui lui a valu d’étre
largement utilisée dans diverses applications actuelles telles que la théorie des nombres et la
cryptographie.

Dans [71] et [34], un algorithme pratique de la réduction LLL, basé sur la technique d’or-

thogonalisation de Gram-Shmidt, a été proposé. Soit B* = (b, ..., b} ) une base orthogonale
obtenue par ce procédé. Les vecteurs by, ..., b}, sont calculés par les formules suivantes :
i—1
by = b;— > b} (5.32)
j=1
(:5)
Hij = F——r (5.33)

* *
(63.57)
La base B* est orthogonale mais elle n’est pas orthonormale.

Considérons par exemple un réseau de points de dimension 2. Sa base réduite est formée de
deux vecteurs B = (b1, bz). A partir de (5.32) et (5.33), by = b} et by = p21b] + b} vérifiant
les conditions suivantes :

bi,b 1
bl 2

(L3 b2 (5.35)

IN

Afin d’accélérer la recherche de la base réduite, la deuxiéme inégalité est remplacée par une
contrainte plus sélective :

o1 ]” < < b2 (5.36)

Q| A~
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En général, pour un réseau de points A de dimension n, on définit par A; le réseau de
points engendré par les vecteurs (b;,b;11). Une projection orthogonale de A; sur I'’hyperplan
(b1,...,b;41) donne un réseau de base (b;, b;11) tels que :

b; (i) = b} (5.37)

(]

biy1 (i) = biq + Hit1,:b] (5.38)

En appliquant les contraintes (5.34) et (5.36) sur (b;, b;+1), la base réduite B doit vérifier
les conditions suivantes :

gl < %, 1<i,j<n (5.39)

4
Hbf+1H2 < 3 b3 + Hz‘+1,z‘be2 (5.40)

Ou encore : 5
ozl = (3 ) o212 (541

Nous notons que ’algorithme LLL applique le procédé d’orthogonalisation ‘localement” en
considérant & chaque fois deux vecteurs adjacents. Par conséquent, la base réduite est quasi-
orthogonale mais les vecteurs qui la constituent sont orthogonaux deux par deux. Par contre les
bases engendrées par les réductions Minkowski et KZ sont parfaitement orthogonales cependant
au prix d’'une complexité tres élevée.

En général, la réduction est appliquée sur la matrice de canal H comme définie en (5.25).
Récemment, il a été démontré dans [72] que la réduction appliquée & H~T présente de meilleures
performances comparées a la réduction LLL de H. Afin d’illustrer concrétement 'intérét de cette
derniére méthode, nous allons comparer la détection ZF avec les deux types de réduction.

LLL type I

C’est la réduction LLL classique appliquée sur la matrice du canal. La matrice réduite H s'écrit :
H=HT
Le systéme (5.1) devient alors :
y = HT ' s+w (5.42)

La détection ZF se fait en deux étapes. Nous calculons d’abord :

p= [ﬁ_ly] (5.43)

ot [z] est I'entier le plus proche de x. T étant unimodulaire, T~! est également unimodulaire &
éléments dans Z. Le signal transmis est estimé par :

§=Tp (5.44)

Le bruit résultant est égal & : _
w=H 1w (5.45)

En procédant par une décomposition SVD de la matrice H —1 le bruit est amplifié par les
inverses des valeurs singuliéres de H, A\, L
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LLL type II

Dans ce cas, la réduction est appliquée sur H—T. Soit B la matrice réduite, le systéme précédent
s’écrit :

y =Bt Tt. s+ w (5.46)
De la méme facon, nous commengons par calculer :
p= [BT y} (5.47)
On en déduit par la suite :
5=T"Tp (5.48)

Par la suite, le bruit résultant est donné par :
w = Btw (5.49)

Le bruit est maintenant amplifié par les valeurs singuliéres de la matrice réduite. La réduc-
tion de H~T au lieu de H permet ainsi de réduire le bruit effectif et par conséquent d’avoir de
meilleures performances. Nous allons donner dans la section suivante des exemples de simulations
de ces deux méthodes.

Cependant il a été démontré dans [72| que les deux types de réduction LLL suivis par un
décodage sous-optimal tel que ZF, permettent de récupérer la diversité en réception. Pour un
systeme MIMO codé, un tel décodage permettra ainsi de bénéficier de la diversité en réception
mais malheureusement pas celle en émission.

5.4.4 Reéduction Seysen

La réduction Seysen a été proposée par Martin Seysen en 1993 [73]. Contrairement au LLL qui
consideére les vecteurs de la base deux par deux, la réduction Seysen permet de réduire tous les
vecteurs de la base simultanément. Toutefois, la réduction se fait par rapport & la mesure Seysen
définie dans (5.27) et non plus & la mesure d’orthogonalité (5.26).

Rappelons que la mesure Seysen tient compte a la fois de la base du réseau et de sa base duale.
L’algorithme Seysen consiste ainsi a réduire simultanément ces deux bases. Avant de présenter
la réduction Seysen, nous introduisons quelques définitions.

Forme quadratique :
Soit une base B d’un réseau de points défini sur R™. Nous appelons forme quadratique A
associée a la base B la forme qui & chaque vecteur x associe :

T Az = 2T BTBx (5.50)

A = BT B est symétrique définie positive, A~ I’est également. Nous désignons par a;;

la
composante de la matrice A~ a la ligne 7 et la colonne j.
Il est clair que a;; = ||bs|)* et af; = Hb:‘H2 telle que B* représente la base duale de B définie en
(5.28).

La transformation linéaire appliquée a la base du réseau B — B.T', T' € Z' est équivalente
a la transformation associée a la forme quadratique suivante [67] :

A— TT.AT (5.51)
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Réduction Seysen :
Pour toute forme quadratique A = (a;j), nous définissons la mesure Seysen par :

5(A) = Z aji-aj; (5.52)
i=1

La base B du réseau et sa forme quadratique associée sont le produit de la réduction Seysen
(S-reduced) si elles vérifient la condition suivante :

S(A) < S(TT.A.T) (5.53)

pour toute matrice T € Z™ .

Cependant, il est difficile de trouver la matrice de transformation optimale dans tout 1’es-
pace Z" pour une base donnée. Afin de garantir une complexité polynomiale de I'algorithme de
réduction, une contrainte est imposée sur les matrices de transformation [66]. Les matrices de
transformation & considérer sont de la forme :

ng‘ = I, + \Uj;, aveci # j, A€ Z (5.54)

telles que I, est la matrice identité de dimension n et Uj;; est la matrice définie par :

1 sik=1 etl=3y

. . : (5.55)
0 sik=#i etl#]

Uij = [uwl, Uy = {

Par construction, la Ti)J‘- a des éléments diagonaux égaux a 1 et un élément non nul en dehors de
la diagonale. La multiplication & droite de B par la matrice de transformation ajoute simplement

A fois la i™¢ colonne de B a sa j™¢ colonne. Soit B = (by,...,by), alors la base réduite s’écrit :
BT, = B (5.56)
= (b1,...,bj_1,bj + Ab;,bjt1,...,by) (5.57)

Une itération de l'algorithme consiste alors & calculer la matrice TZ)J‘ On dit que la forme qua-
dratique A est le produit de la réduction Seysen (So-reduced) si elle vérifie :

S(A) < S(Tj.ATY), 1<ij<n €L (5.58)

Choix des vecteurs (b;,b;) :

A chaque itération, un couple de vecteurs (b;, b;) doit étre réduit. Il est nécessaire de trouver
une paire d’indices (4, j) pour lesquels il existe une matrice Ti)J‘-, A # 0 répondant & la condition
précédente.

Dans [67], deux approches ont été proposées afin de choisir le couple de vecteurs optimal & chaque
itération :

1. La premiére considére le premier couple de vecteurs disponibles (b;, b;j) tel que A\;; # 0 est

donnée par :
1 a’i". i
\ij = {_ (TJ _ “_Jﬂ (5.59)
2 ajj (2773

Une fois un couple de vecteurs est trouvé, la matrice de transformation Ti)]‘. est calculée et
appliquée a la base du réseau selon la formule (5.57). L’algorithme reprend la recherche
d’un nouveau couple (b;, b;). Cette méthode s’appelle Lazy Selection.
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2. Une autre méthode possible est de calculer pour chaque (b;, bj) la quantité A(i, 7, ) définie
par :

A(i,j,\) = 8 (TJ.*Z..A.TZ.?) —5(A) (5.60)

La matrice de transformation Ti)]‘. doit avoir A(i,j,\) < 0. Le couple de vecteurs a choisir
est donc celui qui minimise A(7, 7, \). Cette méthode s’appelle Greedy Selection. 1l est clair
que la complexité de la réduction dépend de la valeur de A. Dans [67], il a été démontré

que A = E (Z? - Ziﬂ donne la réduction la plus optimale.
33 27

Dans la suite, nous utilisons 1’algorithme de réduction Seysen en utilisant la deuxiéme ap-
proche.

5.4.5 Comparaison de la réduction LLL et de la réduction Seysen

Aprés avoir présenté les deux algorithmes de réduction LLL et Seysen, nous nous proposons de
les comparer afin de choisir celui qui convient le mieux & notre systéme de transmission.

Il existe différents critéres de comparaison. Le but de la réduction est d’avoir la base la plus
orthogonale possible. Nous nous intéressons alors a la complexité de la réduction et de la qualité
de la base retournée.

Nous avons calculé dans le tableau suivant la complexité de chacun des deux algorithmes.
Ceux-ci effectuent essentiellement des opérations sur les colonnes de la base initiale, la complexité
calcule le nombre moyen d’opérations matricielles pour les différentes dimensions considérées du
systeme MIMO.

| Systeme MIMO |4 x4[6x6[8x38]

LLL 13 28 43
Seysen (Lazy) 21 44 69
Seysen (Greedy) | 12 24 36

TABLE 5.1 — Complexité de la réduction LLL et de la réduction Seysen

Il est clair que la deuxiéme approche Seysen est moins complexe que la premiére grace a
Pajout de la contrainte (5.60). Nous pouvons voir aussi que celle-ci a une complexité équivalente,
voire légérement inférieure & celle du LLL.

De plus, la réduction Seysen engendre une base plus orthogonale que celle obtenue par la
réduction LLL. En effet, cette derniére permet d’avoir une base avec des vecteurs orthogonaux
deux par deux, alors que la réduction Seysen permet d’avoir une matrice ’globalement’ orthogo-
nale.

L’utilisation de la réduction Seysen avec un décodeur sous-optimal donnera ainsi de meilleures
performances. Dans la section suivante, nous nous proposons d’étudier les performances d’une
chaine de transmission MIMO intégrant toutes les techniques de pré-traitement que nous avons
présentées suivies de différents décodeurs optimaux et sous-optimaux.
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5.5 Performances du pré-traitement pour une transmission MIMO

5.5.1 Schéma de transmission complet

Le schéma de transmission que nous allons considérer est le systéme MIMO employant un multi-
plexage spatial. A la réception, la chaine de décodage comporte un pré-traitement a gauche suivi
d’un pré-traitement & droite et d’un décodeur de réseaux de points.

iw

S . | H-s - ' 4 S estime
Canal MIMO @ =| MMSE-GDFE—= Réduction ~| Décodeurde|® =27
RP

FIGURE 5.3 — Schéma de transmission MIMO avec une chaine compléte de décodage

5.5.2 Performances du pré-traitement & gauche : le MMSE-GDFE

Nous commengons par étudier 'apport du MMSE-GDFE avec un décodage sous-optimal et avec
un décodage optimal.

MMSE-GDFE + ZF-DFE

Nous allons appliquer le décodeur ZF-DFE avec la matrice du canal équivalente obtenue & la
sortie du MMSE-GDFE. Ceci revient & appliquer le décodeur ZF-DFE sur le nouveau systéme
obtenu dans I’équation (5.12). Dans la figure 5.4, nous avons tracé le taux d’erreur par bit pour un
systéeme MIMO 4 x 4 utilisant une constellation 4-QAM. Nous pouvons voir que les performances
sont nettement améliorées en employant le pré-traitement & gauche. Pour un taux d’erreur égal
4 1073, nous constatons un gain de 4dB. Cependant, le MMSE-GDFE n’apporte pas de gain de
diversité.

MMSE-GDFE + ML

Le MMSE-GDFE permet d’avoir une matrice équivalente mieux conditionnée. Ceci permet
d’améliorer les performances du décodeur sous-optimal. Pour un décodeur optimal, la solution
ML est systématiquement trouvée. Le role du MMSE-GDFE dans ce cas est d’accélérer la phase
de recherche de cette solution. Afin d’illustrer cette propriété, nous avons tracé dans la figure 5.5
la complexité de la phase de recherche (calculée en nombre d’opérations de multiplications) pour
un systéme 2 x 2 employant une 16-QAM décodé avec un décodeur ML (exemple le décodeur
par sphéres).

Gréce a une matrice mieux conditionnée, le MMSE-GDFE permet de réduire le nombre d’ité-
rations nécessaires de ’algorithme ML pour trouver la solution. Le gain est observé en particulier
pour les RSB faibles. Pour les RSB forts, la puissance du signal est suffisamment grande que
le bruit est négligé. Le décodage est aisément effectué quelle que soit la matrice du canal, ce
qui explique que les complexités du décodage avec et sans pré-traitement se rejoignent. Le pré-
traitement & gauche est par conséquent utile en particulier pour les RSB faibles.
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——ZFDFE ]
- -MMSE-GDFE+ZFDFE

FI1GURE 5.4 — Performances du MMSE-GDFE appliqué & un décodeur sous-optimal

——ML
- ¢ -MMSE-GDFE+MU

2400
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Complexité
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F1GURE 5.5 — Complexité du MMSE-GDFE appliqué & un décodeur ML

5.5.3 Performances du pré-traitement a droite : la réduction
Réduction LLL vs réduction Seysen

Nous nous proposons ici d’étudier les performances de la réduction avec et sans pré-traitement
MMSE-GDFE. Nous commengons par comparer les réductions LLL et Seysen.
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Dans la figure 5.6, nous pouvons voir que la réduction Seysen est meilleure que LLL. Ce gain
est du au fait que 'algorithme de réduction LLL donne une base avec des vecteurs orthogonaux
deux par deux alors que l'algorithme Seysen permet de procurer une base globalement orthogo-
nale. Ces réductions offrent toutes les deux la diversité en réception qui est égale dans ce cas a
la diversité maximale puisque nous considérons le cas d’un systéme MIMO non codé.

Cependant, il existe deux variantes de la réduction LLL. Nous évaluons dans ce qui suit les
performances correspondant aux deux types de réductions LLL.

——7F f
—-LLL+ZF
-@ - Seysen+ZE
——ML f

FIGURE 5.6 — Performances de la réduction LLL et la réduction Seysen pour un systéme MIMO
6 X 6 employant un multiplexage spatial et une 4-QAM

Réduction LLL type I vs LLL type II

Dans la figure 5.7, nous précédons la réduction par le traitement MMSE-GDFE et nous tragons
le taux d’erreur par bit obtenu pour les deux types de réduction LLL appliqués & un décodage
ZF. Nous rappelons que la premiére réduction permet de réduire la matrice du canal alors que
la deuxiéme réduction LLL est appliquée sur 'inverse transposée de la matrice du canal.

A partir des simulations, nous vérifions que la réduction LLL de type II est plus performante
que la réduction LLL de type I. En effet, celle-ci permet de réduire le bruit effectif résultant
(BHw) qui est plus faible dans ce cas que le bruit résultant de la réduction de la matrice du
canal. Les deux méthodes présentent néanmoins le méme ordre de diversité.
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—>— MMSE-GDFE+LLL type I, 16-QAM R
10°L| - > - MMSE-GDFE+LLL type II, 16-QA -
—6— MMSE-GDFE+LLL type |, 4-QAM |
-0 -MMSE-GDFE+LLL type Il, 4-QAM | -

0 2 4

FIGURE 5.7 — Performances de la réduction LLL suivie d’un décodeur sous-optimal pour un
systéeme MIMO 6 x 6 employant un multiplexage spatial

5.5.4 Combinaison des deux techniques de pré-traitement

Nous présentons dans la figure 5.8 les résultats de simulation obtenus en considérant une chaine de
transmission compléte. Nous considérons ici un systéme MIMO 6 x 6 employant un multiplexage
spatial. Les symboles d’informations sont modulés par la modulation 4-QAM. Nous appliquons
un pré-traitement & gauche pour transformer le systéme initial en un systéme mieux conditionné
et un pré-traitement & droite pour obtenir une meilleure base construite de vecteurs les plus
orthogonaux possibles.

En précédant la réduction par le pré-traitement MMSE-GDFE, les performances sont amé-
liorées de 2dB comparées a celles obtenues en utilisant uniquement la réduction. Grace a 'appli-
cation du MMSE-GDFE, la constellation finie va étre vue comme un réseau infini, ce qui permet
de résoudre le probléme de Shaping lorsqu’on utilise ensuite la réduction. En effet, la réduction
modifie les bornes de la constellation, le fait de la précéder par le MMSE-GDFE raméne le pro-
bléme & la résolution d’un réseau de points infini.

Nous observons cependant, que lorsqu’on utilise le décodeur ZF-DFE, nous obtenons les
mémes performances en considérant une réduction LLL ou une réduction Seysen. Les résultats
obtenus montrent alors I’apport de la réduction Seysen par rapport & la réduction LLL particu-
lierement dans le cas de décodeurs linéaires. Ces performances sont & 3dB du ML mais obtenues
avec une plus faible complexité. Toutefois, puisque 'algorithme Seysen est moins complexe que
I’algorithme de LLL, il est plus pratique d’utiliser cette premiére réduction.

Les mémes observations sont vraies dans le cas de systémes de plus grandes dimensions. Nous
illustrons ces résultats dans la figure 5.9 par des simulations obtenues pour un systéme MIMO
de dimension 8 x 8.
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FIGURE 5.8 — Combinaison des deux techniques de pré-traitement MMSE-GDFE et réduction

pour un systéme MIMO 6 x 6 employant un multiplexage spatial et une 4-QAM

——ZF
= -ZF-DFE

—O—LLL+ZF

- O -Seysen+ZF
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=% -MMSE-GDFE+Seysen+ZF
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FIGURE 5.9 — Combinaison des deux techniques de pré-traitement MMSE-GDFE et réduction

pour un systéme MIMO 8 x 8 employant un multiplexage spatial et une 4-QAM
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5.5.5 Deécodage adaptatif + pré-traitement

L’objectif des schémas de décodage précédents est soit d’améliorer les performances soit de ré-
duire la complexité. Le décodeur adaptatif tel que présenté dans le chapitre 4 permet de choisir
A chaque transmission le décodeur le plus approprié parmi plusieurs. Afin d’avoir une com-
plexité constante tout en garantissant de bonnes performances, nous proposons d’employer le
pré-traitement avec le décodeur adaptatif.

Le schéma de décodage adaptatif que nous considérons dans ce cas sélectionne soit le MMSE-
GDFE suivi du détecteur ZF soit le MMSE-GDFE suivi du décodeur ML (représenté ici par le
SB-Stack). Le critére de sélection que nous considérons est la probabilité de coupure du canal
présentée dans la section 4.3.2 du chapitre 4.

Le pré-traitement permet d’avoir une meilleure matrice du canal. Ainsi, le canal se trouve
moins souvent dans la région de coupure ce qui permet de sélectionner plus souvent le décodeur
ML. Par conséquent, les performances obtenues sont proches des performances optimales et elles
sont & 0.5 dB seulement du ML (figure 5.10.a).

Le recours au décodeur ML risque d’augmenter la complexité. Cependant, 'utilisation du
pré-traitement & gauche permet au décodeur de converger plus rapidement vers la solution et de
diminuer ainsi sa complexité de décodage. Ceci peut étre vu a partir de la figure 5.10.b ou le
pré-traitement appliqué au décodeur présente un gain de complexité sans pour autant sacrifier
les performances.

De plus, 'utilisation du pré-traitement avec les techniques d’adaptation du décodage permet
de diminuer encore cette complexité au prix d’une faible dégradation des performances. Pour
les grands RSB, les complexités sont similaires. En effet, les conditions de transmission sont
bonnes, par conséquent la matrice du canal initiale est bien conditionnée, le systéme se comporte
pratiquement de la méme facon que 'on applique ou pas un pré-traitement ou une adaptation.
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FIGURE 5.10 — Combinaison des techniques de pré-traitement et d’adaptation pour un systéme
MIMO 2 x 2 employant un multiplexage spatial et une 16-QAM

5.6 Conclusion

Le pré-traitement est un outil trés performant qui permet de mieux conditionner la matrice du
canal. Dans ce chapitre, nous avons passé en revue les techniques de pré-traitement qui existent
dans la littérature. Nous avons distingué deux types de pré-traitement : le pré-traitement a
gauche qui consiste & 'application du MMSE-GDFE et le pré-traitement & droite qui consiste &
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la réduction de la matrice du canal.

Nous avons proposé d’appliquer le pré-traitement aux systémes de transmission MIMO em-
ployant un codage espace-temps. En considérant les codes ST algébriques, nous avons proposé
une méthode simplifiée du calcul du MMSE-GDFE en se basant sur la structure en blocs qui ca-
ractérise ces codes. Ensuite, nous avons étudié les algorithmes de réduction les plus utilisées. Nous
avons conclu que la réduction Seysen présente une meilleure complexité et offre une meilleure
qualité de réduction que la réduction LLL.

L’intégration des techniques de pré-traitement dans la chaine de décodage offre un gain
significatif en performances et /ou en complexité par rapport a une chaine comportant uniquement
un décodeur, quel que soit le décodeur optimal ou sous-optimal employé.
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Conclusions

Dans ce mémoire, nous avons étudié le décodage des systémes MIMO utilisant un codage espace-
temps & dispersion linéaire, dans le cas d’une transmission cohérente et un canal quasi-statique.

La représentation en réseaux de points de ces codes permet de les décoder par les algorithmes
de réseaux de points. Les plus connus d’entre eux sont le décodeur par sphéres (SD) et la straté-
gie de Schnorr-Euchner (SE). Récemment, des décodeurs basés sur des algorithmes de recherche
séquentiels dans un arbre ont été généralisés pour le décodage des systémes MIMO, & savoir les
décodeurs Fano et Stack. Ce dernier permet, grace a l'utilisation d’une pile, de stocker tous les
noeuds parcourus dans ’arbre.

Dans le cas de réseaux de points, ou les symboles appartiennent au réseau infini Z, ou bien
dans le cas de constellations de grandes tailles, 'application du décodeur Stack original et trés
complexe voire impossible. Pour cela, nous avons proposé une premiére approche combinant
les stratégies de recherche du Stack et du SE, appelée M-Stack. Cet algorithme présente des
performances sous-optimales. Nous avons alors proposé une deuxiéme approche qui combine la
stratégie de recherche du Stack et la région de recherche du SD, que nous avons appelée SB-Stack
(Spherical Bound-Stack decoder). Le décodeur proposé permet d’avoir les performances ML avec
une complexité plus faible que les décodeurs originaux, présentant un gain moyen de 30% par
rapport au SD et 70% par rapport au décodeur Stack.

Par la suite, nous avons donné une version paramétrée du décodeur SB-Stack, qui consiste &
modifier la, métrique ML cumulée en fonction d’un biais, ce qui permet d’offrir une multitude de
performances allant du ZF-DFE au ML avec des complexités croissantes.

Dans les schémas de transmission pratiques, le code ST est généralement utilisé conjointe-
ment avec un code correcteur d’erreurs. Celui-ci est décodé par les décodeurs & entrées et sorties
souples. Pour cela, nous avons modifié le décodeur SB-Stack afin de générer des sorties sous
forme de taux de vraisemblance logarithmiques (LLR). Nous avons vérifié que ce dernier offre les
meilleures performances par rapport aux décodeurs a sorties souples existants, tels que le Shifted
Sphere Decoder (SSD) ou le List Sphere Decoder (LSD). De plus, le décodeur proposé permet de
controler parfaitement la taille de la liste des solutions retournées.

Nous avons constaté que les décodeurs précédents présentent une complexité trés variable et
des temps de décodage trés différents pour les faibles RSB et les forts RSB. Cependant, il est
important en pratique d’avoir un temps de décodage constant. Une solution simple est d’arréter
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le systéme aprés un certain délai fixé, cependant cette solution ne présente aucune garantie sur
les performances retournées.

Pour pallier & ce probléme, nous avons proposé un décodeur adaptatif qui permet de sélec-
tionner le décodeur le plus adéquat a chaque réalisation du canal et pour toute valeur du RSB.
Le décodeur adaptatif permet d’obtenir les performances souhaitées avec une complexité quasi-
constante. Par la suite, nous avons présenté un schéma pratique d’implémentation du décodeur
adaptatif utilisant le SB-Stack paramétré.

Pour clore notre étude sur les décodeurs MIMO, nous nous sommes intéressés a la phase de
pré-traitement. A la sortie de cette phase, la matrice du canal équivalente est mieux conditionnée
ce qui permet de réduire la complexité du décodeur optimal et améliorer les performances du
décodeur sous-optimal. Nous avons présenté et étudié les performances d’une chaine compléte
de décodage utilisant diverses techniques de pré-traitement combinées avec les décodeurs ST
proposés précédemment. Nous avons d’abord donné une nouvelle méthode de calcul du MMSE-
GDFE moins complexe et adaptée & la structure spécifique du Golden code. Nous avons aussi
appliqué le pré-traitement au décodeur adaptatif que nous avons proposé, ce qui nous a permis
d’améliorer les performances et obtenir une complexité quasi-constante et encore plus faible.

Perspectives

Le pré-traitement est un outil trés efficace pour améliorer les performances des systémes MIMO
en gardant une complexité raisonnable. Pour le MMSE-GDFE, nous avons proposé une méthode
de calcul simplifiée pour les codes ST algébriques, en particulier le Golden code. 1l serait éga-
lement intéressant d’exploiter la structure spécifique de ces codes dans le but d’optimiser la
complexité d’implémentation du pré-traitement.

Nous avons montré par les résultats de simulation que la réduction Seysen permet d’offrir la
diversité en réception. Nous nous proposons alors d’étudier de plus prés la diversité de Seysen
dans le cas des systémes MIMO non codés et codés et d’apporter la preuve théorique sur ’ordre
de diversité qu’elle offre.

Les décodeurs que nous avons proposés peuvent étre appliqués a tout code ST a dispersion
linéaire. Toutefois, nous nous proposons dans le futur d’exploiter les structures de certains codes
ST afin de concevoir des décodeurs adaptés moins complexes et plus performants. Une autre idée
toute aussi intéressante consiste & proposer des codes ST plus facilement décodables tels que les
codes Silver et ses variantes [74], [75], [76] et leurs décodeurs appropriés.
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Annexe A : Calcul du filtre MMSE

Nous reprenons le systéme défini dans le chapitre 2. Le principe du MMSE est de trouver le filtre
optimal F' qui réduit l'erreur quadratique moyenne donnée par :

Fopt = argm};n (E {HF Yy — SHQ}) (5.61)

Notons par €2 = E {HF Sy — 5H2} Perreur quadratique moyenne. En développant ’expression

2

de €%, nous obtenons :

o (F-H-I)-(F-H-D+0%.F-F!
F-(H-H'+o?.1).FI(F-H-I)' ~E,-F-H—E,-(F-H) '+ E,- T

En posant G = H - HT + (O‘i/ES) - I, erreur quadratique devient :

fE—z = (F-G-H(@GH ) (F-G- HT(GT)—l)T +I-(GH) (G H) (562

S

Etant donné une matrice de canal constante, la minimisation de ’erreur quadratique par rapport
a F conduit a prendre

—1

F=H'-(H'H +(o%/E,) 1) (5.63)
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Annexe B : Organigramme du SD
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Annexe C : Organigramme du SE
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Annexe D : Algorithme LLL

Algorithm 6 Algorithme de réduction LLL

Entrée : B = (by,...,by)

1. b;(—bl,Bl(—< ;, ’{)

2. Pouri=1,...,n
2.1 b: +— b;
2.1 Pour j=1.,1—-1 Wij = <b{,b{) /Bj, b: < b: — [,Li,jb;
2.1 B; < (b}, by)

3. k=2

4. Exécuter procédure RED(k,k — 1)

5. Si by < (g - M;k_l) b1

5.1 p 4 pigjo—1, b < b + pu?br_1, ftg k-1 = pbr—1/b, b < br_1bg/b, b_1 < b

5.2 Echanger by, et by_1
5.3 Si k>2
Pour j =1, ...,k — 2 Echanger Mk,j et pg—1j
54 Pouri=k+1,...,n
U= ik, ik < Mik—1 — Pt et pg g—1 =T+ fl k—1/4ik
5.5 k - max(2,k — 1)
5.6 Aller & 4.
Sinon
Pour l=k—2,k—3,...,1 RED(k,I)
k+—k+1
6. Si k <n Aller a 4.
Sinon retourner (by,ba,...,by)

Procédure RED(k,I) :
Si |pral > 3
1L.r<« [0.5+ /szJJ, bp <+ b — b
2. Pour j=1,...,1 =1, ppj < prj — ri;
3. g < pgg — T
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Annexe E : Algorithme Seysen

Algorithm 7 Algorithme de réduction Seysen

Entrée : B = (by,...,by)
1.B*=B"T
2. Pour i,j =1,...,n, a;; = (bs, bj), a; = <b* b"f>

3. Pour 4,5 =1,...,n, \jj = B (% — %)-‘
4. Tant que (S2 — Reduced(\) #
41Pourt=1,...,n
Pour j=1,...,n
Sii# jet \jj # 0 alors
Aij .o
L. T‘ijj = Tij(Za])
2. bj < bj + \ijb;, by < b} — \;;b%

]
i Xij a4 A\ L i\ L
3A=T AT, A7 = (T7) A (1))
Aij
LT =11T5"
5' )\pq - "% (Zﬁ - %)W? pour p,q = 17"'7n
Fin (Si)

Fin (Tant que)
Procédure Sy — Reduced()) : A est la matrice ayant pour composantes \;;
Pouri=1,...,n
Pour j =1,..,n
Sii#jet A\ # 0 alors
1 =mn,j = n. Retourner 0
Sinon retourner 1
Fin (Si)
Procédure Tj;(s,v) :
1. V3% = Vij(s,v)
2. T = I, + V'

Procédure Vj;(s,v) :
1.Pouri=1,...,n
Pour j=1,..,n
Sii=setj=wv alors
vy =
Sinon szv =0
Fin(Si)
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