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RESUME

Cette these porte sur les systemes radio multi-antennes qui pourront étres intégrés dans les
futures générations de réseaux sans fil. Elle se propose de traiter sur cing chapitres la question
de décodage et de I’estimation de canal dans les systémes spatio-temporels.

Le premier chapitre présente les codes spatio-temporels (STC : Space Time Codes) utilisés
avec les systémes d’antennes. Il s’agit essentiellement a titre indicatif des codes spatio-
temporels en bloc (STBC : Space Time Bloc Code) et des codes spatio-temporel en treillis
(STTC : Space Time Treillis Code) dans le but de montrer leurs performances en terme de
TEB (Taux d’Erreur Binaire).

Le deuxieme chapitre présente a son tour une autre approche d’application des systémes
MIMO (Multiple Input Multiple Output) qui vise I’optimisation de la capacité de la liaison par
une émission simultanée par les antennes des données issues du démultiplexage de la source.
Ce sont les systemes en couches. Les Systemes turbo Blast ont été aussi présentés pour le

compromis trés appréciable qu’ils offrent en termes de taux d’erreur binaire et de capacité.

La question d’estimation de canal est abordée a partir du troisiéme chapitre : les méthodes
courantes d’estimation de canal allant des méthodes a une dimension dans les domaines
temporel ou fréquentiel aux méthodes bidimensionnelles et les méthodes itératives tel que
I’EM (Expectation Maximisation). Un nouvel algorithme d’estimation de canal a 1’aide de

séquence d’entrainement basée sur I’EM a été proposé pour les canaux sélectifs en fréquence.

Le quatrieme chapitre traite de 1’estimation aveugle de canal. La méthode des sous espaces et
ses variantes telles que le sous espace minimum et son symetrique y sont résumées. Une
nouvelle approche d’estimation aveugle basée sur la diversité spatiale en réception pour
I’ensemble des systemes MIMO y est proposée. En comparaison avec la méthode des sous

espace, elle permet de réduire la taille des séquences nécessaires a 1’estimation.

Le cinquieéme chapitre présente 1’approche virtuelle des systtmes MIMO connu sous la
terminologie de systemes distribués. Apres une présentation de cette approche, le probléme

d’estimation de canal pour ces systémes a €té abordé.

Estimation de canal et décodage pour systemes multi-antennes



INTRODUCTION 1

INTRODUCTION

Les technologies de I’information et de la communication évoluent avec les besoins et les
exigences du temps. Elles sont actuellement caractérisées par 1’éclosion de techniques visant a
améliorer de facon notable les performances des réseaux de communication offrant le transport
de plus grandes capacités et de meilleures qualités. Dans les pays les plus avances, les
opérateurs doivent pouvoir offrir de nouveaux services pour générer plus de revenus étant
donné qu’ils ont déja atteint un taux satisfaisant de télé densite. Ces services sont généralement
liés par anticipation aux besoins des clients. Aux nombres des services on peut citer 1’Internet,
la téléconsultation, le téléenseignement, la visioconférence, les reglements en ligne, la vidéo a

la demande, la télévision sur mobile, la visiophonie, ...

I1 faut noter aussi une forte croissance et une rapidité¢ imprévue dans 1’acquisition du téléphone
mobile par les usagers. Le succes notoire de la radio-téléphonie mobile n’est plus a démontrer.
Si de nos jours, malgré I’expansion et les offres incomparables en terme de capacités que peut
offrir la fibre optique, le mobile se maintient, cela est justement lié a sa position de
complémentarité qui s’explique par le fait qu’il suit I'usager dans son déplacement. C’est son
confident et compagnon le plus fidéle si on peut se permettre de le dire. La mobilite est
d’abord un besoin, une nécessité et en réalité un fait indéniable avec le développement de la
technologie des moyens de transports et I’environnement concurrentiel. Ainsi, les futures
générations de réseaux mobiles auront besoin de plus en plus de techniques permettant de
supporter des services gourmands en capacité et exigeants en qualité. 1l ne faut pas oublier les
nouvelles tendances avec les terminaux multifonctions qui permettent a 1’usager d’utiliser des
applications multimédia méme en situation de mobilité. En d’autres termes, on veut tous les
services sur un terminal plus petit et cela pose d’autres problémes dans la mise en ceuvre dont
celui de I’optimisation de 1’énergie transportable. La demande en hauts débits pose alors une
sérieuse préoccupation d’autonomie en énergie. Il est bien évident que pour une puissance de
transmission donnée, 1’énergie allouée a un symbole ou au bit décroit lorsque le débit
augmente. Tels sont quelques uns des défis a relever par les futurs réseaux sans fil puisque ces

exigences ne sont pas compatibles avec les réseaux actuels. Au nombre des solutions
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envisagées pour faire face aux débits et a la qualité requis, figurent les techniques d’antennes

multiples et la diversité coopérative ou I’'usage de relais.

Les techniques d’antennes multiples sont considérées comme la troisieme forme de diversité
apres les diversités temporelle et fréquentielle. La diversité temporelle consiste a exploiter le
codage de canal pour envoyer la méme information a des instants différents afin de minimiser
la probabilité que ces signaux soient affectés par les mémes aléas lies au canal. La diversité
fréquentielle quant a elle exploite des fréquences différentes pour atteindre le méme objectif
que celui qui est précédemment €énoncé. Comme on peut ’imaginer, I'utilisation d’antennes
multiples introduit une nouvelle forme de diversité qu’est la diversité spatiale. Ainsi beaucoup
d’études figurant dans la littérature font cas des performances de tels systemes avec
I’utilisation des techniques de codages spatio temporelles (STC : Space Time Coding) dont les
plus usuels sont les codages en treillis (STTC : Space time Treillis Codes), le codage en bloc
(STBC : Space Time Bloc Code), ou les turbo codes temps-espace en treillis. Les avantages
des systéemes a antennes multiples sont assez connus et pour preuve on peut déja citer
I’introduction du codage STBC d’Alamouti dans les nouveaux standards de réseaux sans fils.
Toutefois il reste encore beaucoup a tirer de cette technique en combinaison avec d’autres pour

les futures générations de réseaux

La bande de frequence allouée aux futurs réseaux est celle des fréquences élevées, de 1’ordre
du GHz. On la retrouve dans le voisinage des 2 GHz et au-dela comme c’est le cas des WLAN,
des 3G pour ne citer que ceux la. Compte tenu de la fluctuation de I’environnement
atmosphérique, les signaux se propageant dans cette bande sont souvent amenés a emprunter
plusieurs chemins. C’est le phénoméne de trajets multiples dont la conséquence est une
superposition de signaux au niveau du récepteur. Ce qui génere des interférences a cause de
I’effet des trajets multiples au récepteur. La technique de modulation utilisant les fréquences
orthogonales (OFDM : Orthogonal Frequency Multiplexing) avec ’ajout ou non de préfixe
cyclique avant I’émission a été introduite pour pallier ce phénomeéne. La modulation OFDM de
taille N donnée permet de transformer un canal large bande sélectif en fréquence en N sous
canaux paralléles non sélectifs en fréquence. Le terme orthogonal est lié au modeéle
mathématique associ¢ qu’est la transformée de Fourier qui permet de définir un systéme de

modulation créant une orthogonalité directe entre les différentes porteuses.

Dans le souci d’optimiser la capacité, Foschini et ces collaborateurs du Laboratoire BELL ont
proposé des systemes d’antennes émettant simultanément des données démultiplexées et bien
distinctes d’une source d’information. On assiste donc au niveau de la réception a une
superposition de ces signaux. De nouvelles techniques de décodage adaptées aux systémes en

couches telles que la technique d’annulation paralléle d’interférence (PIC : Parallel

Estimation de canal et décodage pour systemes multi-antennes



INTRODUCTION 3

Interference Cancellation) et la technique d’annulation série d’interférence (SIC : Serial
Interference Cancellation) ont donc vu le jour. A ces techniques viennent s’ajouter les
principes de décodage Turbo. Les principes de décodage turbo ont été appréciés surtout par
leur apport parce qu’ils permettent en effet d’atteindre les limites fixées par le Théoréme de

Shannon.

Au récepteur, pour procéder a la détection du signal, il est nécessaire d’estimer les décalages
temporel, fréquentiel, et de phase. A ceux-ci s’ajoute 1’estimation de canal lorsque la
modulation est cohérente. Dans le cas d’une modulation non cohérente telle que la modulation
différentielle, 1’estimation de canal n’est pas indispensable. Pour estimer le canal, deux
approches sont généralement utilisées. Il s’agit d’abord de méthodes qui utilisent une séquence
connue par le récepteur dite séquence d’entrainement et les deuxiémes méthodes dite aveugles
qui sont basées par exemple sur les statistiques d’ordre 2 du canal. La premiére fagon d’estimer
le canal consiste donc a envoyer a chaque fois que cela est nécessaire la séquence
d’entrainement ou des symboles pilotes. Connaissant la séquence émise, le récepteur estime le
canal une fois le signal recu. La méthode aveugle quant a elle se sert uniquement du signal

recu et de statistiques connues sur les signaux aléatoires transmis.

Compte tenu des contraintes de miniaturisation et de consommation d’énergie évoquées plus
haut, I’utilisation de plusieurs antennes sur le terminal mobile parait & priori inopportune.
L’approche prometteuse dans ce cas est la mise en ceuvre de la diversité coopérative qui
consiste a solliciter les terminaux environnants comme relais ou a procéder au déploiement de

relais fixes pour pallier les phénoménes d’évanouissements.

La présente these s’inscrit dans une contribution a ’estimation de canal et au décodage dans
les futurs réseaux sans fil dans un environnement sélectif en fréquence qui exploite la
modulation OFDM. Au cours de nos travaux, nous nous sommes intéressés en un premier
temps & présenter quelques techniques de codages spatio-temporels que sont le STBC et les
codes en treillis que nous avons présenté au chapitre 1. Ensuite nous avons abordé la technique
de décodage de systemes BLAST en combinaison avec les principes turbo pour les canaux
sélectifs en fréquence auquel nous avons consacré le chapitre 2 avant d’aborder la méthode
d’estimation de canal a I’aide d’une séquence d’entrainement au chapitre suivant. Dans le
chapitre 3 nous nous sommes intéressés particulierement aux algorithmes de type EM
(Expectation Maximisation), et celle qui a le plus attiré notre attention a été celle proposée

récemment par J. Khaligui traitant du cas des systémes turbo pour les canaux non sélectifs en
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fréquence. Nous avons pu 1’étendre aux cas des milieux sélectifs en fréquence a I’aide de la
technique de modulation OFDM qui rameéne le systeme a un ensemble de systemes de types
non sélectifs en fréquence. La deuxiéme méthode d’estimation de canal dite aveugle a été
abordée au chapitre 4. Pour cela, nous avons d’abord étudié la méthode des sous espaces (SS :
SubSpace method) qui est la méthode de référence par excellence pour la détection aveugle et
nous avons proposé une généralisation d’un algorithme simple et intéressant d’estimation de
canal dans le cas d’une antenne d’émission et de deux antennes en réception présenté par H.
Wang aux cas des systemes d’antennes multiples aussi bien en émission qu’en réception. Ces
¢tudes nous ont permis donc a chaque fois de proposer un nouvel algorithme d’estimation de
canal adapté. Nous avons abordé pour finir, la diversité coopérative qui est un theme tres a la
mode actuellement au chapitre 5 parce qu’elle parait a notre avis une alternative intéressante a
I'utilisation d’antennes multiples. Nous avons présenté les différents scénarii de transmission
existants et abordé la question d’estimation de canal et d’optimisation de la puissance pour

améliorer les performances de ces systémes avant de terminer par la conclusion.

Estimation de canal et décodage pour systemes multi-antennes
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1.1 Introduction

Le troisieme millénaire est celui des Technologies de 1’Information et de la Communication
(TIC). Il se veut banaliser les questions de communication et plus particulierement celle liée a
la mobilité qui constituait un défi jusqu’alors. Ainsi les technologies sans fil occupent une
place de choix. Or les réseaux sans fil étaient connus par une capacité et une qualité du signal
recu peu enviable en comparaison avec les supports cablés. Cela est lié en partie a la gestion
des fréquences (ressource rare) et a la complexité de I’environnement auquel le signal propagé
est tenu de s’adapter. Une conséquence directe de cette situation est le recours aux techniques
plus ou moins complexes de traitement du signal. Cette complexité joue sur la mise en ceuvre
et le colt des services offerts. Lorsque les systémes sont a complexité réduite, les solutions
proposées sur le marché reviennent moins cheres étant donné que le coit d’implantation est
plus économique. Avec les exigences de la concurrence, les recherches sont de plus en plus
orientées vers une amélioration de la qualité des services des réseaux sans fil par I’introduction

des systémes d’antennes multiples.

Les systemes MIMO (Multiple Input Multiple Output) figurent parmi les techniques modernes
de communication les plus avancées d’augmentation de capacité et d’amélioration de la qualité
de transmission [1]. Ce sont des systemes de communication équipés de plusieurs antennes
aussi bien a ’émission qu’a la réception [2]. Ces systémes sont précédés par les systemes
mono-antenne connus sous la terminologie anglaise « point to point » ou SISO (Single In
Single Out) puis les systémes dotés d’antennes de diversité seulement en réception ou SIMO
(Single In Multiple Out) et les systémes ayant une diversité uniquement en émission appelé
MISO (Multiple Input Single Out).

La particularité des systtmes MIMO est I’association au temps du parameétre espace dans
I’établissement systématique de la communication. L’engouement des recherches pour cette
technique s’explique par le fait qu’elle n’a pas d’incidence financiére sur 1’exploitation ou
I’acquisition de bandes de fréquence. Ce qui constitue une rubrique importante du business
plan. Elle agit plutot sur les aspects matériels et logiciels d’une maniére plus complexe. Les
progres de la recherche dans ce domaine sont déterminants pour les besoins en débit et en
qualité du signal recu. On peut les subdiviser en deux groupes : diversité temporelle-spatiale
(STC : Space Time Coding) et multiplexage spatiale (SDM : Space Divison Multiplexing) [1].
La premiére vise une amélioration de la qualité du signal recu et la deuxieme une augmentation

de la capacité de la liaison. La combinaison des deux est également possible.

Estimation de canal et décodage pour systemes multi-antennes



1. CODES SPATIO-TEMPORELS 7

Face au phénoméne d’interférence intersymbole (ISI : Intersymbole interference) lors de la
transmission & un débit éleve et au phénoméne de trajets multiples, la technologie OFDM
(Orthogonal Frequency Division Multiplexing) est une des solutions de référence [3]. Elle a
fait I’objet depuis un certain temps d’une attention particuliere, parce qu’il est démontré
qu’elle permet de pallier ou a la limite d’annuler les effets liés aux interférences et qu’elle
combat aussi les désagréments dus au multi trajet [4]. Elle consiste a envoyer simultanément
en parallele a une vitesse plus faible sur des sous porteuses des données en série a vitesse plus
élevée dans une combinaison des techniques de modulation et de multiplexage. Elle est basée

sur le concept d’orthogonalité des sous porteuses.

La combinaison des systtmes MIMO avec ’OFDM est considérée comme une solution
prometteuse d’augmentation de la capacité des systémes de communications sans fil et de
résistance aux phénomenes de trajets multiples [1]. En effet, cela résulte en une diversité a la
fois temporelle, fréquentielle et spatiale minimisant la possibilité d’évanouissement simultanée

de plusieurs canaux indépendants.

Dans ce chapitre, nous abordons le cas des systemes STC. Notre préoccupation a été de
montrer par une comparaison en termes de taux d’erreur sur la base de différents résultats de
simulations entre quelques systemes MIMO et SISO le gain apporté par les systemes multi-
antennes. Le canal considéré est un canal de Rayleigh non sélectif en fréquence puis nous
avons étendu I’utilisation des codes temps-espace au cas des canaux sélectifs en fréquence
grace a la modulation OFDM. Cette extension n’est en fait montrée ici que pour les systémes
différentiels mais il est clair que 'OFDM s’applique également au contexte de la détection
cohérente. Les techniques spatio-temporelles auxquels on s’est intéressé sont tres utilisées a
I’heure actuelle. Il s’agit des codes Space Time Bloc Code (STBC), des codes STBC

différentiels et des codes temps-espace en treillis : Space Time Treillis Code (STTC).

Dans un premier temps nous ferons un exposé sur ces trois types de codage puis une
présentation des résultats obtenus dans une étude des performances en Taux d’Erreur Binaire

(TEB) permettra de comparer leurs performances.
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1.2 Systeme de communication numérique

1.2.1 Description

| _canaly | Décod
Codage *‘ Code [g Mod Y mDémod_ De

Décod.

de = Info
source

v

Source de souce canal

Figure 1.1 Synoptique d’une transmission numérique

La transmission numérique d’un signal schématisé dans la figure 1.1 passe en général par trois
étapes essentielles avant 1’émission. Ce sont : le codage de source, le codage de canal et la

modulation [2].

Le codage de source est une technique qui permet de compresser 1’information a transmettre en

réduisant le plus que possible toute forme de redondance.

Exemple : La modulation par impulsion et codage (MIC) permet de coder la parole sur huit
bits.

Le codage de canal quant a lui a pour objectif de protéger I’information déja compressée contre
les perturbations de propagation a travers le support de transmission. Il consiste a remplacer

I’information a transmettre par un message ou un code qui serait moins sensible aux bruits.
Exemples : Les codes convolutifs, les codes en blocs.

La modulation est la troisieme étape. Son role essentiel est ’adaptation du signal généralement
en bande de base (BB) au support de transmission en la portant & une fréquence plus élevée.
Elle associe un signal analogique au signal numérique d’entrée qui peut comporter un ou

plusieurs bits selon I’efficacité spectrale souhaitée.

A la réception, le processus inverse de 1’émission est suivi. On proceéde d’abord a la

démodulation puis au décodage de canal pour finir par le décodage de source.

Il est facile de montrer I’importance du codage de canal d’autant plus que si le message déja
compressé n’est pas entiérement reconstitué, il serait dégradé et perdrait son contenu ou son
sens. La question du rendement se pose alors et cela se traduit par I’introduction des bits de
contrdle rendant I’information plus longue. Le codage de canal associe donc a une information
de taille K, un code de taille N généralement plus grande. Cela a conduit a ’introduction de la

notion de rendement d’un codeur de canal.

Estimation de canal et décodage pour systemes multi-antennes
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L’expression du rendement est :

R=Y (1.1)

Il 'y a deux grandes catégories de codage de canal que sont le codage en bloc et le codage
convolutif. La différence fondamentale entre ces catégories de codage se situe au niveau des
bits ou symboles de redondances. Ils sont calculés directement a partir des bits d’informations
a ’entrée du codeur sans tenir compte des précédents dans le cas des codes en bloc. Par contre
lors du codage convolutif, les bits codés dépendent aussi bien des bits précédents que des bits

entrants.

Nous allons circonscrire notre domaine d’intérét au niveau du codage de canal. Pour rester
dans les limites de notre théme, nous allons nous intéresser beaucoup plus aux cas des
systtmes MIMO. Nous n’avons pas I’intention de faire une étude approfondie de la question
mais notre préoccupation se limite a une présentation introductive suivie de quelques

simulations des codes spatio-temporels.

Les codes STC constituent une technique de plus en plus utilisée en transmission numérique
dans les systémes d’antennes multiples. En effet, la qualit¢ d’une liaison est liée a une limite
maximale de taux d’erreur binaire (TEB). Pour diminuer le TEB, on peut accroitre le rapport
signal a bruit en augmentant la puissance du signal émis. Ce qui nécessite un budget
supplémentaire de mise en ceuvre de la technologie adaptée qui doit se soumettre aux lois en

vigueur en matiére de compatibilité électromagnétique et de gestion des fréquences.

La vocation des codes spatio-temporels est d’augmenter les performances de transmission des
systtmes MIMO par DI'introduction d’une forme de redondance tout en gardant la bande

passante avec un compromis sur le rendement.

Avant d’aborder ces codes, nous avons jugé utile de faire quelques rappels sur la capacité des

systemes MIMO.

1.2.2 Capacité

La capacité est définie comme étant le débit maximal de transmission que peut acheminer un
systeme pour une probabilité d’erreur donnée. Les expressions théoriques des capacités limites

fondamentales pour une transmission sur un canal MIMO sont développées dans [5] et [6].
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10 1.2 Systeme de communication numerique

Ces capacités augmentent linéairement avec le nombre d’antennes, dans le contexte d’une
propagation idéale. Cela montre le potentiel d’un canal MIMO en termes d’efficacité spectrale.
Par une transformation adéquate, il est possible de ramener un canal MIMO & un ensemble de
canaux mono antennes. On considérera le cas d’un processus de Rayleigh pour la modélisation
du canal de propagation entre une antenne d’émission et une antenne de réception et nous
prendrons le cas de canaux MIMO non sélectifs en fréquence, et décorrélés entre eux.

Foschini a montré que la capacité d’un systtme MIMO ou le canal est connu du récepteur et

n’est pas connu de I’émetteur augmente linéairement avec le minimum n entre le nombre
d’antennes d’émission N, et de réception N : n=min(N,,N,). D’autres auteurs ont
également étudié la capacité des systemes MIMO.

L’utilisation des codes spatio-temporels en bloc réduit en général la capacité comparée a la
valeur optimale que I’on devrait atteindre avec un systtme MIMO [7]. La perte en capacité est
aussi liée au rang du canal, au rendement du code et au nombre d’antennes a la réception. Les
systemes MIMO peuvent étre utilisés pour augmenter la diversité ou la capacité des systémes,
mais il existe un compromis entre diversité et capacité pour un systeme particulier [8]. Il a été
aussi etudié les effets néfastes de la corrélation entre antennes [9] sur le gain de capacité des
systemes multi-antennes. La corrélation entre antennes entraine la modification des
distributions des différents sous-canaux de maniére que la capacité augmente linéairement [10]
avec le minimum du nombre d’antennes mais avec une pente de 10 a 20 % moins forte que

pour des canaux decorrelés.

Dans les cas non cohérents, la capacité augmente d’une manicre linéaire avec n’(l— n’/T)
avec n"=min(N, ,N,,T/2) ou T désigne la période d’émission d’un mot de code.

En supposant pour le modele du canal MIMO que la puissance de chaque antenne d’émission

soit de P/Nt , nhous pouvons estimer la capacité globale du canal, que nous noterons C, en

utilisant la formule de la capacité au sens de Shannon :

N, P
C :WZIOQZ [14_0'_”2} (12)

i=1
ou W symbolise la bande passante de chaque sous-canal et,

AP
Pi "N, (1.3)

Estimation de canal et décodage pour systemes multi-antennes



1. CODES SPATIO-TEMPORELS 11

-ieme

représente la puissance regue sur le i*™ sous-canal et «M une valeur singuliére de la matrice

de canal noté H. En définissant Q par :

o {HHH, N, <N,
= 14
H"H, N, >N, (1.4)

I’expression de la capacité par un simple calcul algébrique peut étre mise sous la forme :

P
C =W log, det(lm "N o Q] (1.5)

t

Sachant que les valeurs propres non nulles de HH" et H"H sont les mémes, les valeurs

respectives des capacités des systémes de matrice de canal H et H"™ sont égales. Les

coefficients du canal sont des variables aléatoires. La capacité ainsi exprimée est une capacité

instantanée du canal. La capacité moyenne du canal est obtenue en prenant la moyenne.

En considérant que N, =N, =1 et que H =h =1, on retrouve bien la formule de Shannon de

la capacité du canal :

P
C=W |ng(l+?j (16)

A fort SNR, la capacité croit de maniére logarithmique avec le SNR.

Dans un systeme MIMO, la puissance du signal recu par une antenne est donnée par :

P
— N2 —
Py =Ne = NP 7

ou P/Nt est la puissance transmise par une antenne.

Le rang de H valant 1, il n’y a seulement qu’un seul signal recu dans le modéle de canal

MIMO équivalent, avec pour puissance :
P =NNP (1.8)

Ainsi en appliquant la formule (1.2), nous obtenons pour cette configuration de canal
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12 1.3 Space Time Bloc Code (STBC)

I’expression de la capacité dans le cas cohérent :

P
C =W log, £1+ N, N, ?j (1.9)

Dans un tel systeme ’ordre du gain de diversité est de N, N, en comparaison au cas mono-

antenne.

1.3 Space Time Bloc Code (STBC)

Le STBC fait partir de la famille des techniques exploitant la diversité temps espace a
I’émission. Cette technique se base sur la diversité d’antennes a 1I’émission pour construire un
schéma de transmission. A la réception, la détection des symboles transmis se fait en

combinant différents signaux recu consécutivement dans le temps.

Du point de vue historique, le premier schéma STBC et le plus simple a été proposé par S. M.
Alamouti [11]. 1l a présenté comme I’illustre la figure 1.2 deux systémes de transmissions
dotés d’une diversité de deux antennes en émission en considérant les cas d’un et de deux
antennes en réception. Ces résultats sont trés utilisés et cette technique est déja introduite dans
les standards de réseaux comme c’est le cas avec le W-CDMA et le CDMA-2000. On s’est
servi de son schéma comme référence pour procéder a la généralisation aux cas beaucoup plus
complexes de plusieurs antennes et méme pour proposer une transmission différentielle

adaptée.

combiner

! hy
-81* 80 \

— || ™
\ e

So* 51

Détecteur

515

hy .!
=51%.8d hs combiner

A

S1 50 1 Dét'ecteur 5 5%
_
hp
Sp* 81 hy hs hs hy

Figure 1.2 Systéme d’ Alamouti
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1.3.1 Schéma STBC d’Alamouti

Le schéma de transmission proposé par Alamouti [11] peut se résumer en trois grandes étapes :

La premicre étape décrit la technique de codage de la séquence d’information a émettre. La
deuxiéme étape explique la méthode de combinaison des signaux recus afin de faciliter la
détection des symboles transmis sur la base du maximum de vraisemblance qui constitue la

derniere étape.

a) Schéma de codage et transmission de la séquence

La source d’information est passée dans le bloc de modulation de phase a deux états (BPSK :
Binary Phase Shift Keying). On considere une période double de la période d’émission d’un
symbole pour émettre, en deux temps et simultanément a travers les deux antennes, deux

symboles consécutifs issus du bloc modulateur. Cela est résumé dans la figure 1.3.

1® antenne 2™ antenne

Temps symbole 1 S1 S2

Temps symbole 2 - 82+ S1*

Figure 1.3 Schéma du STBC d’Alamouti

b) Schéma de combinaison
On suppose que le canal est un canal de Rayleigh et que ces coefficients restent constants sur
la période double considérée. En d’autres termes on a :

Cas d’une antenne de réception

Les paramétres du canal sont exprimes par

h(®=h{t+T)=h=ce"

- 1.10
()=, (t+T) = h, = e (10
et les signaux recus aux deux instants consécutifs sont donnés par ry et r; tels que
r1 = hlsl + hZSZ + nl
(1.11)

r,= _hlS; + hzs: +n,
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14 1.3 Space Time Bloc Code (STBC)

ou n; et n, sont des variables aléatoires complexes caractérisant le bruit interférent a la

réception.

Le schéma de combinaison est celui du MRRC (Maximal-Ratio Receiver Combining) qui se

traduit par :
§=hr+hr
§,=hr,—hr, (1.12)
soit
§ =(af +al)s, +h'n +h,n
(1.13)

§,= (“12 +0‘22)32 —hn,+ h;nl

Cas de deux antennes en réception

En suivant la méme démarche et en considérant h, ,h,,h,,h, comme étant les coefficients du

canal tel qu’indiqué par la figure 1.2, on a aux différentes antennes de réception les signaux

dont I’indice coincident avec la parité de I’antenne de réception :

ﬂ:h%+m%+m

r,=hs +hs, +n,

r,=-hs,+h,s +n, (1.14)
r,=-hs, +hs +n,
En procédant de la méme fagon que précedemment, on obtient :
§ =(af +af +a?+al)s, +hn +hn, +hn, +hn,
(1.15)

5, :(a12+0522+a'32+af)82 _hln;+hznl _hznZ"‘h::nz

Si on a un nombre quelconque d’antenne en réceptions :

En désignant par j I’indice relatif a I’'une des antennes de réception considérée, on peut mettre

les deux signaux consécutifs recus sous la forme matricielle suivante :

r _ his =D |'s N n’
)| M. by ls ] [y (1.16)

Estimation de canal et décodage pour systemes multi-antennes
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et

q i inx

§1 :Z(hj,lrlj +ij2(|’2]) )

j=1

2 g ) I .
=Zzai,isl + hj,lnlJ +hj,2(n2J)

=< —~

i=1l j=1 j=

q _ .
5, :Z:(hj,zrlJ —h.(r')) (1.17)
=i
2. 3, @ .
=22 a58, + 2 hi,n! —h; (n))
=1 )

i=1 j=1 ]

c) détection sur la base du Maximum de Vraisemblance (MV)

Pour les modulations M-PSK, les symboles de la constellation ont la méme énergie. Ainsi, sur
la base des combinaisons obtenues en (1.13), (1.15)et (1.17); le détecteur estime le symbole
transmis en recherchant le symbole de la constellation du type de modulation réalisé dont

I’écart quadratique est minimale.

C'est-a-dire :

S =argmin(d(s, s)) i=1;2 (118)

1.3.2 STBC généralisé

1.3.2.1 Architecture et Principe du codage

[
* Tkl j‘/
™ TxN Y

Figure 1. 4 Systeme émetteur STBC

Source Modulateur |»| Codeur
STBC
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16 1.3 Space Time Bloc Code (STBC)

La généralisation du concept d’ Alamouti @ un nombre quelconque d’antennes en émission a été
réalisée par Tarokh et al [12]&[13]. 1l a démontré I’existence d’autres codes orthogonaux

STBC permettant d’assurer une diversit¢ maximale en émission.

La figure 1. 4 décrit une source binaire qui nourrit un modulateur a la sortie duquel on obtient
des symboles d’une constellation Q. Le bloc de codage STBC a pour role d’assigner une
matrice de code C de taille NxP a une série de K symboles consécutifs issus du modulateur ou
P et N correspondent donc respectivement au temps nécessaire a la transmission des symboles
et au nombre d’antennes en émission. Les éléments a transmettre par une antenne
correspondent a une ligne et la colonne désigne les périodes d’envoi. Le codage STBC est

suivi de la transmission simultanée par les N antennes.
On déduit de (1.1), le rendement du code orthogonal C par :

R =5 (1.19)

Si chaque symbole représente m bits, 1’efficacité spectrale serait :
Km, .
nz?blts/s/Hz (1.20)

L’obtention des codes orthogonaux d’une manicre générale dépend des conditions suivantes :
Premiére condition

Les éléments de la matrice C sont définis a partir d’une combinaison linéaire des symboles de

la constellation ou de leurs conjugués.
Deuxiéme condition

Ces éléments sont choisis sur une base orthogonale telle que la j*™ ligne notée X; de la matrice
C dont les éléments sont affectés a une antenne d’émission donnée j doit étre orthogonale a

toutes les autres lignes de la matrice C, c'est-a-dire le produit scalaire
Xin=O si |¢J |,JE{1,,N} (121)
Par conséquent
H : 2
CC" =c(Y X[y (1.22)
i=1

ou c est une constante donnée et x; (i=1, ..., K) la série des K symboles a transmettre, Iy est la

matrice identité de taille N et C" est la matrice transposée conjuguée de C.

Estimation de canal et décodage pour systemes multi-antennes
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Ces conditions présentent le double avantage d’assurer une diversité maximale et Ia

simplification du décodage en vue d’une meilleure détection.

1.3.2.2 Exemples de codes STBC

Les codes STBC doivent remplir les conditions énoncees en (1.21) et (1.22). On en déduit
deux classes de codes STBC selon le type de modulation.

Il'y a les codes STBC dont les éléments de la matrice C sont des réels. C’est le cas lorsque le

modulateur effectue une modulation d’impulsion en amplitude (PAM).

Exemples :

C,=1X, X X =X (1.23)

C, - X, X X, =X w2
X, =X, X X '
_X4 X3 =X X _
(X, =X, =Xy =X, X —Xg X, —Xg |

X, X =X X =X X X =X
X X, X =X, =X, =Xy X X
C,=X, =X X X X X =X X
X, Xg X, Xgo X =X, =X, =X,
Xe —Xs Xg =X, X, X X, =X

[ X, =Xy X Xg X3 =X, X X, | (1.25)
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18 1.3 Space Time Bloc Code (STBC)

(X, =X, =Xy =X, X X X, —Xg |
X, X =X, Xy Xy X5 X =X,
X, X, X =X =X, =Xy X X,

C - X, X3 X, X Xy X, =X, X 126

X, Xg X Xy X =X, —X; —X, '
Xo —Xo Xg =X, X, X X, =X,
X, Xy X X X5 =X, X X

(Xs X; X X X, Xy =X, X |

Les indices de C correspondent au nombre de lignes et au nombre d’antennes en émission. Les
matrices carrées (1.24) et (1.26) sont des codes dont le rendement est 1. Dans les cas (1.23) et
(1.25), 1a matrice n’est pas carrée et le rendement est alors inférieur a 1 conformément a (1.19).
La deuxiéme catégorie de codes STBC est celle dont les symboles de la constellation sont des
complexes. On peut citer dans cette catégorie, les modulateurs M-PSK et MAQ (modulation
d’amplitude en quadrature de phase). Le seul code dont le rendement est 1 est celui
d’Alamouti ci-dessous (1.35). C’est dans ce seul cas que la matrice est carrée.

Il est aussi possible d’obtenir plusieurs codes différents de méme dimension (1.28)-(1.30) et

(1.31)-(1.32) par exemples.

X =X,
C — 1 *2
2 LZ Xl} (1.27)

comp __ *
CoM =X, X X, =X X XX, =X (1.28)

" X X
1 2 \/E \/E
" . X, X,
Ci=| % X T; _T; (1.29)
Xy X =X X+ X, =X, X =X X, + X,
7z 2 2

Ci=[-% X —X3 (1.30)
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*
*
*
*

X =X =X =X X =X =X =X,
CoomP — X, X Xy —X; X Xy X, =X (l 31)
4 - * * * .
X3 =X, X X, X3 =X, X, X
X, X5 =X, X, X, X5 =X, X,
_ x* x* _
3 3
X —X — —
1 2
NA) 2
X* _ *
X X 3 _3
2 1
o 2 N
4= x (1.32)

XX

2 V2 2 2
M . .
V2 2 2 2 |

Il faut remarquer aussi que les matrices de codes (1.31) et (1.32) par exemple, bien qu’ayant

les méme dimensions, n’ont pas le méme rendement. Celui de (1.31) est de 1/2 alors que celui
de (1.32) est de 3/4.

1.3.2.3 Ecriture généralisée de la matrice de code

Une matrice de code C complexe peut se mettre sous la forme

K
C= ZXkAk + X Bk (1.33)
k=1

ou A et By sont des matrices de méme taille que C et dont les éléments sont -1 ; 0 ou 1.

Les éléments xi et leurs conjugués font partie des K symboles issus du modulateur a

transmettre. Les conditions d’orthogonalité imposées sont équivalentes a

AN +BB =1 (1.34)
AA +BB =0 =k (1.35)
AB; =0 (1.36)
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20 1.3 Space Time Bloc Code (STBC)

AB +BA =0 (1.37)

Nous allons nous servir de (1.33) pour présenter la méthode de décodage STBC dans le cadre
général.
1.3.2.4 Décodage STBC généralisé

On considere que nous avons M antennes en reception et N antennes en émission. Nous
supposons un canal a évanouissement et non sélectif en fréquence. La matrice de canal que

nous noterons h a donc pour dimension (N, M).
Le systéme peut se mettre sous la forme matricielle :
y=Ch+n (1.38)
ou n de dimension PxM caractérise le bruit blanc et y est aussi une matrice de dimension
(PxM).
On notera par
.
hy =[] (1.39)

de dimension (Nx1), les coefficients de la matrice entre les N antennes d’émission et I’antenne
de réception designée par j de maniére qu’on puisse écrire I’expression du signal regu par

celle-ci sous la forme matricielle :

y;=Xh +n, (1.40)

E(ni'n)) =01, (1.41)

Les éléments y, h et n de peuvent étre explicités par

y:[yl""'yjl"'lyM](P,N) (1.42)
h:[hl,...,hj,...,hM](N’M) (1.43)
N=[N,..N .. Ny I my (1.44)

L’algorithme du maximum de vraisemblance qui minimise la métrique de décision en fonction

des symboles regus sur I’ensemble des antennes de réception dans le cas ou on suppose que le

Estimation de canal et décodage pour systemes multi-antennes



1. CODES SPATIO-TEMPORELS 21
récepteur a une parfaite estimation des parametres du canal est donné par :
. M P N 2
C=argmin(> > Ir, = > ¢l )
Ces m=1 p=1 =1
. o (1.45)
=argmin() |r, —Chﬂ‘ )
Ces m=1
& désigne I’ensemble de tous les mots de code STBC possibles formés a partir de |Q|K .
Développons (1.45), on obtient :
A M ~ ~
C =argmin ) (r, -Ch )" (r, -Ch,)
Ced  m=1
M
=argmin )" (r'r, -r,'Ch, -h'C"r, + h/C"C h,) (1.46)
Ceé  m=1
M
=argmin ) (-r/'Ch, -hi'C"r +hIC"Ch,)
Ced  m=t
Sachant (1.22), on en déduit que
~ M ~ ~
C =argmin ) (-ri'Ch, —h'C"r + phih) (1.47)
Ceé  m=1
ou
K 2
p= kZl:|Xk| (1.48)
Posons
M ~ ~
CI)1 = Z(rmHChm + h:CHrm)
m=1
M (1.49)
H
®, = zphm h,
m=1
D= _(Dl + CDz (150)
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®, est un scalaire qui dépend de C , on peut le mettre pratiquement sous la forme suivante

K
D, = Z(QEXk + 0 %) (1.51)
kL

ou gk désigne un nombre complexe.

®, peut aussi étre mis sous la forme :

M
@, =p(Q hph,)
m-1

< (1.52)
= (Z|Xk| )H
k=1
De (1.51) et (1.52), on peut réécrire (1.50) sous la forme :
K
D =) O (1.53)
k=1
avec
2 * *
D, = (|Xk| H — (g X, + 0 X)) (1.54)
dépendant que de x.
Cela rend les métriques indépendantes et on peut alors les calculer séparément:
X, =argmin(®
’ %eg (@) (1.55)
Il est possible de reprendre (1.54) et (1.55) sous la forme
argmin(®,) =argmin(H (|x |2 —(q—:X +ix*) +M) —M) (1.56)
%0 “ % <0 “ H™ H™ H? H '
soit
q 2 |q |2
- _ - ~ _L _ k
argkemgln(d)k)_argkémgm(H X, w H ) (157)
d’ou
%, =argmin(|%, —q' |2)
< TR K (1.58)
avec
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v Y
q “H (1.59)

Sur la base des valeurs de q', qui peuvent étre calculées par le decodeur STBC, il devient

alors facile d’estimer les symboles émis.

1.4 STBC différentiel

Dans la procédure de détection des symboles émis a la réception, on estime le canal lorsque
celui ci n’est pas connu par le récepteur. Deux méthodes sont alors généralement utilisées. La
premiére, la méthode dite cohérente, la plus simple et la plus répandue, est celle qui utilise les
paramétres du canal déterminé par une séquence d’entrainement ou des symboles pilotes. Ceci

présente I’inconvénient de diminuer le débit utile offert a 1'utilisateur.

Etant donné que dans tous les cas cités précédemment, I’estimation du canal n’est pas toujours

précise dans la réalité, la deuxieme méthode présente la possibilité d’une détection dite non

cohérente du symbole sans estimation de canal a été introduite dans [14]-[15]. Elle est basée

sur la modulation différentielle.

Ayant fait ses preuves dans le cas des systemes SISO (Single Input Single Output), elle a
d’abord été adaptée au cas du systeme d’Alamouti [15]-[16] puis généralisée a tous les cas
STBC [17]-[19]. Dans un premier temps, nous donnerons un apercu de la détection basée sur la
modulation différentielle dans les milieux non sélectifs en fréquence, que nous allons étendre

ensuite aux cas des milieux sélectifs en fréquence.

Mod. ‘ —w
Source [¥| M-PSK Cod. Dif Tx ™ Rx Décod 4 Démod |l Tnfo

Figure 1.5 Synoptique d’une liaison mono-antennes
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24 1.4 STBC différentiel

1.4.1 Codage STBC différentiel pour un canal non

sélectif en fréquence

1.4.1.1 Codage différentiel M-PSK dans un systéme mono antenne

On considére un systéme de type point a point (figure 1.5) ou les éléments binaire b,,b,,b;,...a

la sortie de la source sont modulés en symboles M-PSK X, X, X;,...par groupe de m bits

successifs.

La modulation différentielle M-PSK consiste a faire correspondre a la suite des symboles
modulés en M-PSK, des symboless;,s,,S;,..., de maniére a ce qu’un symbole s, modulé en

différentiel M-PSK s’exprime par un produit du symbole obtenu en modulation différentiel et
du symbole M-PSK qui est a I’entrée de ce bloc de modulation différentiel. Soit :

S =S1 X (1.60)
Le premier symbole s; est supposé connu d’avance pour le décodage.

Le modele du systéeme est :

Y. =hs, +h, (1.61)
Ou h; est le coefficient du canal supposé constant sur le double de la période d’un symbole, S,
est le symbole émis a l’instantt, b, caractérise le bruit blanc de moyenne nulle et de

variance oy’ .

A la réception, si I’on néglige le bruit c’est-a-dire si

Y = s (1.62)

Le décodage peut alors se faire sur la base de deux symboles consécutifs, on a :

yt*—lyt = (hlst—l)*(hlst)
2 %
=[h["s.s, (1.63)
2
:|hl| X
Soit pour X, , si 6, =arg(x,) =arg(y,,Y,) alors x, =e* .

Ainsi pour détecter le symbole envoyé, on n’a pas besoin d’estimer le canal si on suppose qu’il

reste constant sur au moins deux symboles consécutifs.
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1.4.1.2 Codage différentiel STBC introduit par V. Tarokh

Le codage différentiel spatio-temporel a été introduit par V. Tarokh et al [14]-[15]. L’existence
de la détection différentielle pour une antenne de transmission ne nécessitant pas 1’utilisation
de symbole pilotes ni la connaissance du canal a motivé 1’extension de cette méthode de

détection aux cas d’antennes multiples.

Dans le cas du systéme classique d’Alamouti, les coefficients du canal étant connus, on
procede au décodage basé sur le maximum de vraisemblance en utilisant la matrice

orthogonale de la matrice du canal pour une détection cohérente.

La méthode de codage spatio-temporel pour une détection non-cohérente a d’abord été
développée pour les modulations M-PSK [14] puis généralisée aux modulations unitaires
espace temps et aux groupes de codes orthogonaux [15]- [17]. Nous allons présenter le schéma
proposé par V. Tarokh et H. Jafarkhani [15] mais il y a aussi celui proposé par V. Tarokh, S.
Alamouti et P. Poon qui est beaucoup plus simple et qui constitue une déduction plus directe

du cas mono antenne [14].

Le schéma d’encodage différentiel pour deux antennes d’émission et une antenne de réception
décrit par la figure 1. 6 considere deux temps d’envoi d’un méme couple de symboles de base

comme dans le cas classique du schéma d’ Alamouti.

|
=t

ource >
MPSK »| correspondance STBC
R1, R2) (S2t+1,5242)

des symboles

Figure 1. 6 Emetteur STBC différentiel

Pour un couple donné de symboles (s, ;,S,) de la constellation BPSK par exemple, les

vecteurs de coordonnées (S, ,,S,) €t (=S,,S,,) Sont orthogonaux et de méme dimension.

Ils peuvent donc servir de base pour représenter de maniére unique un vecteur donné y de
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coordonnées  (S,,,.S,,,) dans la base orthonormée {(1 0),(0 1)jen Iui faisant

correspondre les nouvelles coordonnées suivantes :

{ R1 = Syt T So12Ss

Rz = =S50S 1551428 (164)

2t-1

Si ,R.)) sont connus, on peut déterminer de maniére unique (S.,..,S ar la relation
2 2t+17 Y2t+2

(Sate1 Soti2) = Ri(Sz1820) + Ry (=850, S04) (1.65)

Le couple (R,,R,) dépend du groupe de bits entrant et du couple (s, ,,S,,). A cet effet la

relation de bijection entre les différents couples (R, R,) et (S, ;,S,) est établi d’avance pour

le codage [15]. La procédure d’émission peut étre résumee sur la figure 1. 7 ci -dessous:

1

antenne 2™ antenne
Temps symbole 2t-1 Sa2:1 Sai
Temps symbole 2t - (S20* (S2e)*
Temps symhole 2t+1 S2441 Sa2is2
Temps symbhole 2t+2 - (San2)* (Sz2e1)*

Figure 1. 7 Description de I’envoi des couples de symboles

1.4.1.3 Décodage différentiel STBC (2,1)

Les signaux regus aux quatre instants successifs 2t-1, 2t, 2t+1, 2t+2 se présentent comme suit :

Loy = WSy +hS, +n,

y = —h, S;t +h, S;t—l Ny

Dea = NSpua H Sy, + Ny (1.66)
Ly, = —h Sizkt+2 +h, S;t+1 s
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Estimation  [(Rate1, Rope2) Décodeur de
‘ R (rzes2,0201) | statistiques vraisemblance [7] Demod D Info
- X
(ML)
L (rat.r2e1) j
Figure 1. 8 Décodeur différentiel STBC
En posant
h _ hl h;
et
Ny, = I:nZt—l n;t:l; Ny = I:nZt _n;t—l:l; Ny = [nzm n;t+2:| (1.68)
on obtient les combinaisons que sont :
[th—l r2*t:| = [SZt—l SZt] h+N, (1.69)
[r2t+l r2*t+2] = [Szt+1 S2t+2] h+ Ny, (1.70)
[th _rz*t—l] = I:_S;t S;t—l] h+ N, (1.71)
Par combinaison des expressions (1.69) a (1.71), ona:
~ * * H
R = [rzm r2t+2:||:r2t—l rzr}
2 2 . x ~
= (‘hl ‘ + ‘hz‘ )(S21851 + So282) + N, (1.72)
2 2 ~
= (‘hl‘ +‘h2‘ )R+ N,
~ * * H
R, = [r2t+1 r2t+2][r2t _r2t—l}
2 2 ~
= (‘hl‘ + ‘hz‘ (=8548 + So2Saa) + N, (1.73)

= (‘hl ‘2 +‘h2 ‘Z)Rz + Nz

avec
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~ H (1.74)
Ny =[Sns Saa] INGs + Noesh™ [y 8] + Ny N3
~ B
N, =[Sna  Sauie] hNj; + Ny h” [_SZt SZt—l:I + Ny Ny, (1.75)
On en déduit que :
o 2 2 ~ o~
(Rl’Rz):(‘h‘ +‘h2‘ )R R,)+ (N, N,) (1.76)

- 2 2 g . . .
La connaissance de (‘h1 ‘ +‘h2‘ ) permet, en utilisant le maximum de vraisemblance, d’estimer

les coefficients (R, R,) et, sur cette base, de détecter les symboles émis.

1.4.2 Transmission différentielle basée sur la

modulation unitaire espace temps

Une forme de généralisation de la transmission différentielle a I’ensemble des systemes MIMO
a été proposée par I’introduction du concept de modulation unitaire espace temps [19]&[21].
Elle est basée sur la définition de M matrices carrées unitaires distinctes de taille correspondant

au nombre Ngm d’antennes a I’émission. On peut les définir par

V,,V,, Vs M = 27
Vi ViH :ViHVi — IN, (1.77)

ou Iyem est la matrice identité et # correspond a I’efficacité spectrale en bits/s/Hz.

Le schéma de transmission illustré par la figure suivante se résume en trois étapes.

‘X;-j < F > TX Y!
1
¥
Mod. Modulation | X,
Source i Espace 7 » Différentielle
Temps &t
Ll Tx “

Ném

Figure 1. 9 Emetteur MIMO basé sur la modulation différentielle espace temps
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Les eléments binaires issus de la source entrent dans le bloc de modulation spatio-temporel qui
fait correspondre a une suite de #Ngy bits, une matrice Vi. L’ordre de la modulation est M,
correspondant au nombre de matrices unitaires. Ensuite vient la modulation différentielle
comme dans le cas simple du point a point mais la différence ici est la dimension des éléments
qui sont des matrices au lieu d’étre des scalaires. Au début de la transmission, la premiere

matrice de référence a transmettre est la matrice identité Inem,

Supposons un indice de modulation donné t, la matrice X; a la sortie du bloc de modulation
différentiel dépend a la fois de la matrice précédemment transmise X, et de la matrice Vi

fournie par le modulateur espace temps unitaire.

Soit :

X=X Vi (1.78)

L’expression du signal recu dans un environnement non sélectif en fréquence est donnée par
Y =HX +N, (1.79)

ou H est une matrice de dimension (M, Nsm) €n supposant que le systeme est doté de My

antennes en réception et que N, caractérise le bruit blanc.
La démodulation se fait de maniére similaire a (1.63) :
Y, = HX, + N,
=HX_V, + N,

=Y~ NV +N, (1.80)
= (Yt_l)vi,t + Nt - Nt—lvi,t
ﬁ—/

Ny

Les éléments de la matrice Vi: peuvent étres alors estimés, par conséquent les éléments

binaires transmis, a partir des signaux consécutifs recus correspondant aux indices t et t-1 en

recherchant la matrice V; qui maximise la norme de Y, , +Y,\V," prise au sens de Frobénius.

La démodulation différentielle revient donc a rechercher les symboles par 1’algorithme du

maximum de vraisemblance :

R = arrrIL(r?naxHthl +Y V" H (1.81)
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Q défini I’ensemble des indices de la matrice V permettant de déterminer le groupe de bits
correspondant de la modulation espace temps. Il faut remarquer ici que la variance du bruit
résultant dans (1.81) serait le double du cas ou la démodulation serait cohérente. On pourrait

donc s’attendre a un écart de 3 dB en moins au niveau des performances de ces systemes.

1.4.3 Groupe de codes espace temps différentiel

Avec la modulation espace temps unitaire, les matrices issues de la modulation sont toutes
carrées de taille égale au nombre d’antennes en émission. Une autre approche consiste a
générer des matrices de codes rectangulaires a partir d’une constellation f donnée et d’un
groupe de matrices carrées unitaires tel que le nombre de temps de transmission par bloc des

éléments de la matrice de code soit supérieure au nombre d’antennes en émission [22].
Soit ¢ un groupe de matrice carrée unitaire de tailleL>N,, . On admet qu’il existe une

matrice rectangulaire (N, ,L) D (tel que D.D" =Ll ) dont le produit avec I'une

ém?

quelconque des matrices V du groupe & génére une matrice rectangulaire E dont les éléments

sont des symboles de la constellation du type de modulation choisie.

E=DV, Eepg'«" (1.82)

Chaque matrice E issue du produit DV correspond & un mot de code espace temps. Le schéma
de transmission illustré par la figure est similaire & celui de la modulation espace temps

unitaire et la matrice qui initialise la transmission est la matrice D.

Mod. Espace Mod.

Source Temps Différentielle
Temps O D Xo=D
Temps 1 S1 Vi X;=DV;
Temps 2 Sz Va X2=DV V2
Temps ...
Temps t St Vi X=XV
Temps t+1 Si1 Vil Xr=Xe1ViVin
Temps ...

Figure 1. 10 Groupe de codes Espace temps différentiel
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Exemples :

Considérons un émetteur équipé de deux antennes et une modulation QPSK constituée des

1 -1
symboles {1, j,—1,—j} . On peut obtenir un groupe de codes si on choisit D = L 1 } et

o I T R

Le codage différentiel est donneé par :

Xi= XtaVit (1.84)

1.4.4 Cas des milieux sélectifs en fréguence

Dans les milieux sélectifs en fréquence, plusieurs solutions existent dans la littérature, nous
allons présenter ici celle qui combine 'OFDM au STBC différentiel. Pour faciliter une
manipulation matricielle de ce schéma de transmission, le schéma de transmission différentiel

[14] a été repris sous la forme suivante :

X, R X, X, )— temps
X, —X, X ) espace (1.85)
ou la notation () correspond a la transposée conjuguée. Ce qui permet d’obtenir 1’écriture
matricielle suivante :
h X, X
( yi XZJ:[ oo j[ * _zj+bruit (1.86)
Y. % _hz _hl X X '
et une modulation différentielle de la forme :
X (k)= X (k1)U (K) (187)
ou
u (k) u,(k)
U (k) :( - I
(k) T (K) (1.88)
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représente une mise en forme matricielle suivant (1.85) d’un bloc de symboles d’index ‘k’ noté

u(k)=[u1(k),u(k)] de la source et X(k) la matrice transmise correspondante.

L’expression (1.86) pour deux seéquences recues en absence de bruit dans le cas ou les

parametres du canal sont supposés presque constants, se résume a :
Y (k=1 (k) =[h]* X(k-2)X (k) (1.89)

avec
A = 4bi*+ | (1.90)

Pour revenir aux milieux sélectifs en fréquence, le signal recu dans le domaine temporel a
I’instant t est une somme du signal émis a cet instant et des signaux retardés a cause du
phénoméne de trajet multiples. Si on considére L comme étant 1’ordre de sélectivité du canal,

celarevient a écrire :

Y (1) ZEH(|)X(t—|)+bruit(t) (1.91)

1=0

On procede a un réarrangement des symboles a transmettre en deux blocs pour chaque antenne
de maniere a ce que le premier bloc ne contienne que les éléments de la premiere colonne de
(1.87) et que le deuxiéme bloc contienne les éléments de la deuxiéme colonne disposée dans le

méme ordre.

Ensuite, on applique a chacun de ces blocs une transformation préalable IDFT taille P du bloc
puis on ajoute le préfixe cyclique juste avant I’émission afin d’éviter I’interférence inter bloc a
la réception. Du c6té de la réception, on démodule par I’application de la DFT a la réception

apres la suppression du préfixe cyclique.

En considérant les différentes porteuses, on retrouve une expression similaire a (1.86) comme

suit :

Yo (m) Y, (m)) _( Hi(m)  Hy(m) ) Xy (m) X, (m) :
L 4 = _ - _ _ + bruit (1.92)
=Y, (m) Y, (m)) \-Hy(m) —H; (m){-X,(m) X;(m) '
ou m est I’indice de la porteuse et H; et H, sont les réponses fréquentielles de h; et h;

respectivement pour P porteuses.

H, =[H,),...,H,(m),...,H,(P)]
H, =[H,Q),....,H,(m),...,H,(P)] (1.93)
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1.5 Les codes spatio-temporels en treillis

Les codes spatio-temporels en treillis constituent une forme de généralisation aux systemes
d’antennes multiples MIMO (Multiple Input Multiple Output) des codes en treillis utilisés dans
les systemes mono antennes (SISO : Single Input Single Output). En fait, le treillis est une
forme de représentation des codes convolutifs. Ce sont des codes qui ont I’avantage
d’améliorer les performances du systéme par un gain de codage en comparaison avec le STBC

ou ce gain est nul bien que ce dernier présente un gain de diversité optimal.

Le codage convolutif consiste & introduire dans une chaine binaire, ou de symboles a
transmettre, une forme de redondance logique pour réduire les effets de bruit. C’est une
logique combinatoire constituée de générateurs linéaires de fonctions algébriques. Cette
logique conduit donc & une constellation de séquences possibles susceptibles d’étres

transmises.

L’expression asymptotique du gain de codage en comparaison avec un systéme non codé ayant

une méme largeur de bande est donnée par

2

d min
G =10logy, ~ 3" (dB) (1.94)

2
u

ou d, est la distance euclidienne du systtme non codé et d. . la distance euclidienne

E,min
minimale entre tous les mots de codes possibles du codeur convolutif.

Les systemes codés a faible SNR atteignent les performances des systemes non codés a SNR
plus éleve. Les erreurs éventuelles de décodage a fort SNR sont celles liees a la distance

euclidienne minimale.

Les performances du codage convolutif sont meilleures si on arrive a augmenter la distance
euclidienne entre les séquences possibles de maniere a sélectionner sans ambiguité sur cette
base la séquence la plus probable qui est transmise par le systeme émetteur. Pour y arriver, on

est obligé de réduire le nombre de ces séquences en augmentant la redondance et en la
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compensant par une modulation en symboles ayant une efficacité spectrale aussi élevée que

possible. Ainsi le rendement du systéme se trouve amélioré.

Les codes convolutifs sont basés sur la convolution discréte. Il ressort de cette forme de codage
une certaine corrélation entre les symboles transmis dans le but essentiel de permettre une

correction substantielle donc un gain de codage au niveau de la chaine recue.

1.5.1 Codes convolutifs

Un codeur convolutif est constitué de registres a décalage binaires. 1l y a plusieurs catégories
de codes convolutifs.

%+ Codes convolutifs systématiques (Systematic Convolutional codes)

Les codes convolutifs systématiques dont les mots de codes présentent la structure suivante :

C= [m1y1m2y2m3y3-"mi Yi---] (1.95)
ou m;,m,,m,,...m,...representent les symboles du message de source et VY,,Y,, Ys,..., ¥;,... les

symboles utilisés pour le contr6le. On peut constater a chaque fois que 1’un des bits de sortie

est identique au bit d’entrée.

Exemple : Pour la figure ci dessous m; est identique a la source et

yy=m+m_, +m;_, (1.96)

> iy

2y

» Vi

Figure 1. 11 Circuit de code convolutif systématique de mémoire d’ordre 3 et de rendement Y%
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%+ Codes convolutifs non systématiques (NCS : Non Systematic Convolutional codes)

Les codes convolutifs non systématiques sont caractérisés par un mélange entre les symboles
du message de source et les symboles de contrdle. Le mot de code a dans ce cas la structure

suivante :

C=[cg,..c...] (1.97)

Les codes NCS présentent ’avantage en comparaison avec les codes systématiques de fournir
plus d’information sur les bits du message au travers de plusieurs bits ou symboles codés. Ce
qui facilite a priori d’avantage la correction des erreurs. Cependant, en pratique, on constate

que les codes non systématiques ont les mémes performances que les codes systématiques.

Exemple : pour la figure 1. 12, le code est donné par

C,=m+m,_,
Cr=m+mM_+m, (1.98)

| » O

Y

A\ 4
v
3

Yy

> iz

Figure 1. 12 Codeur convolutif non systématique de mémaoire

d’ordre 2 et de rendement Y%

¢+ Les codes convolutifs récursifs (Recursive Convolutional codes)

Dans un codeur récursif, la séquence qui passe dans les registres a décalages est alimentée par
le contenu de ces registres. Dans le cadre des études sur les turbo-codes, les codes
systématiques récursifs utilisés en concaténation paralléle présentent la particularité de pouvoir

atteindre la limite de Shannon. Nous en donnons un exemple dans la figure ci-dessous.
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»Cip

v
=
o

>z

Figure 1. 13 Codeur convolutif systématique récursif (RSC) de mémoire
d’ordre 2 et de rendement 1/2

«» Code convolutif non récursif

Dans un codeur convolutif non récursif, la séquence qui alimente les registres a décalages est
fonction essentiellement des bits issus de la source. Les circuits des figure 1. 11 et figure 1. 12

correspondent a ceux des codeurs convolutifs non récursifs.

1.5.2 Représentation des codes convolutifs

Plusieurs méthodes sont utilisées pour représenter les codes convolutifs. On peut les regrouper
en deux. Il s’agit de la forme algébrique utilisant le polyndme générateur ou de la matrice

génératrice ou encore de la forme graphique et enfin de la représentation en treillis.

Une forme algébrique de codage est déja exprimée a travers (1.96) et (1.98). Si le message de
la source est not¢ m et le message codé c, I’opération de codage revient au produit de

convolution :

c=m*g (1.99)
Ou g est appelé polyndéme générateur du code.

Un code peut donc étre caractérisé par un polyndme qui engendre le mot codé. Il est baptisé
« polyndme générateur » et noté g(x). Le plus souvent, le message codé est obtenu par le
produit entre le polyn6me associé au message et le polyndme générateur.

Ceci s’applique généralement lorsqu’il s’agit d’une convolution discréte. Dans certain cas

comme celui des codes systématiques, le code peut s’obtenir par le reste d’une division.

On exprime le message binaire de taille K a I’entrée du codeur sous la forme d’un polynéme de
degré K-1
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m(D) =my+mD+m,D?+---+m,D! +---+m,_,D* (1.100)

Pour un codeur (N, K) ou N désigne la taille de I’information codée, le degré du polyndme

générateur est M=N-K, soit :

g(D) =g, +9,D+g,D* +---+g;D’ +---+g,  ,D" " (1.101)

Le message codé des bits suivant s’obtient par K décalages & chaque fois du polynéme

générateur au fur et a mesure de I’entrée des bits.

g =0 91 Onka
=0---0 go gl"'gN—K—l 0---0

(1.102)

On peut également passer a la forme matricielle en assimilant m et g a des matrices.
m =[mg, m;, m,,---m,_,] (1.103)
9=1[9091"" Ikl (1.104)

Pour une séquence donnée la matrice generatrice équivalente a (1.101) se présente sous la

forme

90 0 Onka 0

G= 0--- 09p"Onka Inoka 0---
R : (1.105)

9o 0 Onka

La forme graphique comprend les schémas de circuits déja utilisés aussi dans les figure 1. 11,
figure 1. 12 et figure 1. 13 puis le diagramme des états de transition et la représentation en
treillis qui sera développée dans la sous section suivante. Nous allons juste donner un exemple
pour le diagramme des états de transition d’un codeur convolutif dans ce paragraphe. Le cas du

treillis fera I’objet du paragraphe suivant.

Considérons le codeur convolutif systématique récursif (5,7) de la figure 1. 14 ci-contre
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» il

> Ci2
Figure 1. 14 Codeur convolutif systématique récursif (5,7)

Les valeurs prises par nj.; et ni., révélent I’état courant du codeur

Cl,l = mi
C,=(m+n_)+n_+n_ (1.106)

On peut résumer le comportement du codeur par la figure ci dessous :

S:=00 Si=01
Ciz Se1 Cyz Cyz S Cyz
0 00 0 0 10 0
1 10 1 1 00 1
Si=10 S:=00
Cg Sﬁl Ci2 Cg S“l C£2
(1] 01 1 1] 11 1
1 11 0 1 01 0

Figure 1. 15 Entrées/sorties du codeur convolutif systématique récursif (5,7)

Ces différents comportements sont aussi résumés par le diagramme suivant appelé diagramme

des états.
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lm
111 / 1710

1/10

Figure 1. 16 Diagramme des états correspondant a la figure 1. 14

Ces différentes représentations sont complémentaires d’un point de vue illustration mais de
toutes, la représentation en treillis qui tient compte du temps de fonctionnement périodique du
codeur est la plus utilisée. La performance de ces codes est généralement déterminée par leurs

complexités et le nombre de séquences permettant un écart appréciable en termes de distance

euclidienne. Nous allons présenter dans la suite le treillis général utilisé dans les systemes
SISO appelés communément modulation codées en treillis ou treillis-coded modulation (TCM)

puis ’application aux cas MIMO et terminer par les méthodes de décodage.

1.5.3 Treillis

1.5.3.1 Codage convolutif simple

Plusieurs codeurs convolutifs représentés par le treillis figurent dans la littérature. On y associe
le digramme des états. Pour représenter le code en treillis ou faire son diagramme des états, on
a recours a la logique combinatoire et les différents états possibles du codeur sont déterminés
par les bits a I’entrée du codeur et par 1’état de ce méme codeur a I’instant d’échantillonnage
précédent. A chaque fois, 1’état du codeur change en fonction des bits qui entrent. Ce sont ces
bits qui déterminent le nouvel état du codeur. Ainsi le codage de la figure 1. 14 peut étre

illustré par ce treillis élémentaire.
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£ t+1

Figure 1. 17 Treillis élémentaire

Les lignes caractérisent les différents états possibles du codeur et les segments correspondent
aux transitions d’états et chaque transition est accompagnée d’une émission de symboles ou de
bits spécifiques a la configuration des symboles a I’entrée. Dans la représentation ci-dessus, les
pointillés correspondent a la présence d’un bit 0 a ’entrée du codeur alors que le trait plein
représente le bit 1 a ’entrée du codeur. Les différents symboles émis sont utilisés de maniere
équitable. Dans le souci de garantir 1’efficacité du codeur, il est préférable que les transitions
issues d’un méme état ou celles qui aboutissent & un méme état aient des séquences aussi
différents que possible. Cela permettra d’accroitre la distance euclidienne entre celles-ci. Il en

est de méme d’ailleurs de ’ensemble des séquences d’ une manicre globale.

L’encodage commence toujours par 1’état zéro dans la plupart des schémas proposés. Il se
termine aussi par cet état dans le souci d’augmenter toujours les performances du codeur.
Toutefois on peut se passer de la contrainte de terminer dans 1’état tout a zéro pour éviter les
bits supplémentaires qu’il faudrait introduire dans le systéme pour ramener le codeur a 1’état

tout a zéro.

Pour obtenir I’ensemble des séquences codées possibles dans une transmission comportant X
bits ou symboles, on a recours a une représentation en arbre qui est un assemblage des treillis

élémentaires.
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Figure 1. 18 Représentation en treillis

Supposons que le codage en treillis comporte | états, 2' branches émanant de chaque état. La
modulation utilisée a une efficacité spectrale d’ordre n.

La séquence codée correspondant au train binaire 1 0 0 1 peut étre facilement identifiée sur la
figure sachant que le codeur est systématique, le premier bit correspond toujours au bit

d’information. La séquence codée serait : 11 01 01 11.

1.5.3.2 Codage STTC

Les codes spatio-temporels en Treillis (STTC : Space Time Treillis Codes), combinent la
modulation et le codage en treillis pour une transmission a travers plusieurs antennes

d’émission. Pour faciliter notre présentation, nous avons considéré le cas des systemes de deux

antennes a I’émission N, = 2. L’extension & un nombre plus élevé d’antennes peut se faire sans

grande complexité. Il y aura alors deux symboles & émettre simultanément depuis ces deux
antennes a chaque fois et pour chaque chemin dans le treillis en conséquence. Les indices

correspondants aux symboles a émettre sont représentés devant chaque ligne indiquant 1’état

dans le treillis élémentaire. Ces indices sont disposés dans 1’ordre de la gauche vers la droite en
considérant la disposition des segments dans le sens des aiguilles d’une montre pour chaque

¢tat. Le nombre d’indices groupé est €gal au nombre d’antennes a I’émission.

Pour un STTC qui émet b bits/s/Hz d’informations, 2° segments partent de chaque état. Le
code utilise en général une modulation M-PSK, ce qui implique que les indices, 0, 1, ...

représentent respectivement les symboles de la constellation dans un ordre donné. Comme
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pour le cas des TCM le codage démarre de I’état zéro et peut se terminer également par cet

état.

Notons S, , I’état du codeur a I’instant t, I’arrivée de b bits sur le codeur permet de selectionner
un des 2° segments de transitions possibles de I’état S,. Sil’on note i I’indice de la branche
selectionnée, les symboles correspondant pour N antennes d’émission seront notésc;,---C; .

Ces derniers sont transmis simultanément par ces antennes d’émission. Le codeur passe alors a

I’état S, ,,, en fonction du chemin sélectionné précédemment.

Exemple :

Cas de deux antennes

Bits &
I'entrée du 00 01 10 11
codeur
00 01 02 03
10 11 12 13
20 21 22 23
30 31 22 33

Figure 1.19 Treillis élémentaire spatio-temporel

Considérons le treillis a quatre états de la figure 1.19. Le codeur correspondant génere une
séquence de deux symboles QPSK dont un pour chaque antenne. Le codeur considere a

I’entrée deux bits a chaque fois. On en déduit qu’il part de chaque état du treillis quatre

branches. Ainsi si le codeur est dans I’état S, =1, au temps t, et que I’information binaire en

entrée vaut 11, les indices sélectionnés seront alors i, =1 et i, =3. Si les indices 0, 1, 2, 3

représentent respectivement les symboles 1, j, -1, -j; les symboles transmis correspondants

seront ¢, = j etc,, =—], et le codeur passera dans I’état S, ,, = 3.

La séquence de symboles générée pour le train binaire 1 0 0 1 serait: 0 -1 -1 j. L’émission des

symboles sur les deux antennes peut se faire suivant I’indice de position.
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1.5.4 Décodage

Le décodage se fait en utilisant 1’algorithme de Viterbi ou un décodeur MAP pour apporter
quelques corrections aux symboles estimés sur la base du maximum de vraisemblance ou autre

méthode jugée opportune.

1.5.4.1 Algorithme de Viterbi

Si une branche dans le treillis transmet les symboles x, et X, respectivement depuis les

antennes d’émission 1 et 2, alors la métrique de branche au temps t dans un environnement non

sélectif en fréquence est :

N, 2
le‘yu —hj % =hyox, (1.107)
J:

Dans I’algorithme de Viterbi, on procéde d’abord au calcul des métriques de branche puis a
chaque nceud dans la progression suivant le treillis, on calcul les métriques cumulées. Les
métriques cumulées correspondent a la somme des métriques de branches, des branches qui
forment le chemin jusqu’a 1’état courant considéré. La séquence la plus probable est identifiée
par le chemin qui aura la métrique cumulée la plus faible.

Le décodeur a Maximum de Vraisemblance trouve 1I’ensemble des symboles de la constellation

qui constituent le chemin le plus probable en résolvant :

_ T+Q N, )
min ZZ‘VM —hj i€, —hiC (1.108)

G1:61,2:€21:C2.2C14Q1:C14Q2 (1 =1

Les principes de I’algorithme de Viterbi ne changent pratiquement pas quel que soit le type de
codage convolutif ou spatio-temporel STTC a la différence que pour les STTC on calcule une
métrique de branche comme celle définie en tenant compte de la répartitions des symboles sur

les antennes alors que dans le cas classique on se sert directement de la distance Euclidienne.

1.5.4.2 Algorithme du Forward-Backward (MAP: Maximum A Posteriori)

L’Algorithme du Maximum A Posteriori est une alternative a 1’algorithme de Viterbi. Il a par

contre un champ d’applications beaucoup plus vaste. Cette différence s’explique par le fait que

Ahmed D. KORA © 2007



44 1.5 Les codes spatio-temporels en treillis

cet algorithme donne plus de précision sur la fiabilité des bits qui sont décodés de maniére
souple en fonction de chacun des bits recus. Il calcul le logarithme du rapport de
vraisemblance (LLR : Log Likelyhood Ratio) de chaque bit décodé.

Il se note :

P(m, :1/r))

LLR(m,) = In(P (m =0/1) (1.109)

ol r est le signal recu et mi est le i°™ élément binaire de la source d’information.

Cet algorithme peut étre vu comme la fusion de deux algorithmes de Viterbi fonctionnant en
sens inverses sur une méme sequence recue. Chacun des deux algorithmes démarre le

décodage a I’'une des extrémités. Cet algorithme contient trois étapes essentielles :

e La premiére étape est dénommée « Forward Recursion ou Récursion avant». Elle consiste
a calculer les probabilités de passer par un nceud donné du treillis sur la base du signal recu

en parcourant le treillis dans le sens classique de I’algorithme de Viterbi. Il s’exprime par :
M,-1 )
a)=> > a,1)n 1) (1.110)

1'=0 ic(0,1)

Ou ¢, , (") désigne la probabilité de passer par le nceud correspondant de I’état « I’ » au temps
«t-1»et

A0 = p)exp ) (1.111)

est la probabilité de la branche entre I’état « | »et I’état « 7’ » et p, (m,)est la probabilité a

priori des bits d’information ; d 2(I’t, X,) est I’écart quadratique entre le signal re¢u a I’instant t

et celui du treillis. On initialise :

% (0) =1, (I'#0) =0 (1.112)
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Figure 1. 20 Récursions Forward et backward du MAP

e Ladeuxiéme étape « récursion arriere » est identique a la récursion avant mais cette fois ci

en sens inverse a partir de ’autre extrémité : C’est le Backward recursion

M -1

L= > By (1.113)

1'=0 ic(0,1)

Pour les besoins de calcul, on initialise aussi £ . Si la longueur du code est 7 et que le treillis

considéré termine par 1’état « 0 » alors

B.(0)=15(1'#0)=0 (1.114)

e Laderniére étape consiste a fusionner les résultats précedents pour calculer la probabilité a

postériori des métriques des branches pour en déduire le LLR des bits décodés par

S a,0RCDAN
LLR(M®) = log(5=, ) (1.115)
2 @y (DA

Il faut noter toutefois que la réalisation matérielle de cet algorithme est complexe et si le treillis
ne termine pas par I’état « 0 », on considére tous les états d’arrivée comme étant

équiprobables.
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1.6 Résultats des simulations

Nous avons réalisés différentes simulation sur les systemes MIMO utilisant les codes spatio-
temporels. Nous avons considéré que les coefficients du canal varient trés lentement. Ce qui
nous a amené a les considérer constants par paquet. De plus ces parameétres sont supposes
parfaitement connus par le récepteur. On considére deux types de canaux : un canal a fading
non sélectif en fréquence et un canal sélectif en fréquence avec un nombre de trajets variable.
Nous avons dans un premier temps repris certaines simulations déja publiées avant de
considérer d’autres variantes dans le souci de s’assurer que notre algorithme marche

parfaitement et en adéquation avec les résultats existants dans les mémes conditions. Le bruit
est complexe et sa variance a été fixée a 02/2 par dimension.
En considérant un canal de Rayleigh sur chaque paquet de 100 symboles, nous avons simulé le

systéme sans diversité et le premier schéma de deux antennes en émission et d’une antenne en

réception présenté par Alamouti.

Nous avons considéré que le canal est parfaitement connu a la réception. Ce qui n’est pas le
cas dans la réalité. Toutefois cela ne changerait pas vraiment nos résultats en termes de

comparaison méme s’il fallait procéder tout d’abord a I’estimation du canal.

Performances du systéme (2Tx, Rx) d'Alamouti en modulation BPSK
10 T T T T I

e B s S P TR e LN B S Dl o L S et e et e —— pas dediversité
L] = (2T, 1RX) : Alamouti ]
| =@ (1Tx,2Rx) diversité en réception |

1

107

TEB

10°

10°

10°

1 0’7 I l | i 1 I

SNR

Figure 1. 21 Comparaison des performances en Taux d’Erreur Binaire (TEB)
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Nous avons moyenn¢ les résultats de simulation en Taux d’Erreur Binaire (TEB) sur 100 000
paquets. Nous retrouvons effectivement sur la figure 1. 21 un écart de 15 dB pour un TEB de
10" entre le systéme sans diversité et celui doté d’une diversité en émission comme I’a fait
remarquer S. Alamouti dans son article [11]. Cela montre que la diversité espace temps en

émission est vraiment une bonne solution pour I’amélioration des performances.

Sur la méme figure on constate aussi que la différence avec le systéme doté d’une diversité de
méme ordre en réception est de 3dB meilleur. Cela peut s’expliquer par le fait qu’il n’y a pas
d’interférence entre les symboles recus et, pour Alamouti, par 1'utilisation de la méthode de

décodage MRRC qui fait apparaitre une puissance de bruit équivalente supérieure.

Ensuite nous avons considéré plusieurs configurations possibles d’antennes en réception. Dans
la figure 1. 22, nous avons choisi de simuler les cas d’un, deux et trois antennes de réception
pour le schéma classique d’Alamouti. On peut constater 1’amélioration des performances avec

I’augmentation du nombre d’antennes en réception.

Performances du schéma d'Alamouti pour plusieurs antennes en Réception (BPSK)

10 T T T T T 3
G e R U A Lok o e e ZZ: AT TG R S SR AT BT —t— 2TX,1RX E
| .= 2Tx, 2Rx ]
| =@ 2TX, 3RX |4

TEB

1 0’7 1 I I 1 I

SNR

Figure 1. 22 Schéma d’Alamouti pour plusieurs antennes en réception
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Il nous a paru intéressant de faire au moins une simulation sur le systeme STBC généralisé a
plusieurs antennes en émission. Nous avons pris par exemple le cas de quatre antennes et par la
méme occasion, nous avons considéré successivement une diversité de nombre d’antennes en
réception égale a une, deux et quatre antennes. On voit bien sur la figure 1. 23 que les
performances pour un méme nombre d’antennes d’émission s’améliorent aussi comme dans le
cas de deux antennes étudiées précédemment lorsque le nombre d’antennes en réception
augmente. En regardant de pres les performances obtenues entre le systtme STBC a deux
antennes et quatre antennes pour un méme nombre d’antennes de réception on voit apparaitre
un avantage sur le nombre d’antennes en émission. C’est la diversité en émission mais
I’inconvénient majeur est au niveau de I’efficacité spectrale qui diminue. Le rendement passe
de 1 dans le schéma d’ Alamouti a 0.5 pour le cas de quatre antennes considéré.

Pour les systemes STBC différentiels, nous avons juste présenté la comparaison entre les deux

systémes de référence que sont la démodulation cohérente et non cohérente.

Performances du Systéeme STBC pour quatre antennes a I'émission en QPSK

e T o T g R R T T —3
: s : : —— 4Tx,1Rx

: Q —w= 4Tx, 2Rx
M o o S R R SRR B R R S S N RIS 2 =E= 4TX, 4Rx

TEB

SNR

Figure 1. 23 Performances de systemes STBC dotés de quatre antennes en émission
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Transmission différentielle en BPSK (2Tx,1Rx) : schéma de V. Tarokh, S. Alamouti et Poon

1 |
| == (2Tx,1Rx) différentiel (3
== (2Tx,1Rx) cohérent

TEB

10'7 | |

Figure 1. 24 Performance en TEB du systéme de transmission différentielle (2Tx, 1Rx)

La figure 1. 24 illustre les performances de la modulation différentielle étudiée par V. Tarokh,
S. Alamouti et P. Poon [14]. On peut remarquer 1’écart de 3 dB en moins en faveur de la
démodulation cohérente.

En ce qui concerne les codes STTC, nous avons pris a titre indicatifs une simulation d’un
systeme doté de deux antennes en émission et d’une antenne de réception pour illustrer le gain
de codage par comparaison a un systéme non codé. Les codes STTC seront repris en

simulation dans le chapitre suivant avec les systemes Turbo Blast.
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Comparaison des performances du systéme (2Tx,1Rx) en modulation QPSK

TEB

1 0'3 1 i i i i | i i i

Es/No

Figure 1. 25 Performance en TEB du codeur (5,7) pour (2Tx, 1Rx)

Conclusion :

Ce chapitre nous a permis de donner un apercu sur les performances des codes spatio-temporel.
IIs permettent d’améliorer les performances des systémes MIMO mais au prix d’une perte
d’efficacité spectrale. Cela améne a étudier le niveau de compromis a admettre pour une
meilleure qualité¢ de service. Pour I’instant, nous allons nous intéresser dans le prochain

chapitre aux systémes en couches qui présentent I’avantage d’augmenter 1’efficacité spectrale.
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2. SYSTEMES EN COUCHES
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2.2.3.3 BLAST
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2.1 Introduction

L’une des préoccupations majeures des systemes de transmission radio de nouvelles
générations est de disposer de techniques capables de transporter des débits aussi éleves que
possible. Dans cette optique, beaucoup de recherches ont été menées. Les différentes
techniques de codage de canal (codes convolutifs et en blocs) ont pour conséquence d’une
manicre générale une diminution de I’efficacité spectrale. La solution la plus prometteuse est
I’utilisation de systémes en couches pour augmenter I’efficacité spectrale. Il s’agit de systémes
de transmission MIMO (Multiple Input Multiple Output) dotés d’une architecture de maniere a
ce que chaque antenne de transmission émette les données qui lui sont affectées de maniere

indépendante et sans redondance en utilisant les mémes ressources temps et fréquences.

Les capacités d’un systéme de communication MIMO augmente lorsqu’on utilise un systéme
spatial et temporel en couches (LST : Layered Space Time)[12] qui permet d’améliorer
I’efficacité spectrale. L’une des premieres études sur ces systémes a €té entreprise par le
Laboratoire Bell sous la terminologie BLAST (Bell Laboratories Layered Space —Time). La
source d’information est subdivisée en plusieurs blocs correspondant au nombre d’antennes a
I’émission. On distingue a travers la littérature deux architectures classiques de type BLAST

dont I’un est précédé du terme D pour diagonal et I’autre V pour vertical).

Le D BLAST (Diagonal BLAST), presenté pour la premiére fois par Foschini [23], fait partie
des premieres propositions d’architectures LST. Dans une telle architecture, 1’allocation des
symboles & émettre aux différentes antennes lui confére une structure diagonale en temps et en
espace. L’inconvénient de cette architecture est la perte de capacité qui est lice a une telle
disposition.

La deuxiéme architecture de type BLAST est le V BLAST (Vertical BLAST). Elle a été
proposée dans le souci de pallier les insuffisances du D BLAST. Elle est caractérisée par un
arrangement des symboles codés en colonne. Ainsi, toutes les antennes émettent en méme

temps.

Plusieurs variantes d’architectures LST, allant du VBLAST le plus simple qui ne fait appel a
aucune technique de codage aux plus complexes introduisant des codeurs spatio-temporels et
des entrelaceurs, se retrouvent dans la littérature [23]-[27]. Le but de ces différentes

architectures est d’améliorer les performances en termes de taux d’erreur binaire du systéme.

A la réception, I'une des meilleures techniques de détection est celle du maximum de

vraisemblance (MV) mais sa complexité augmente avec le nombre de bits codés par symbole.

Estimation de canal et décodage pour systemes multi-antennes



2. SYSTEMES EN COUCHES 53

Cela a permis la mise au point de nouveaux algorithmes sous optimal comme celui du BLAST
et le Sphere Decoding (SD). Le principe du décodage avec le BLAST se fait sur la base d’une
technique d’annulation successive d’interférences entre les sources. La combinaison du
BLAST et des méthodes classiques du Zéro Forcing (ZF) et du Minimum Mean Square
(MMSE) a permis d’améliorer 1’efficacité de celles-ci. L’idée du SD est de réduire la
complexité de la détection sur la base du MV en délimitant la recherche des mots de codes a
considérer a un rayon de sphére. L’origine de cette sphere est déterminée a partir de la
séquence du signal recu. La détection SD comparée au BLAST donne de bien meilleurs
résultats. L’avénement des systémes turbo a favoris¢ le développement d’algorithmes de
décodage itératifs de type BLAST tels que le Turbo BLAST [24]. En ce qui concerne le choix
du codeur de canal, la combinaison du SD avec les codes LDPC permet un décodage itératif

turbo avec de trés bonnes performances.

Face aux problémes d’interférences liés aux phénoménes de multi trajets, la modulation
OFDM demeure une technique de recours assez puissante. Elle permet de supprimer les
interférences entre les symboles successifs émis par une antenne en transformant la bande en
sous bandes correspondant & la taille de la dite modulation. Elle a par contre un inconvénient
majeur qui est sa sensibilité lorsque la synchronisation n’est pas parfaite, notamment au niveau
de la fréquence. En supposant une parfaite synchronisation en temps, fréquence et en phase
dans notre étude, I’introduction de cette technique dans 1’algorithme de décodage Turbo
BLAST présente de meilleurs résultats comparativement au Turbo BLAST simple sans
I’OFDM dans un environnement sélectif en fréquence. Il y a deux configurations généralement
rencontrées au niveau des systémes Turbo BLAST OFDM. Dans I'une des configurations,
chaque branche d’antenne est dotée de son codeur, son propre systéme d’entrelacement alors

que dans la deuxiéme configuration, tous ces blocs sont communs a toutes les branches.

2.2 Systemes LST

Les systemes en couches figurent au nombre des systemes MIMO (voit figure 2.1) dotés d’un
nombre d’antennes plus élevé a la réception (q > p) qu’en émission. Dans les LST (Layered

Space Time Coding), on procede au traitement des signaux par couches ou antennes.
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Figure 2.1 Systéme MIMO (q, p) (q antennes a la réception et p antennes a I’émission)

2.2.1 Architecture a I’'émission

Dans la littérature, on peut retrouver une multitude de configurations de systémes LST a

I’émission. Les trois modeéles de la figure 2.2 sont parmi les plus rencontrés.
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Figure 2.2 Architectures LST a I’émission

Selon le cas a considérer, I’information binaire a transmettre est codée, modulée et répartie en
p blocs correspondant aux couches (antennes). Sur chaque couche, le train de symboles passe

dans un entrelaceur. Cette répartition peut étre mise sous la forme matricielle x suivante :

Xpo o Xy
X=| : " : (2.1)
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ou le premier indice correspond a la couche considérée et le deuxiéme a I’instant d’émission.

Le modéle matriciel ci-dessus correspond a celui d’un systéme LST horizontal (deux premiers
modeles de la figure 2.2). Les éléments de la matrice sont envoyés par colonne a chaque
instant d’émission. Les données émises par chaque antenne sont arrangées par ligne selon leur
ordre d’identification. Cette technique d’émission suivant la colonne est a I’origine du terme
vertical (V) utilisé dans les LST. Toutefois le V-BLAST (Vertical BLAST) a 1’origine (figure
2.3) ou V-LST (Vertical Layered Space Time) équivaut a une H-LST (Horizontal Layered
Space Time) sans codage [26].

% MaQ [ Txl ‘

P X
— MAQ ™ Txp

Figure 2.3 Systeme émetteur V-BLAST muni d’un modulateur
d’amplitude a quadrature de phase (QAM)

Source

v

Dans les systemes D-BLAST, les données issues de chaque antenne d’émission sont disposées
diagonalement sur la matrice représentative xq. Cette opération est réalisée par un entrelaceur
spatial (ES) figurant dans le troisieme modele de la figure 2.2 ci dessus. L’ES a pour role
d’entrelacer et de permuter les symboles a I’entrée de différentes antennes a I’émission. Les
flux résultants des codeurs sont affectés aux antennes d’émission selon un ordre de période

donné et suivant une permutation circulaire pour I’exemple de I’ES de type diagonal.

Xll X21 0O --- 0
X, = 0 X12 X22 ‘
o= 0 (2.2)
0

Il ressort de cette représentation que les zéros constituent une perte d’efficacité spectrale [25].
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Il existe une autre structure BLAST appelée TLST (Threaded Layered Space-Time) qui émane
du HLST par un entrelacement spatio-temporel de la matrice x et dont la matrice de

transmission de données pour trois antennes peut avoir la forme :

Xiu X Xy
Xp=| Xn X X3 oo (2.3)
X1 Xn X3

2.2.2 Architecture a la Réception

Considérons le systeme (q, p) de la figure 2.1. Dans un premier temps nous allons considérer
que le canal est non sélectif en fréquence. Le systeme étant constitué de plusieurs antennes a
I’émission, le signal regu a I'une des antennes de réception est une superposition des signaux
transmis par les différentes antennes émettrices aux instants donnés et d’un bruit blanc additif.
Cela produit de I’interférence de source spatiale. Le modéle mathématique a un instant t donné

se traduit par I’équation matricielle suivante:

y(t) = hx(t) +n(t) (2.4)
ou h désigne les parameétres du canal, X(t) les données émises et y(t) le signal recu.

h est une matrice de dimension (g, p) constituée d’éléments h;; correspondant chacun au
coefficient de canal entre I’antenne de réception j et ’antenne d’émission i; X(t) est une
matrice colonne (p,1) correspondant a 1’'une des colonnes de (2.1) et y(t) est une matrice

colonne (g,1) correspondant aux signaux recus sur les antennes de réception.

Le signal regu a ’antenne j est de la forme suivante :

%0 =Y Ax0+n 0 @5)

Le signal recu étant une superposition des différents symboles émanant de 1’émission, pour
estimer le symbole émis par ’antenne ] qui est x, par exemple, une annulation des autres
symboles interférents s’impose.

A cet effet, la structure du LST s’apparente beaucoup au CDMA (Code Division Multiple
Access). Le nombre d’antennes a I’émission du LST équivaut au nombre d’utilisateurs dans le
cas du CDMA et I’interférence spatiale est similaire a I’interférence multi utilisateurs. Par cette
analogie, on peut utiliser les mémes principes d’annulations successives d’interférences.

Plusieurs architectures du récepteur dérivent de celui du CDMA.
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Figure 2.4 Structure d’un récepteur VBLAST

Cette structure montre que le récepteur BLAST procede tout d’abord a la détection du symbole
émis. Ensuite vient le décodage selon le scénario utilisé a I’émission. La complexité du

décodage évolue avec le nombre de mémoire du codeur lorsqu’il s’agit de codes convolutifs.

D
E *I Désentr. H Démeod. |"
T — |
p= : 5 ’! Décod H Données
'
I 4 S
E
X q T ’I Désentr. H Démod. l” a)
R

’| Désentr. H Démod. H Décod. |"

P
! S
"| Désentr. H Démeod. H Décod. I" )

>4

2

E< i E< :
" ]

pelelviCRolvisiviv)

o
X

Données

c)

b
il
0

belelvieNoluisiviv)
s}

Figure 2.5 Structures de récepteurs LST
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2.2.3 Algorithmes de détection des systemes LST

Les algorithmes de détection a la réception dépendent généralement de I’architecture du
systtme a I’émission. On distingue plusieurs algorithmes. Nous présenterons dans ce

paragraphe quelques uns de ces algorithmes, les autres n’étant que des variantes de ceux-Ci.

2.2.3.1 Détection sur la base du maximum de vraisemblance

La meilleure performance en détection est celle basée sur le maximum de vraisemblance.

Supposant une connaissance parfaite des parameétres du canal, elle consiste a déterminer

X =argmin

xkeCP

y-hx

(2.6)

2
C'est-a-dire le mot de code recherché x* sur la base de I’écart quadratique minimal Hy - hka

entre le signal regu et les différentes combinaisons possible des symboles émis [28].

0<k<Cj (2.7)
N K , . ., . . . N e
ou x; désigne le symbole supposé¢ émis par I’antenne j et k correspond a la k™™

combinaison possible des p symboles du mot de codes; n désigne le nombre de bits codés par

symbole.

On en déduit aisément que selon la modulation choisie, le nombre de ces différentes
combinaisons croit avec le nombre d’antennes a 1’émission, rendant complexe et impraticable

I’utilisation d’une telle détection lorsque le nombre d’antennes est élevé. A titre d’exemple, si
n=4 (cas MAQ 16) et p=4, il faudra a chaque fois effectuer Cz"n opérations puis comparer
avant d’estimer les quatre symboles émis.

Cette lourdeur constitue les limites du récepteur a maximum de vraisemblance. C’est cela qui a

conduit a opter pour d’autres types de récepteurs sous optimaux mais plus rapides.

2.2.3.2 Détection a I’aide du Sphere Decoding

Le Sphere Decoding [29] est une technique de détection qui approxime I’algorithme du
maximum de vraisemblance. C’est une forme de détection sous optimale qui réduit le nombre

de points a tester dans 1’expression (2.6) ci-dessus a ceux contenu a I’intérieur d’une hyper
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sphére centrée sur le signal recu. Plusieurs algorithmes permettant d’énumérer les différents
points a considérer existent dans la littérature. En général, le point de départ constitue celui
déduit par la décomposition QR et le rayon considéré correspond a un certain nombre de fois
I’écart quadratique entre ce dernier et le centre de I’hyper sphére qui est y. La complexité des
différents algorithmes est liée a la définition de ce rayon qui, en augmentant au cours de la

recherche, rend la détection plus complexe étant donné qu’il va englober plus de points.

On peut réécrire (2.4) sous une forme réelle comme suit [30]:

Re(y) | Re(h) -Im(h) ] [ Re(X) Re(N)
im(y) | [ imhy  Rechy || imeo || imeny (2.8)
Soit :
Y =HX+N (2.9)

En considérant a présent de nouvelles dimensions M=2p et M;=2q. Les combinaisons se
feront cette fois-ci que sur des réels en procédant a une translation adéquate de la constellation
de maniere a ce qu’un point de la constellation soit sur 1’origine, on retrouve des entiers
compris entre deux valeurs. Dans le cas de la modulation 64 QAM par exemple, ce serait les
entiers-3;-2;0;1;2;3;4.(2.6) devient alors :

X = argmin
xkec?p

Y - HX[

(2.10)

En posant H=QR ol Q est défini par Q"Q= I (matrice unitaire) de dimension (M,, M,) et R une

matrice triangulaire supérieure de dimension (M;, My), I’expression précédente est équivalente

a
Y =RX + N (2.11)
et donc :
A ~ 2
X =argmin|Y - RX*
e H (2.12)

Ahmed D. KORA © 2007



60 2.2 Systémes LST

La solution est trouvée en considérant comme écart quadratique de référence un multiple de
celui entre la solution correspondant a la résolution par le ZF et le signal recu. Le coefficient
multiplicatif ne sera pas discuté ici. Nous le prendrons égal a 1. Il sera alors question de
chercher a minimiser davantage cet écart en profitant de la décomposition QR réalisée et en

commengant par la derniére coordonnée.

Mt
X+ D X,

j=i+l

Mt
XTR'RX =3 <r? (2.13)
i=1

La recherche au niveau d’une couche est abandonnée quand la minimisation n’est plus possible
sur ladite couche [31] et le processus se poursuit en soustrayant la distance générée par les

symboles déja déterminés comme suit :

Mt—I| Mt 5 Mt Mt
r||X|+_erijxj <r _-. §| 1ri‘i XI +_er"jxl (214)
i= j=i+ i'=Mt—I+ j=i'+

2.2.3.3 BLAST

La méthode de détection sous optimale a été préconisée dans le récepteur VBLAST (sans
codeur) pour contourner la lourdeur constatée dans le paragraphe précédant sur la méthode du

maximum de vraisemblance. La démarche utilisée se résume genéeralement en deux étapes.

La premicre est d’abord une estimation par valeur approchée dite souple du mot de code. Une
fois cette estimation souple terminée, on procede a la détermination du mot de code sur la base
du maximum de vraisemblance en fonction de I’estimation souple obtenue.

Pour obtenir 1’estimation souple du mot de code X, on procéde par soustraction du résultat

obtenu par filtrage linéaire adapté noté G du signal recu y, le substrat obtenu par filtrage
linéaire L des symboles estimés X de X [28] de la maniére suivante :

X=Gy- LX

soit pour i=p,...,1 on a:

R =Gy),~ 3 (L), (D),

j=i+l

(2.15)

Ou G est une matrice de dimension (p, q) et L une matrice triangulaire de dimension (p,

p) dont les éléments en dessous de la diagonale sont nuls.

(L); =0sii>] (2.16)
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L’estimation final du mot de code X s’obtient par la recherche de :

argmin|[Gy - LX - X | (2.17)

2.2.3.4 Zero Forcing (ZF) et (ZF) BLAST

La méthode du ZF néglige le bruit, supposant que n(t) =0.

La détermination du mot de code x se fait de maniére classique lorsqu’on utilise un filtre ZF

w,. =(h"h)™h" sur I’équation (2.4) de la maniére suivante :

X=Wz Yy

:(hH h)—th y (218)

En se référant a 1’équation (2.15) pour la détermination des valeurs approchées des symboles
composant le mot de code X, on utilise dans le cas des récepteurs BLAST, la méthode de
décomposition QR de la matrice de canal h pour procéder ensuite a des suppressions et
annulations successives. Comme dans le cas du ZF, on ne prend en considération que les

parameétres de la matrice du canal.

Une matrice h de dimension (q, p) telle que g>p peut se décomposer en un produit de deux
matrices U et R ou U est une matrice unitaire de dimension (g, p) et R une matrice triangulaire

de dimension (p, p).

Rll Rip
0o . R

h=UR avec U"U=1 et R= . 2" (2.19)
0 .- R

pp

En supposant h connue et décomposée comme ci-dessus alors on peut obtenir :

=U" (URx +n) (2.20)
Rx +U"™n
RX+n"
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Ce qui correspond au systeme suivant :

Y, = R, X + et R X, +n'
y, = Ry, X, + et R, X, +n',
(2.21)
You= RonopoXert RppeX, +N%
o= R,,X, +n}
Ce systeme d’équations peut se mettre simplement sous la forme :
p
¥, 22“Rijxj+ni ou i=12,.p (2.22)
j=i
On en déduit une estimation souple des composantes de x par :
~ p Y
yl - Z Rinj
X =—‘;” i=pp-1..1 (2.23)

avec X ; une hard estimation de X; par la fonction de minimisation de I’écart quadratique q(X)

par comparaison avec les symboles de la constellation.

x=q(X) (2.24)

2.2.3.5 MMSE (Minimum Mean Square Error) et (MMSE) BLAST

La méthode MMSE est celle utilisée dans la deuxiéme approche classique du VBLAST. Celle-

ci tient compte du bruit n(t) dans I’estimation des symboles.

L’expression classique d’un filtre linéaire MMSE est donnée par :

W =[ Wt 0?1, ] (2.25)

ol oest la variance du bruit.

L’estimation souple classique des composantes de X est alors donnée par :

)’z = ngsey tel que Xi = (Wr':mse)i y (226)

ou (W ). estlai®™ colonne de la matrice w"

mmse *
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La combinaison du filtre MMSE avec I’annulation et la suppression d’interférence revient a
calculer de maniere itérative les symboles X, et apres chaque estimation de X;, de nouveaux
parametres du filtre MMSE seront calculés en annulant I’interférence da au X; trouvé dans le
signal regu y (2.1). On obtient alors en réécrivant un nouveau systéeme d’équations par la

suppression de la i°™ colonne de h :

)’il = Q()N(. )

yi—l — yi _ )fzh (227)
hy o Py

h=h{"avechi*=| : .
hq,l hq,i—l

Dans cette procédure, il convient de suivre un ordre de détection décroissant en commencant

par celle des symboles des émetteurs les plus favorisés.

Il ressort de ces calculs que cette méthode combinée du MMSE requiert beaucoup plus de

calculs que la ZF mais elle est plus performante.

2.3 Systéeémes Turbo BLAST

Le développement des systémes Turbo avec le processus de décodage itératif a été I’objet de

beaucoup d’intéréts pour deux raisons principales [25]:

e ils permettent d’obtenir de meilleures performances en termes de taux d’erreur grace a

I’algorithme de décodage itératif,
e ils sont capables d’atteindre la limite fixée par Shannon sur la capacité maximale d’un
canal.

Ils constituent donc un moyen pouvant améliorer les performances des systemes BLAST. Le
terme Turbo BLAST (T-BLAST) a été utilisé pour la premiére fois par Mathini S. et Simon H.

dans [25]. Les structures de 1’émetteur et du récepteur qu’ils ont proposées a cette occasion
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sont représentées dans les figure 2.7 et figure 2.6. C’est une structure simplifiée d’annulation
itérative d’interférences avec les estimations souples. A chaque itération, une nouvelle
estimation du canal est faite. Par la suite, plusieurs structures de récepteurs turbo dotées d’un
systeme de détection et de décodage itératifs sur les différentes couches ont été proposées [24]-
[25].

Nous allons considérer en un premier temps que la propagation se fait dans un milieu non

sélectif en fréquence et que le modéle de canal est quasi-statique par bloc.

|
® codeur | Tx1 J
Source | Démux E E: S :
(1:p) ) :
# codeur | Txp X
(a) EMETTEUR
Y Rx1 »
! RECEPTEUR b Mux. M Données
: ITERATIF V| @D
Y ’ TURBO
Rxq >
(b) RECEPTEUR

Figure 2.6 Architecture TURBO-BLAST

2.3.1 Description de |'Emetteur

Le systéme a I’émission présenté dans la figure 2.6 est composé de plusieurs antennes chargées
d’émettre, d’un entrelaceur spatial qui leur est commun. Chaque antenne émettrice a son
codeur qui lui est associé. L’ensemble du systéme dispose d’un démultiplexeur et d’une source

de données.

Les signaux issus de la source sont subdivisés en un nombre de sources secondaires
correspondant au nombre d’antennes a I’émission grace au démultiplexeur. Les bits issus de
chaque sortie du démultiplexeur sont codés pour des besoins de correction d’erreur avant d’étre
modulés en un code M-PSK puis entrelacés et émis. Il y a plusieurs variantes possibles du

systeme émetteur. Une variante (confére figure 2.7-a) comporte un seul codeur généralement
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de type convolutif, un entrelaceur temporel ajouté au bloc simple BLAST [32]. Une autre

variante (conféere figure 2.7-b) place le modulateur juste avant 1’émission [25].

"TXIX

(a) EMETTEUR

® Codeur ™ P Mod [* Txl X

E.:5:

® Codeur [™ ? Mod [® Tzp X

(b) EMETTEUR

# codeur [# I [# Bloc

Blast

Source

Démux

Source
T Qp

Figure 2.7 Variantes d’émetteurs T BLAST

Généralement le systéme émetteur s’inspire du V BLAST afin d’éviter les pertes de capacité
qui limitent 1'utilisation de D BLAST. Sellathurai et Haykin [25] ont proposé une version
modifiée du D BLAST dans le TBLAST basé sur le cas (b) de figure 2.7 de maniere que la

matrice de données présente une structure circulante comme le montre la figure 2.8 ci dessous.

Cl1 C5 C4 C3 C2 C1 C5 C4

c2 C1 C5 C4 C3 C2 C1 C5

C3 C2 C1 C5 C4 C3 C2 C1

C4 C3 C2 C1 C5 C4 C3 C2

C5 C4 C3 C2 C1 C5 C4 C3

Figure 2.8 Entrelacement des données a 1I’émission
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2.3.2 Description du Récepteur itératif

D
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Y ‘
D
Rx 1 E [7| Désentr. [*| Décod. ™ Entr.
T
; E ;
i C :
E
Rxq [ 6] ™| Désentr. [®| Décod 2 Entr.
R
D
Ex1 E [®| Désentr. [ | Décod. [ ®| Entr.
T
: E SE?! SE
: C
E
Rxq [® 1 [F| Désentr. [* ®| Décod. [ 5| Entr. [
R

Figure 2.9 Structures de récepteurs LST

Les récepteurs itératifs Turbo - LST sont inspirés des principes des systémes turbo dans le
souci d’améliorer les performances des systéemes LST. On retrouve dans plusieurs structures
les variantes possibles de ces récepteurs dont les descriptions constituent une modification de

celles présentées a la figure 2.5.

Le principe de fonctionnement repose sur ’obtention a la sortie du détecteur d’estimation

souple des symboles transmis par les antennes a 1I’émission.
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Ces estimations sont alors utilisées dans le bloc de décodage itératif dont la sortie permet
d’actualiser les probabilités a priori (voir page 43 ; APP : A Priori Probability).

2.3.2.1 Détection des symboles transmis

Elle constitue la premiéere étape réalisée dans le processus d’identification du signal transmis.
La détection se fait par annulation paralléle d’interférence (PIC : Parallel Interference
Canceller) basée sur un filtre MMSE (Minimum Mean Square Error) [25] ou par annulation
successive d’interférence (SIC) [33] comme ce fut le cas avec les systemes BLAST.

Le signal regu dont la forme ne différe pas de celle déja posée en (2.4) peut se décomposer de

la maniére suivante :

y(t) = hx(t) + n(t)

—hx (t)+h% ) +n(t) (2.28)

ou
h=[h,h,. g M, b JeCm (2.29)
X =X X0y X Xigrees X, ] (2.30)

h est la i'™ colonne de la matrice de canal h; on obtient h et X, par suppression de la

colonne h deh et x,de X respectivement.

Pour obtenir le signal x; a un instant donné, on applique a y a cet instant un filtre noté w;, tel

qu’on ait :
yi = WiH y
¥, = whx (1) + W h X (1) +wn (t) (2.31)
d; Ui Vi

ou d, caractérise le signal recherché, u, I’interférence issu des antennes et V, le bruit.

La suppression des interférences issues des autres antennes (u; ) conduit a poser :

X =W y—u (2.32)
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Les performances de I’estimateur sont évaluées au regard de I’écart € =x —X entre le
symbole obtenu et le symbole réellement émis.

Il a été démontré dans [25] par la résolution de 1’équation minimisant I’écart :
AAy . ~ |12
(#,,) = arg min & x % 233)

que les parametres du meilleur filtre w, approprié¢ et I’interférence U, donnent deux solutions
possibles dont les résultats sont les suivants:

1°® solution :

W, =(hh" +Q+c"1,)"h

' (2.34)
avec
Q=h[1,,-diag(z[%]2[x]") | C* (2.35)
soit
[|p71_diag(g[>“<i]g[>“<i]”)]=diag(l—lillz,---,1—|>~<H|2'1,1—|>~<i+1|2'---71—\7%\2) (2.36)
et
z=he[x]eC™ (2.37)
car
[ X ]= [ X Xy X X X, | (2.38)

est I’espérance mathématique de I’interférence X; .

Sur la base de [34], on admet I’approximation sur la moyenne et la variance de X, sachant X

dont la moyenne et la variance sont données par :

Hi = E{Xixr}
= hiH(hihH +Q+0'2|q)_lhi

nf =var{%} (2.39)
= E{|)~(i|2}_lui2
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Dans le contexte d’une transmission des données, le vecteur X, transmis n’est a priori pas
connu. Pour cette raison, on considére £[X,]=0 lors de la premiére itération, cela réduit w; a

partir de 1’équation (2.32) a un filtre MMSE sur la couche i :
)N(i =hH (hhH +02|)_ly (2_40)

Au fur et a mesure des itérations, les valeurs exploitées de g[)‘(i] dans la j*™ itération sont

celles obtenues dans I’itération précédente (j-1) [35]. A la limite 5[)?i ] — X; , alors ’expression

(2.32) se résume simplement a une suppression d’interférences par

% =(h'h +o%)*h (y-hx) (2.41)
2°™ solution :

Elle consiste a négliger Q dans la solution précédente (2.34) pour le réduire par inversion a un

filtre MMSE. Cela constitue une solution sous optimal avec la nécessité de calculer la matrice

inverse.

% = R (MY +021) %)™ (y—Re(X)

= ((hh" + 1) ™Mh" (y—he(X)) (2.42)

I1 est nécessaire au regard de ces diverses expressions d’estimer les parametres du canal. Cela
se fait généralement a I’aide d’une séquence d’entrainement pour la premicre itération puis de
maniere itérative ces parametres sont ré-estimés a chaque nouvelle estimation souple des
symboles envoyés. Nous supposerons pour le moment que le canal est connu. Le probleme de

son identification sera débattu dans le prochain chapitre.

2.3.2.2 Algorithme de décodage itératif

L’idée de base soutenue dans le décodage itératif est I’amélioration du filtrage afin d’optimiser
I’annulation d’interférence pour une meilleur estimation des bits émis. Cette technique itérative
appelée communément décodage turbo est une approche sous optimale de détection comparée
au maximum de vraisemblance. Sa particularité est qu’elle fonctionne au niveau des bits
d’information et non au niveau des codes avec la préoccupation majeure d’estimer la

probabilité & posteriori notée APP de chaque bit. Bien qu’étant une approche sous optimale,
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ces performances tendent vers celles du décodeur a maximum de vraisemblance lorsque le
rapport signal sur bruit augmente.

Genéralement, le terme de reférence utilisé lors de ces études est le logarithme du rapport de
vraisemblance noté LLR (LLR : Log Likelihood Ratio) qui n’est rien d’autre que le logarithme
du rapport P1/Pg ou P; et Py correspondent respectivement aux probabilités d’étre égal a 1 ou a
0 du bit considéré.

Le décodage itératif au sens turbo est basé sur le décodage dénommeé SISO (Soft Input Soft
Output) de codes convolutifs. En considérant un vecteur d’échantillons r recu a ’entrée d’un

décodeur, le LLR a postériori d’un bit codé c;, est donné par

LLR(c;, p) =logP(c;/r)

=
o _ (2.43)
B gP{{r//cj_(l)}}HoQP{{cj:(l)}}

= LLR(c;,e) + LLR(c;,i)

Le premier terme LLR(c;,e) désigne Pinformation extrinseque et le deuxiéme terme
LLR(c;,i) correspond a I’information intrinséque du bit codé.

Beaucoup de systémes de décodage turbo existent dans la littérature scientifique, sans vouloir
développer toute la théorie du décodage turbo, nous nous sommes intéressés a titre
d’illustration au cas Turbo BLAST détaillé par le schéma de la figure 2.10 ci dessous.
L’observation de I’ensemble des symboles supposés transmis et affectés par le bruit (2.32)
permet d’estimer de fagon souple les bits codés regus par le calcul du LLR des bits issus du

codage.

A (%;,1) Agc(%;.2)

Entr. ¢
l Az (3,7
Ami (Xi vp)

’;idk(xir p) =i

Apa (7y,8)

SISO = Désentr. s
(MMSE SIC) >

| R
: e 4| DECOD)
E )lcod (xz 2 1)

Figure 2.10 Décodage itératif T-BLAST
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Supposons m=1log, M le nombre de bits utilisés dans une modulation a M états et qu’a un

instant donné, K = p*m bits ont été envoyés sur une antenne. Si b,; correspond au K'*™® bit

du symbole X.

estimé par le détecteur LMMSE-SIC démodulateur, I’expression de calcul

du LLR (qu’on prendra soin de noter par la suite A ) est donnée par :

og POs=+1/%) | P, =+1)

b —
meseamap ( kl) P(bki — _1/ )~(I) P(bki — _1)
—_—
Z'm}nseemap (bg)
> P =x"1%)
=log XS - A’En;#seemap (b )
D> P(x =X /%)
> P(% /% =X )P(X = x") (2.44)
= |09 X e ﬂ’l?m:nseemap (bki)

D PR 1% =X )P(x =Xx)

X" €Sy

Z exp(—————1L H

+

K )Lq - (bkl)

Z { } Lmmse« 2map i )

= Iog x* esm k=1 - At‘m}ﬂse&map (bki) (31)
K q-
D exp(— H H +>{x} ’w)
X" €Sy k=1 K

Le schéma de la figure 2.10 donne une description du traitement du signal pour un décodeur
itératif. Lors de la premiére itération, I’ensemble des signaux recus par les antennes sont

transmis au détecteur qui produit une estimation souple des symboles émis exprimés par la
formules (2.41) puis du logarithme du rapport de vraisemblance (LLR : Log Likelihood Ratio)

extrinséque des bits codés (2.44) correspondant a A, (X;,e) pour chacun des symboles.

En considérant que les bits codés étaient tous équiprobable a priori. On considérera que le

logarithme du rapport de vraisemblance pour la premiere itération est a priori nul
(lemse<—map (bki)zo)-

Cette estimation du LLR est ensuite utilisée pour une premiere estimation souple des bits

codés apres désentrelacement. Soit :

Bit _cod _esti =tanh(A_, (x,i)/2) (2.45)
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Sur la base de I’estimation des bits codés et du rapport de vraisemblance intrinseque A, (X,1),

le décodeur donne une estimation du LLR des bits décodés A, et du rapport de vraisemblance

LLR a posteriori des symboles décodés notés A(x;, p) .

[ A, A(X , p)] = décodeur(Bit _cod _esti, A, (X ,i)) (2.46)

L’estimation des symboles décodés passe d’abord par le calcul du LLR extrinseque des bits

décodés notés 4. (x,e) . Soit :

déc

Aee (%,8) = Ayee (X, P) = Ao (X, 1) (2.47)

Le calcul pondéré de ces symboles se fait comme suit :

% = %P(x = %) 2.48)

XeQ
ou Qest la constellation des symboles utilisés.
Les probabilités ci-dessus sont déterminées avec les valeurs intrinseques des LLR décodés qui

s’obtiennent par un entrelacement des LLR extrinséques A, (X, €).

Ces symboles seront utilisés dans les itérations suivantes pour I’annulation d’interférence.
2.3.3 TURBO-BLAST OFDM

2.3.3.1 Description de I’Emetteur et du récepteur

Bien que les performances de TBLAST soient reconnues, celles ci se détériorent dans un
environnement sélectif en fréquence. Pour remédier a cela, on applique au niveau de chaque
antenne émettrice une modulation OFDM en utilisant I’opérateur IDFT puis en ajoutant un
Préfixe

Cyclique avant I’envoi des données. A. van Zelst dans son article [3] a proposé une structure

de I’émetteur et du récepteur selon la figure 2.11
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Add Y
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Figure 2.11 Schéma de I’émetteur et du Récepteur PAC (Per-Antenna-Coding)

Dans la proposition de A. Zelst, le codage, le désentrelacement, la modulation et
éventuellement ’insertion de pilotes se fait parallélement par antenne dans 1’ordre précité
avant que n’intervienne la modulation OFDM. A la réception, aprés suppression du préfixe

cyclique, on procéde a une démodulation par FFT du signal regu sur chaque antenne.

La modulation OFDM est connue pour son efficacité pour résoudre les problémes liés aux
milieux sélectifs en fréquence. Elle consiste a envoyer sur plusieurs sous porteuses dites
orthogonales a un débit beaucoup plus bas des informations recues a haut débit. Il faut noter
que cette modulation est sensible au probléme de synchronisation et plus particuliérement aux

décalages en fréquence.
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2.3.3.2Modele du signal pour un canal sélectif en fréquence

Dans I’expression du modele présenté, nous avons supposé que le systéme est parfaitement
synchronisé et que I’environnement est multi trajets. La réponse impulsionelle des différents
canaux comporte le méme ordre de retard. Soit L ce nombre. L’énergie globale du canal est

normalisée.

On suppose que g,, représente le canal de propagation entre I’antenne de réception j et celle
d’émission i. Ce parameétre peut étre assimilé a un vecteur de taille L dont les éléments sont
notés g, (1) avec 1=0,...,L—1. On peut donc paramétrer la matrice du systtme G par | de

maniere que pour chaque valeur de | on ait

G(1) =(g;,)(1) (2.49)

Soit u le vecteur colonne de taille p représentant I’ensemble des symboles émis & un instant t

donné par les antennes ; soit v(t) un bruit blanc complexe de taille g que nous supposerons
Gaussien de moyenne et de variance (1/2)c? par dimension (partie réelle et partie

imaginaire). Les éléments de u seront pris de maniére a ne pas étre corrélés avec une moyenne

2

nulle et une variancec’. On en déduit le SNR par antenne de réception p = pa"z.

\

L’expression du signal recu sur les antennes de réception est donnée par :

r(t)= > G0u(t-D +v() (2.50)

Apres suppression du Préfixe cyclique et la FFT, le signal obtenu se présente [3] dans le

domaine fréquentiel caractériseé par la variable a comme suit :

x(a) = Hs(a) + n(a) (2.51)

ou n(a)représente le bruit dans le domaine des fréquences, s I’ensembles des symboles

transmis avant la IFFT et H est un bloc de matrices en diagonal :

H(0) 0
H = (2.52)
0 H(N, 1)

seme

dont le i*™ élément de la diagonale correspond au parametre du canal dans le domaine des

seme

fréquences de la i*™ porteuse.

Estimation de canal et décodage pour systemes multi-antennes



2. SYSTEMES EN COUCHES 75

H (i) = ;e(l)exp(— j27z|i|—|) 253)

La démodulation SISO se fait de préférence par porteuse avant le décodage et sur chaque

porteuse, on aura a procéder comme dans un environnement non sélectif en fréquence.

L’expression (2.50) par porteuse a se ramene a :

x(i,a) = H(i,a)s(i,a)+n(i,a) (2.54)

Dans le traitement des signaux par porteuse, les calculs du paragraphe 2.3.2 restent valables.

2.4 Résultats des simulations

Nous avons réalisé dans cette section différentes simulations sur les systemes en couches.
Nous avons considéré que les coefficients du canal varient trés lentement. De plus ces
parametres sont supposés parfaitement connus par le récepteur et deux types de canaux sont
considérés : un canal a fading non sélectif en fréquence, un canal sélectif en fréquence de
nombre de trajets variables ont été considérés dans nos simulations. Nous avons dans un
premier temps retrouvé des simulations déja publiées dans la littérature avant de considérer

d’autres variantes dans le souci de s’assurer que notre algorithme est bien calibré et permet de

considérer d’autres cas. Le bruit ici aussi est complexe et sa variance a eté fixé a 02/ 2 par

dimension.

Nous avons commencé nos simulations par une comparaison de deux algorithmes de décodage
sphérique de systémes en couches. L’un des algorithmes contient un nombre fixe de nceuds a
visiter aprés 1’obtention des symboles avec la méthode QR et pour 1’autre algorithme, le
nombre de nceuds a visiter n’est pas rigide et par conséquent est beaucoup plus rapide que la
premi¢re dont le nombre de nceuds doit étre relativement élevé pour obtenir de bonnes
performances. Nous optons donc pour la deuxiéme qui nous offre un gain de temps. Pour les
besoins de simulations nous avons considéré un modulateur MAQ 16. On constate que I’écart
entre les performances de ces deux algorithmes est négligeable. De plus, ces résultats
présentent un grand écart en comparaison de celles obtenues avec le BLAST dans les figure
2.13 et figure 2.14.
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Décodage du systéme non codé (4Tx,4Rx) avec le sphere decoding

0
10 — e
E: | == nombre variable de noeux visités |-
| =#= nombre fixe de noeuds visités
10
1071
m 3
m 10°k
— E
10°L
10°L
10° i i I i i i i I
4 6 8 10 12 14 16 18 20 22
SNR
Figure 2.12 Performance de détecteurs QR
" Performance du BLAST ZF pour un systeme (4Tx,4Rx) en modulation BPSK
10 TR TR R R R R R e R e R e P AR R TR e D A e P A AT AR R e i e s s e )
IO A YA Lo | - ZF ]
| =s= BLAST ZF []

TEB

1 0’4 l 1 I I I

Eb/No

Figure 2.13 Performances du BLAST ZF
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Performances du BLAST MMSE pour le systéme (4Tx,4Rx) en modulation BPSK

I —em MMSE 1
| =8~ BLAST MMSE |]

TEB

Figure 2.14 Performances du BLAST MMSE

Pour montrer 1’apport de la méthode BLAST dans la détection des systémes en couches, nous
avons d’abord réalisé deux simulations (figure 2.13 et figure 2.14) en modulation BPSK pour
comparer la détection des symboles a la réception sur la base des méthodes ZF et MMSE puis
en combinaison avec la méthode du BLAST. On voit bien a travers les simulations que le
BLAST permet d’améliorer d’'une maniere notable les performances des systéemes LST par un

apport de 4 dB en ce qui concerne le systeme considéré.

Les résultats de ces simulations nous ont amené a considérer dans la suite, la combinaison

BLAST MMSE pour comparer les performances de différents systemes.
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Comparaison de systémes BLAST de type (M Tx, M Rx) en modulation QPSK

10’ —— .
T (6Tx6RW) | s
== (4Tx,4Rx) |0 i
| =8= (3TX,3Rx) |.. . 1
................ DR |
10°%
#
h 10’k
'_
1071
10'3 i \ i 1 I
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Figure 2.15 Performances de systemes BLAST
! Performances du BLAST pour un méme nombre d'antennes de réception

G| .= ATXARX |
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TEB

" "Modulation QPSK

Es/No

Figure 2.16 Performances de systemes BLAST de type (N, N)
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Performances du BLAST pour un méme ordre de diversité

G == 3T, 4RX [
o =8= 2TX, 3RX [

TEB

Figure 2.17 Comparaisons des performances entre (2Tx, 3Rx) et (3Tx, 4Rx)

La figure 2.15 ci-dessous montre les performances de différents systemes en couches dotés
d’un méme nombre d’antennes aussi bien en émission qu’en réception mais en modulation
QPSK. On constate que le taux d’erreur binaire s’améliore avec la diminution du nombre
d’antennes. Cela s’explique par la réduction du taux d’interférences sur les antennes de
réception. Etant donné que le nombre d’antennes a 1’émission avait diminué, les niveaux

d’interférences diminuent aussi.

Nous avons considéré 1’ordre de diversité dans les simulations de la figure 2.16. Nous avons

fixé le nombre d’antenne en réception et avons fait varier le nombre d’antennes en €émission.

L’ordre de diversité correspond a la différence entre le nombre d’antennes d’émission et de
réception. Cela nous a permis d’obtenir différents ordres de diversité. On remarque que les

performances s’améliorent pour un ordre de diversité plus élevé.
Nous nous sommes intéressés aussi aux cas de systémes ayant les mémes ordres de diversité

(figure 2.17). On constate ici une différence qui certainement est liée au nombre d’antennes

considéré de part et d’autre de la liaison.
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Nous avons étudié I’influence du nombre de trajets sur les performances d’un systéme doté de
la modulation OFDM (figure 2.18). Notre choix s’est porté sur les systémes dotés de quatre
antennes aussi bien en émission qu’en réception et au systéme doté de deux antennes en
émission et de trois antennes en réception. Nous avons pris a cet effet des paquets de 128
symboles QPSK par antenne. On remarque dans ces différents cas une Iégere dégradation des

performances lorsque le nombre de trajets augmente.

Il est clair que ’OFDM transformant les canaux sélectifs en canaux non-sélectifs, I’ordre de

sélectivité du canal n’est pas un parametre influant sur la qualité de la transmission.

Performances du BLAST- OFDM pour différents nombres de trajets
10 T T ; T

; 5
G e (4T, 4Rx,L=1)
| == (4Tx,4Rx,L=3) [
| =8= (2Tx,3Rx,L=2) |]
== (2Tx,3Rx,L=3)

TEB
5

10°

10°

10

Es/No

Figure 2.18 Performances de systemes BLAST-OFDM
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(2Tx,3Rx) Turbo Blast OFDM pour 1024 symboles QPSK par bocs
10 T T T T T T T T T ]
| == |tération 2 ||

| =@= Itération 3 |
| == Itération 5

Taux d'erreur par bloc

10°F

10° j i i i i i i i i

Figure 2.19 Performances du systéme (2Tx, 3Rx) Turbo BLAST OFDM

Nous nous sommes aussi intéressés aux systemes turbo BLAST et avons choisi le cas de deux
antennes en émission et de trois antennes en réception avec un codeur convolutif systématique
récursif (5,7) dans la figure 2.19. La taille des blocs est de 2048 bits soit 1024 symboles QPSK.

L’apport des systémes turbo se manifeste par I’amélioration des performances avec les
itérations. Sur les figures, nous nous sommes limités a cing itérations. A fort SNR, on voit bien
une nette amélioration dés la deuxieme itération et au-dela de cinq itérations les performances

ne varient pratiguement plus.

Pour montrer les performances des systemes turbo Blast figure 2.20 dans le cas non sélectif en
fréquence, en comparaison avec le (MMSE) BLAST, nous avons considéré a nouveau le
systeme (4TX, 4Rx) et I’avons simulé dans les deux cas. Nous avons jugé juste de présenter les
performances du systeme turbo parce que le (MMSE) BLAST a pratiquement maintenu son
taux d’erreur par bloc a 1 puisque 1’écart observé n’était que de 0.25. La taille des paquets est
de 512 symboles par antennes, soit 4096 bits par bloc. Par contre il est aussi intéressant de

remarquer que le systéme turbo n’itére plus de maniere notable au bout de quatre itérations.
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(4Tx,4Rx) Turbo BLAST pour 4096 bits par blocs, L=1
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Figure 2.20 Performances du systéeme (4Tx, 4Rx) Turbo BLAST
Conclusion

Les systemes turbo Blast OFDM constituent une technologie prometteuse méme si pour le
moment, il y a des difficultés liées a son implémentation et en particulier le point délicat de
I’estimation de canal. C’est pour cette raison que nous proposons un algorithme d’estimation
de canal avec plus de robustesse qui lui aussi opére de fagon itérative et donne d’excellentes
performances. L’outil qui nous a servi a cet effet est 1’algorithme EM (Expectation

Maximisation). Ceci justifie le chapitre suivant sur 1’estimation de canal.
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3.1 Introduction

Les systemes de communications sans fil sont devenus une nécessité pour notre génération et
celles a venir. Au nombre de ces systemes figurent la radio, la télévision, les satellites, les
réseaux locaux dont certains sont standardisés 802.11x (x designant de maniére spéecifique une
norme) et les réseaux mobiles dont la premiére génération était analogique puis numérisé par la
suite ; nous en sommes actuellement a la troisiéme génération. Les réseaux mobiles ont connu
un taux de pénétration inattendue et continuent d’impressionner par leur extension et leurs
applications. Mieux encore, on note une demande sans cesse croissante de nouveaux services
qui requiérent le haut débit et qui exigent une bonne qualité de la liaison. C’est ce qui explique
I’engouement des chercheurs sur les systémes d’antennes multiples. Les solutions techniques
proposées ne visent pas toujours les mémes objectifs. Parmis elles, on retrouve celles qui
permettent d’augmenter la capacité par une approche de multiplexage dite spatiale (SDM :
Spatial Division Multiplexing). Un exemple de systeme assez connu qui exploite la technique
du SDM est le BLAST [26] et ses variantes. Il a été proposé pour la premiére fois par le
laboratoire BELL. Les systemes qui exploitent le SDM ont été introduits au deuxiéme chapitre
de la présente thése. D’autres solutions techniques visent beaucoup plus une amélioration de la
qualité de la liaison, ce sont les codes spatio-temporels (STC : Space Time Coding) présentes
aussi au premier chapitre de cette these. Nous y avons étudié les STBC (Space Time Bloc
Code) [36]&[37]et les STTC (Space Time Treillis Code)[38]. Un compromis doit étre fait

selon les applications sur 1’association de ces techniques.

Toutes les applications issues de 1’exploitation des techniques MIMO (Multiple Input Multiple
Output) ont un certain nombre de soucis communs sur la mise en ceuvre et le fonctionnement.
Ces problémes sont liés entre autre a la question de 1’autonomie énergétique, aux interférences
entre antennes, a la réduction de la taille des terminaux, la synchronisation, I’estimation de

canal,...

La terre est entourée d’une couche gazeuse, I’atmosphére dont le réle dans la propagation des
ondes est primordial compte tenu de ses propriétés électriques. Sur la terre, les reliefs, les
arbres et les batiments constituent des obstacles plus ou moins conducteurs qui réfléchissent,
réfractent ou diffractent les ondes électromagnétiques. Leur influence dépend de la longueur
d’onde ou de la bande allouée a la liaison. Le canal dans les syst¢tmes MIMO est souvent multi
trajets [38] compte tenu des propriétés de réfraction, de diffraction, de réflexion et d’absorption
du signal électromagnétique sur les objets environnants. Le phénomeéne de diffraction est une
forme de diffusion de 1’onde qui rencontre un objet pointu opaque. La réfraction s’explique par

la déviation de I’onde de sa direction de propagation lors de son passage dans un milieu
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d’indice de propagation différent. La réflexion quant a elle est synonyme de renvoi dans le
milieu de départ. Plusieurs versions de la séquence émise sont alors recues. Ces versions
résultent de la superposition du signal transmis a I’instant courant et des signaux retardés a
cause de l’itinéraire suivi avant d’arriver au récepteur. Tous ces phénomenes associés a la
distance de la liaison créent de I’interférence. Ceci atténue la puissance du signal recue ou

provoque une variation de celui-ci suivant la position et I’instant.

Pour résoudre la question des interférences dans un environnement selectif en fréquence, la
solution préconisée est d’introduire la modulation OFDM (Orthogonal Frequency Division
Multiplexing). Les systtmes MIMO-OFDM sont trés sensibles a la précision dans 1I’estimation
du décalage fréquentiel, temporel et du canal compte tenu des distorsions que cela peut générer
dans le processus de détection du signal a la réception. Les systemes MIMO-OFDM requierent
donc une synchronisation et une estimation de canal la plus précise possible. Nous n’avons pas
abord¢ la synchronisation dans cette thése. Il n’en demeure pas moins qu’elle constitue un sujet
de recherche trés riche. Par contre, ’estimation de canal dans les systtmes MIMO-OFDM est

I’'une des préoccupations majeures de cette these.

Dans une communication, le récepteur a besoin des parametres du canal dans le processus
d’estimation des symboles qui lui sont envoyés lorsque la détection est cohérente. Dans
plusieurs travaux de recherches, ces paramétres sont supposés connus. Dans la réalité, le
récepteur n’a pas de connaissance a priori sur ces coefficients. Il a besoin d’estimer ces
parametres avec le plus de précision possible afin d’obtenir de bonnes performances sur
I’estimation des symboles. A cet effet, une séquence d’entrainement est généralement utilisée.
Elle est supposée entierement connue par le récepteur dans la plupart des algorithmes. Dans les
systemes MIMO-OFDM, les paramétres du canal relatif & chaque sous porteuse peuvent étre
estimés presque de la méme maniére que dans les systemes mono-antennes apres la FFT grace
a des séquences appropriées qui réduisent le phénoméne d’interférences entre antennes.

Compte tenu de leur nombre élevé, on exploite la corrélation qui existe entre elles.

Des algorithmes d’estimation de canal ont été proposés dans le souci de réduire 1’erreur sur le
calcul des coefficients du canal. Ils utilisent la séquence d’entrainement avec la méthode du
Zéro Forcing (ZF) ou du Minimum Mean Square Error (MMSE) introduits au chapitre
précédent. La séquence d’entrainement est congue de manicre appropriée. Avec I’avénement
des méthodes itératives, plusieurs algorithmes ont été aussi proposés. De ces différents

algorithmes, ’EM (Expectation Maximisation) a surtout attiré notre attention. Elle est tres
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intéressante car, de par sa nature itérative, elle s’interface naturellement avec les algorithmes

turbo de détection des symboles.

3.2 Généralités sur le Canal

Le support de propagation de I’onde est désigné par le terme canal. Il constitue I'un des
facteurs limitatifs des performances du systeéme. La propagation de 1’onde électromagnétique
est tributaire de la configuration du milieu de propagation entre 1’émetteur et le récepteur. Il
s’agit entre autres de la distance, des objets environnants, de la fréquence, des antennes et
autres. Pour une bonne détection du signal, le récepteur requiert une puissance nominale.
Suivant le cas de figure I'un ou l'autre des facteurs précédemment énumérés affectent la
puissance du signal recu. On peut regrouper les différentes pertes sous deux rubriques que sont

I’atténuation et I’évanouissement.

3.2.1 Phénomeéne d’atténuation

Lorsque I’émetteur est suffisamment ¢éloigné du récepteur ou en présence d’obstacles
(montagnes, foréts, batiments,....), la puissance du signal regue est atténuée. On parle
d’évanouissement a grande échelle qui traduit les fluctuations de la puissance recue sur une
grande distance ou sur un intervalle de temps suffisamment grand [39]. La fluctuation de la
puissance du signal recue a travers une propagation dans 1’espace libre d’une distance d et son

expression en fonction de la puissance a 1’émission Pe¢ny est de la forme (3. 1).
P.=ad™P,, (3.1)

ou o est un parameétre englobant tous les autres facteurs et v (compris entre 2 et 5) est
I’exposant d’atténuation liée a la distance calculée de maniére empirique lors des mesures
pratiques sur le terrain. Dans le cas d’une liaison hertzienne par exemple v=2 et I’expression de

la perte de propagation dans le vide pour un trajet indexé par i est donnée par

L7 (dB) = 32,4+ 20log,,( f ) + 20l0g,,(d) (3.2)

avec d en Km et f en Mhz.

Sur la base des mesures effectuées sur plusieurs endroits, il ressort que les autres facteurs

d’atténuation du signal sont liés aux spécificités de I’environnement local considéré. Par
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conséquent (3. 2) peut étre globalisé a tous les facteurs par I’introduction d’une variable

aléatoire gaussienne X
L, (dB) =32,4+20log,,( f)+20log,,(d) + X (3. 3)

La connaissance des différents parameétres (3. 2) et de la variance de X (3. 3) permettront

d’estimer la puissance regue en un emplacement quelconque de la zone concernée.

3.2.2 Phénoménes d’évanouissement

L’évanouissement désigne une forme de perte qui n’est pas attribuée a la distance mais plut6t
aux phénomenes d’interférences. C’est le cas lorsque la perte, liée a la distance qui sépare
I’émetteur et le récepteur, est relativement négligeable devant ces phénomenes dits a petite
échelle. Le phénoméne d’interférences est causé par la superposition de signaux différents.
Cette superposition est généralement due, dans le cas des systétmes mono- antennes, aux
phénomeénes de trajets multiples propres aux liaisons radio par la présence d’obstacles qui font
que le signal émis a un instant donné prenant plusieurs chemins possibles arrive a différents
instants. Chaque trajet a une amplitude, une phase et un retard. Pour caractériser le canal, une

impulsion est émise et I’on observe le signal regu appelé réponse impulsionelle du canal.

Emetteur Milieu de propagation : canal Récepteur

s(t) ()
h(t,7)

v

Figure 3. 1 Modélisation du canal

Etant donné le caractére aléatoire de ces signaux, 1’amplitude et la phase du signal résultant
varient dans le temps et dans I’espace en fonction de la réponse impulsionelle du canal et de la

période d’émission des sighaux ou encore le débit de transmission.
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Figure 3. 2 Exemple de réponse du canal a une impulsion

Pour modéliser le canal (figure 3. 1), nous sommes amenés a considérer le milieu de
propagation puis I’émetteur et le récepteur. Le comportement de I’environnement ou la nature
du canal dépend essentiellement du débit de transmission qui définit la durée d’un symbole et
de la vitesse de déplacement du récepteur ou de I’émetteur. Le débit de transmission comparé
aux parametres du canal permet d’apprécier la sélectivité du canal. La mobilité du récepteur
engendre ’effet Doppler dont I’incidence est liée au rapport entre la vitesse du récepteur et la

longueur d’onde du signal.

3.2.2.1 Sélectivité du canal

On suppose que I’environnement ne change pas et reste immobile. Seul le récepteur change de
position. L’évanouissement peut étre exprimé en fonction de la distance. De plus, la notion de
mobilité du récepteur fait aussi appel a la notion de temps. Ainsi le canal est caractérisé par sa
réponse a une impulsion. Cette impulsion est recue avec un décalage caractérisant le retard
temporel ou fréquentiel qui pourrait causer des interférences entre les différents symboles a la
réception.

Si le gain du canal est constant et qu’il affecte la phase du signal a la réception d’un angle

constant, la réponse impulsionelle du canal est exprimée par :

h(t,7) = a(t)o(t) (3. 4)

Ou 4(2) est la fonction de Dirac et «(z) une variable complexe.

it Hfp

Figure 3. 3 Etalement temporel et bande de cohérence du canal
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Si chaque trajet est caractérisé par son retard z; et sa puissance pj, le retard moyen sur T trajets
est donné par :

T (3.5)
Z P
i=1
L’étalement temporel de la réponse impulsionelle du canal a pour écart type :
o =N’ -7° (3. 6)

avec

= 3.7)

La largeur de bande du canal est définie par la bande de cohérence B, tel que

s L

° 50, (3.8)

Le signal est émis en un train d’informations constitué de blocs qui peuvent étres définis par
une durée Ts et une largeur de bande Bs. L’étalement temporel ou le retard maximal T de la
réponse impulsionelle du canal permet de considérer deux cas possibles d’interaction de 1’onde

avec I’environnement :

e Le cas ou le retard 7 est négligeable devant la durée d’émission Ts des blocs emis :
I’étalement temporel du canal est sans conséquence sur le systéme. Dans le domaine

fréquentiel Bs < B, : le canal est dit non sélectif en fréquence ou flat fading.

Figure 3. 4 Exemple de signaux partiellement superposés
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e Par contre si la durée du retard est supérieure a la durée T, c'est-a-dire Bs > B. on note une
sélectivitt du canal qui se traduit par une interférence significative entre blocs

d’informations successifs. L’étalement temporel d’un bloc de signal regu s’étend de

1\
\ \\

Figure 3. 5 : Exemple de signaux superposés

maniere a perturber le bloc suivant.

L’expression algébrique de la réponse impulsionelle du canal se présente sous la forme d’un
train d’impulsions d’amplitudes différentes correspondant aux différents trajets dont le trajet

direct. L’expression mathématique dans ce cas est donnée par :

h(t, 7) :Zaj (t)s(t-z;) (3.9)

ol o;(t) et 7; désignent I’amplitude complexe et le retard du j°™ trajet. Les coefficients o4(t) ne

sont pas liés et (3. 9) montrent que les différentes composantes de h(t,z) s’évanouissent de

maniere indépendante comme le montre la figure ci dessous.

&

i

-
L

ternps

Figure 3. 6 Exemple de réponse impulsionelle pour un canal sélectif en fréquence

3.2.2.2 Effet Doppler

La mobilité du récepteur a une certaine vitesse induit un décalage fréquentiel f; de I’onde

suivant I’angle @entre la direction de la vitesse v et celle de I’onde au niveau du récepteur.
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\"
fy = cos0 (3. 10)

L’angle @ est aléatoire & cause du caractére imprevisible des angles des différents trajets qui
peuvent changer dans le temps compte tenu des différents objets environnants.

La valeur maximale de f4 notée

fomax = = (3. 11)
permet de definir la bande de fréquence I; de la porteuse des ondes regues

If :[fp_fdmax fp—}_fdmax] (3 12)

Cette variation de la fréquence de la porteuse peut étre assimilée a une modulation de
fréquence qui agit sur le signal selon I’importance des écarts constatés. La comparaison de la
frequence porteuse f, et du décalage fy permet de mieux apprécier I’incidence de I’effet

Doppler.

Si fy est négligeable devant f, (fy << f;) alors 1’effet Doppler n’est pas percu fortement :

I’évanouissement est dit lent ou Slow fading.

Si fy n’est pas négligeable devant f,, la réponse impulsionelle changerait beaucoup plus
rapidement sur une durée proche de celle d’un ou deux symboles : I’évanouissement est dit
rapide ou fast fading. Pour définir la rapidité de I’évanouissement, on défini la durée avant tout
changement du canal approximativement par le temps de cohérence T, (3. 13) qui correspond
a la durée pendant laquelle les parameétres du canal restent pratiqguement invariables. Pour une

corrélation de 1I’ordre de 0.5, T, est donné par :

9
o =Tent (3.13)

d max
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3.2.3 Types et modeles statistiques de canaux a

eévanouissement

3.2.3.1 Types de canaux a évanouissement

Le phénomene de sélectivité a permis de répertorier deux types de canaux pour une
transmission donnée : canal sélectif en fréquence et canal non sélectif en fréquence. L’effet
Doppler indépendamment de la sélectivité du canal agit sur la rapidité ou non de
I’évanouissement. Par combinaison de ces deux phénomenes, on a répertorié quatre types de

canaux.

a) Canal non sélectif en fréquence a évanouissement lent communément connu sous la
terminologie Flat Slow fading ou Frequency Non-Selective Slow fading : la largeur de
bande de cohérence du canal est supérieure a la largeur de bande de fréquence du

signal et le temps de cohérence du canal est supérieur a la durée du signal.

b) Canal non sélectif en fréquence a évanouissement rapide appelé en anglais Frequency-
Non Selective Fast Fading ou Flat Fast Fading : la largeur de bande de cohérence est
supérieure a la largeur de bande du signal mais le temps de cohérence est inférieur a la

durée du signal.

c) Canal sélectif en fréquence a évanouissement lent connu sous la terminologie
Frequency Selective Slow fading : la largeur de bande de cohérence est inférieure a la
largeur de bande du signal mais le temps de cohérence est supérieur a la durée du

signal.

d) Canal sélectif en fréquence a évanouissement rapide de terminologie anglaise
Frequency Selective Fast fading : la largeur de bande de cohérence est inférieure a la

largeur de bande du signal et le temps de cohérence est inférieur a la durée du signal.
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Bandez de T
Fréguence
du signed Freguency Selective Frequency Seleciive
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Frequency Frequency
Non- Selective Mon-Selective
slow Fading Fast Fading
i : —
i Durée du signal

Figure 3. 7 Récapitulatifs des types de canaux a évanouissement

3.2.3.2 Modeles statistiques de canaux a évanouissement

Plusieurs fonctions peuvent étre utilisées pour donner des approches de modéles statistiques
d’un canal. Le phénoméne qui nous intéresse le plus ici est celui des évanouissements a petite
échelle. On distinguera a cet effet deux cas : le cas d’une présence de ligne de vue directe entre

I’émetteur et le récepteur ou line-of-sight (LOS) puis celui ou il n’y a pas de LOS.

3.2.3.2.1 Canal non sélectif en fréquence

Le parametre du canal a dans I’expression (3. 4) est une variable aléatoire. 1l peut donc étre
approximé par un modele statistique. Le signal recu en bande de base pour un systéme mono

antenne dans un environnement non sélectif en fréquence se présente sous la forme :

rt) =as, +n, (3.14)

ou 7 est un bruit gaussien et s; le signal transmis.
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Une discrimination est faite lors des mesures selon I’existence ou non d’une ligne de vue

directe entre 1’émetteur et le récepteur :

e En absence d’une ligne de vue entre I’émetteur et le récepteur, la partie réelle et la partie
imaginaire de la variable aléatoire complexe a ont une distribution gaussienne de moyenne
nulle et I’enveloppe du signal recu suit la distribution de Raleigh, avec une phase

uniformément répartie, dont la fonction de densité de probabilité est

_r2
2

20

fR(r)=§exp( ) (3.15)

ou r est positif et o ’écart type de la partie réelle et de la partie imaginaire de a.

e Lorsqu’il y a une ligne de vue directe entre 1’émetteur et le récepteur, la moyenne de la
variable aléatoire gaussienne a du canal n’est plus nulle. Dans ce cas, I’enveloppe du signal

a la distribution de Rice de densité de probabilite :

—(r?+D?%.,, ,D
fo(r) =§9Xp(%)lo(g—2r) (3. 16)

avec r et D positifs ou nuls.

D représente I’amplitude maximale du signal dominant et Iy est la fonction modifiée de Bessel
de premiére espéce d’ordre zéro. On peut remarquer aisément que 1’on retrouve (3. 15) siD =0
qu’on interpreéte par 1’absence de ligne de vue ou de propagation par trajet directe entre

I’émetteur et le récepteur.

3.2.3.2.2 Canal sélectif en fréquence

Le model statistique d’un canal sélectif en fréquence est élaboré a partir de celui du canal non
sélectif en fréquence. En effet le modéle linéaire du canal sélectif en fréquence est une
combinaison linéaire de fonctions de Dirac d’amplitudes qui s’évanouissent indépendamment
I’'un de l'autre. Dans le cas d’un systéme mono antenne il se présente pour L trajets sous la

forme :

h(t,7) = Yo, (DSt -7,) (3.17)

Les différents trajets étant indépendants, il en est de méme de la distribution des variables
aléatoires o;. En absence de ligne de vue directe, tous ces coefficients auront une distribution

aléatoire gaussienne de moyenne nulle.

Estimation de canal et décodage pour systemes multi-antennes



3. ESTIMATION DE CANAL 95

En présence d’une ligne de vue direct (LOS : line-of-sight), I’expression (3. 9) se présente

comme suit :
h(t,7) =ad(2) + Y a; )5t -7) (3. 18)
j=1

ou a désigne le facteur d’atténuation de la ligne de vue directe et o; la composante dépendante

du temps du phénomene de trajet multiples caractérisant I’évanouissement a petite échelle.

Exemple : La Figure 3. 8 ci-dessous est un exemple qui illustre les variations de la norme de g;

Variation de I'amplitude relativement a un canal multi trajets
25 T T X T T T T T

T
== trajet 1
-0~ trajet 2
- trajet3 ||

Amplitudes

Temps (ms)

Figure 3. 8 Réponse impulsionelle d’un canal a évanouissements composé de trois trajets

3.3 Techniques d’estimation de canal sur la

base de symboles pilotes
Toute transmission est affectée d’une maniére ou d’une autre par le canal de transmission.
L’estimation du canal est une tache incontournable dans un processus de détection cohérente a

la réception avant toute transmission d’information. Cela est nécessaire d’autant plus que nous
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avons vu precédemment que le comportement du canal est fonction du temps. Toute erreur
d’estimation de canal laisse présager un taux d’erreur plus élevé de détection. Suivant la nature
du canal et du syst¢tme une méthode adéquate s’impose pour une plus grande précision dans
I’estimation des paramétres de ce dernier. L’estimation peut étre faite de maniére aveugle sur
la base de propriétés statistiques des données transmises ou & 1’aide d’une séquence/pilotes

connue d’avance par le récepteur.

La méthode optimale d’estimation de canal est celle basée sur le maximum de vraisemblance :

ﬁ=arg£nin||y—5h|| (3. 19)

ouy, S et h sont les expressions matricielles du signal recu, de la séquence d’entrainement et
du canal respectivement.
Cette méthode est complexe et nécessite un long temps de calcul. Pour cette raison, on a

recours aux méthodes sous optimales. Cette section aborde les techniques sous optimales

d’estimation de canal sur la base de séquences/pilotes connus a la réception.

3.3.1 Systemes mono antennes

Le processus de détection a la réception est résumé par la figure 3. 9. Deux blocs sont
présentés. Le bloc de détection et de decodage exploite les coefficients estimés par le bloc
d’estimation de canal pour sortir une estimation des données émises. Plusieurs cas de figures

peuvent se présenter selon le type de canal.

données gfum Détection  fmmmimmm— Signal recu
et décodage

Estimateur ...
de canal

Figure 3. 9 Schéma d’estimation de canal et de décodage a la réception

3.3.1.1 Canal non sélectif en fréquence

L’expression du signal regu est celle de (3. 14). L’estimation de canal est basée sur la
connaissance d’une séquence de pilotes unique pour I’émetteur et envoyée avec une certaine

périodicité suivant la nature de I’évanouissement.
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e Canal a évanouissement lent ou slow fading

- - "

Séquence d’ entrainement Ségquence de données

Figure 3. 10 : exemple de séquence d’entrainement dans un train d’information

Lorsque que le canal est non sélectif en fréquence et d’évanouissement lent c'est-a-dire
constant sur un certain nombre de blocs, deux approches sont généralement utilisées : il s’agit
de la méthode des moindres carrés basé sur le Zero Forcing connu sous le nom de Least-
squares (LS) et celle basée sur le MMSE dénommé Linear Minimum Mean Squared Error
(LMMSE)[2].

La méthode du LS néglige le bruit. L’expression de la réponse impulsionelle pour une

séquence d’entrainement de N symboles est donnée par

N 1381 .
s = Hg(n%) (3. 20)
Avec la méthode du LMMSE, ona:
N 13 1 .
a =—» ——— —(rs
LMMSE =\ ; (5.5, +O_berit) (rs) (3.21)

Ces différentes méthodes introduisent une erreur d’estimation telle que
a=a+oa (3.22)
L’erreur quadratique d’estimation du canal est donnée par :
2 A ANF
o, =(a-a)a-a) (3. 23)

ou (.)* désigne I’expression conjuguée de (.).
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I1 est intéressant de noter ici que la précision de 1’estimation est liée a la taille de la séquence
ou des pilotes. Plus cette taille est ¢levée, moins il y aura d’erreurs. Nous en ferons la

démonstration dans la suite.

L’expression de la variance du bruit dans (3. 21) peut étre approximee par :

13 R A\
GZZWE (r—as)(r—as,) (3. 24)
i=1

e Canal a évanouissement rapide ou Fast fading

Dans le cas d’un évanouissement rapide, les symboles pilotes sont utilisés a des positions
spécifiés de chaque bloc de données pour affiner I’estimation. Dans ce cas, 1a figure 3. 11

donne un exemple de configuration dans chaque bloc transmis.

Figure 3. 11 Exemple d’arrangement de symboles pilotes dans un bloc

Les expressions (3. 20) et (3. 21) sont utilisées uniquement pour les symboles connus pour
estimer les coefficients du canal respectivement sur la base des méthodes LS et LMMSE. Plus
la taille des symboles répartis dans les blocs sera grande et meilleure sera la précision de
I’estimation. Par contre, ce qui est a craindre c’est la perte d’efficacité spectrale. Le cas échéant

on peut utiliser une modulation différentielle (Chapitre 1).

3.3.1.2 Canal sélectif en fréquence

3.3.1.2.1 Estimation a une dimension (temps ou fréquence)

3.3.1.2.1.1 Domaine temporel : canal a évanouissement lent

Nous considérons cette fois-ci un canal sélectif en fréquence (3. 17). L’expression matricielle

du signal pour une séquence de taille N peut se présenter comme suit :

y=Sh+n (3. 25)

avec

Y =[Y0 Yoo WT' (3. 26)
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(3.27)
h=[h,,h,...h T
n=0m 10T (3. 28)
et
ss O 0
s, s O
S= (3. 29)
SNoSnar T Shewa (N,L)

e Meéthode de LS dans le domaine temporel : I’estimation du canal dans le domaine
temporel est donnée par :

hs=(S"S)*s"y (3. 30)

introduisant une erreur d’estimation de
5ﬁLs = ﬁLs -h

=(S"S)*'Ss"y-h

= (S"S)'S"(Sh+7)-h (3.31)

= (S H S)-l S H 77
dépendant du bruit, de moyenne nulle

E(sh) =E((S"S)*S"n)
=(S"S)*S"E(n) (3. 32)

=0

et de covariance
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Var(sh,;) =E{((S"S)"s"n)(("8)"s"n)" |

=E{(S"s)*s"m(s"m)"(8"$)")"}
—E{(S"s)*S"nn"s (s"s)*}
—E{(S"S)*s"o"IS (S"s)*} (3.33)
=c’E{(S"S)*S"s (s"s)*}
= o E[(S"S)]
=o’tr((S"'S) %)

ol S™S est une matrice carrée d’ordre L.

Si L=1 (cas d’un canal non sélectif en fréquence), alors

Var(sh) = (|S[)*

2

o (3. 34)

T el
S|
ou S se réduit ici a la séquence d’entrainement.

Comme nous ’avions fait remarquer dans la section précédente, I’erreur d’estimation diminue

lorsque la taille de la séquence augmente.

e Méthode du LMMSE dans le domaine temporel : permet d’obtenir 1’estimation du canal
avec plus de précision. En effet, I’estimateur tient compte de la variance du bruit pour

exprimer 1’estimation de canal sous la forme :
howwse = (S"S + O';?I)_l s"y (3.35)

3.3.1.2.1.2 Domaine fréquentiel : canal a évanouissement lent ou rapide

Compte tenu du phénomeéne d’interférences li€ a la sélectivité du canal, on a recours aussi a la

modulation OFDM qui permet I’obtention des mémes paramétres dans le domaine fréquentiel

quitte a appliquer la transformation inverse de Fourier pour avoir I’expression de la réponse

impulsionelle dans le domaine temporel dans le cas ou cela est indispensable.

A 1’émission, un bloc d’information binaire est codé et modulé en bloc de symboles X; de taille

N qui nourrit un modulateur OFDM appliquant I’inverse de la transformation discrete de
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Fourier a chaque bloc de symboles pour en faire un mot ou symbole OFDM dénommé s dont

les composantes s; s’obtiennent par :

1 & j2zki/N
TN i=1--N (3.36)

Le mot s avant d’étre émis est précédé d’un préfixe cyclique not¢é CP pour prévenir
I’interférence entre deux blocs successifs et de maniére a rendre la matrice de canal circulante
afin que la transformée de Fourier du signal regu aprés avoir supprimé le préfixe cyclique soit

de la forme :
Y=d|ag(H)X +Nn (3.37)

ou H est la transformée de Fourier de taille N de h et ses composantes sont données par :

1 & o
HiZWZh@’Z "oi=1-N (3. 38)

F

Pouri>L-1h; =0; L désigne I’ordre du canal.

L’expression (3. 37) peut s’écrire
Y,=HX;+n i=1---,N (3. 39)
On en déduit aisément les coefficients de canal pour un symbole OFDM par :
H,=(X/X)" XY, i=1--N (3. 40)

Les deux approches (figure 3. 12) d’arrangements souvent utilisés des symboles pilotes sont :
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¥ L LLLLL 2
: || #2002 2
----- /.//./;m/
| | SIS/
@) s > ®) . .

Figure 3. 12 Types d’arrangements des symboles pilotes

e Meéthode LS / LMMSE (Symbole pilote OFDM ou bloc type pilot arrangement) : elle
est la premiere approche et elle consiste a mettre les pilotes sur toutes les porteuses de telle
sorte que 1’équation (3. 40) posséde une solution pour toutes les porteuses. Pour mieux
affiner cette estimation, il est aussi possible d’utiliser successivement plusieurs symboles
OFDM dans la séquence d’entrainement : on parle de préambule. On a alors recours aux
techniques du LS pour trouver les coefficients. Pour p symboles successifs on retrouve une

expression similaire a (3. 20) :

~ 1 P 1 * -
H == ———(X,Y.,) I=1--p
p;Xpr WYi (3. 41)
ol X;p est le i*™ symbole du p"®™ symbole ou bloc OFDM de la séquence d’entrainement.

L’inconvénient, quand p est grand, est une perte d’efficacité spectrale mais il est bien évident

que cela ne peut que donner de meilleurs résultats. C’est donc une méthode assez robuste.

e Meéthodes d’interpolation (Pilotes répartis sur quelques porteuses ou Comb-type pilot
arrangement) : L approche bloc type arrangement est appropriée au contexte d’un canal
quasi statique sur plusieurs mots OFDM. Elle ne convient pas au cas de figure ou les
paramétres du canal changent d’un bloc a un autre. En réalité, si un canal est a
évanouissement rapide de 1’ordre de la période d’un bloc et que 1’on utilisait des symboles

pilotes OFDM, les parametres estimés ne seront plus valable pour le bloc suivant.

Pour contourner cette difficulté, la technique employée est de répartir les symboles pilotes sur

quelques porteuses bien spécifiées tout en veillant a 1’efficacité spectrale de la liaison.
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A la réception, on estime d’abord les paramétres fréquentiels correspondants aux porteuses sur

lesquelles sont envoyés les symboles pilotes en utilisant 1’équation (3. 39). Soit
H, = (X; X)) XY, ie{symboles pilotes} (3. 42)

Se basant sur la corrélation entre les différentes porteuses a un instant donné (3. 38), on
procede par approximation a une interpolation linéaire pour estimer les parameétres fréquentiels
du canal sur les autres porteuses avant d’enclencher le processus de démodulation.

Supposons que ces pilotes sont uniformément répartis sur P porteuses par intervalles de D
symboles de données avec N porteuses au total. On a :

N

D=2 (3. 43)
et (3. 42) devient
Hi.D = (Xi*.Dxi.D)_lxi*.DYi.D i=01--,P (3. 44)
Les autres parameétres sont donnés par :
~ D-n - n -
Hipn = D H|D+BH(i+n).D 1sn<D-1 (3. 45)
avec la particularité
A n - D+n ~
He 1o = D He 20 +T He o (3. 46)

pour les D-1 derniers paramétres fréquentiels sinon il faudrait prévoir un pilote sur la derniére

porteuse.

L’écart quadratique moyen d’estimation (MSE : mean square error) dans ce cas est donné par :

1 D-1 D-1 D-1
MSE == MSE, + (T_T)MSED Ty MSEe (3.47)

ou MSE,, MSE_ et MSEg sont des MSE d’estimation du canal relatifs respectivement aux

pilotes et aux données calculés de (3. 44) a (3. 46).

Il est possible que tous les symboles OFDM transmis ne contiennent pas obligatoirement de

symboles pilotes dans le souci d’augmenter la capacité. Dans le cas ou les symboles pilotes
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sont insérés sur quelques porteuses seulement et par alternance d’un symbole OFDM sur deux,
alors on définit aussi [40] une approche d’interpolation dans le temps pour estimer les
parametres fréquentiels des symboles OFDM ne contenant pas de pilotes par :

. |_"| n-1 |:| n+l )
Hp:_L_%_¢— 1<i<N (3. 48)

ou I’indexe n désigne 1’ordre du symbole OFDM.

3.3.1.2.2 Estimation bidimensionnelle

Des méthodes d’estimation bidimensionnelle existent. Nous en présentons deux a titre
indicatif. Ces méthodes ont la particularité de combiner deux méthodes d’estimations de canal

a une dimension, d’ou le terme bidimensionnel.

L’approche bidimensionnelle qui nous parait la plus simple est celle qui combine I’estimation

de canal aussi bien dans le domaine temporel que fréquentiel [41] comme suit :

On désigne par s, le préfixe cyclique ajouté a s (3. 36) avant I’émission sur le canal. On peut

écrire
y=Sh+n (3. 49)
avec
Sl Sf Slp
SZ Sl SZP
S=— = - (3. 50)
sL SL—l SE

ou I’indice supérieure p désigne les éléments de préfixe cyclique du bloc précédant. A
I’initialisation de la transmission, ils seront considérés nuls mais par la suite, ils pourront étre

remplacés par les valeurs estimées en combinaison avec la séquence d’entrainement.

L’équation (3. 37) peut se mettre aussi sous la forme matricielle

Y =diag(X)H +n
= diag(X)Q, h+n (3.51)

ou Q, est la matrice réduite aux L premiéres colonnes de la matrice carrée Q de taille N
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définie par

27
Q=['""] 0<I<N-letO<m<N-1 (3.52)

On peut donc combiner les équations (3. 49) et (3. 51) pour obtenir la réponse impulsionelle du

Y7 _[diag(x)Q;], [
S e 0

canal comme suit :

Une autre approche bidimensionnelle est proposée dans [42]. Elle combine simultanément les

techniques d’estimation de canal au sens du LS/MMSE. L’estimateur est obtenu par

|:|2DMMSE =wH Ls (3.54)
ou w est donné par
. A 2
w=argmin E[[H — H, s ] (3. 55)
de maniere que
E[(H - HZDMMSE)HES] =0 (3. 56)
On en déduit
E[HHs]=WE[H ¢H] (3.57)

D’aprés (3. 57), la connaissance de w requiert une connaissance des informations sur les

fonctions d’autocorrélation

E[H,sH ;] (3. 58)

et d’intercorrélation

E[HH ;] (3.59)
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3.3.1.2.3 Estimateur de Kalman

L’estimateur de Kalman utilise un processus autorégressif (AR) de premier ordre. Ce model

AR est utilisé pour les canaux considérés constants par I’approche [43] :

HI+D)=FH0+v() (3. 60)

ou H(l) est la réponse fréquentielle du canal aux positions des symboles pilotes avec

V,m=0
EMIV(+m)* ] = {0 i .6)
et
. ) Py (2pf e )s 1= ]
(LN (141 J)]:{(') Phana: 12 .62

Jo est la fonction de Bessel de premiére espéce d’ordre 0 et fymax désigne le décalage fréequentiel

maximal di a ’effet Doppler (3. 11).

Par ailleurs

H (1)=Qh(l)
F = J,(2pf, 1 T)QPQ" (3. 63)
V= (1_ Jo(zpfd maxT)Z)QPQH

et I’estimation a ét¢ définie par :

H(+1) = FH{)+ K()ea(l) (3. 64)
On prendra
a()=Y (H)-CHH() (3. 65)
avec
C(l)=diag(X) (3. 66)
et
KMO)=FP(,1-DCc"MO[COPU,1-DC" D)+c2IT* (3. 67)
P(+L1)=F[I-F*ENOCIP(,1-)F " ()+V (3. 68)

Nous invitons a la lecture de [43] pour plus de détails sur ladite méthode.
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3.3.1.2.4 Autres méthodes

D’autres méthodes d’estimation de canal incluant parfois I’estimation simultanée d’autres
paramétres comme ESPRIT existent dans la littérature. 11 s’agit par exemple des méthodes
itératives que nous nous proposons de développer d’'une maniere générale avec les systémes

d’antennes multiples.

3.3.2 Systémes d’antennes multiples

Considérons a présent le cas général d’un systéeme d’antennes multiples (MIMO : Multiple
Input Multiple Output) doté de Ngy antennes en émission et de Ng antennes en réception. On
considérera uniquement le cas des systemes ou la corrélation entre ses antennes est

négligeable.

3.3.2.1 Modeles du signal

Dans le cas d’un canal non sélectif en fréquence, 1’expression matricielle du signal dans le

domaine temporel & la réception a un instant est donné par :

y= Xh +n (3. 69)
avec h une matrice de dimension (N¢m, Ng)
hu h12 thr
h= h21 hzz hZNr
=l . h (3.70)
ij -
_hNéml hNémz o hNémNr ]

ou hjj est le paramétre du canal entre ’antenne de réception j et I’antenne d’émission i ; X est

une matrice ligne de dimension (1, N¢n) tel que :

X =[X, o X X ] (3.71)

ém

ou X; désigne le signal émanant de 1’antenne d’émission i et y un vecteur de taille Nr désignant

quant a lui le signal recu
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y:[yv""yja'”,yNR] (3.72)

on a aussi i qui est une matrice de méme dimension que y et qui représente le bruit additif avec

=m0, 1 (3.73)

Si le canal est sélectif en fréquence 1’équation (3. 69) devient :
L-1
y(t) =3 X (t-Dh(1) +7 (3.74)
1=0

ou L est I’ordre du canal et pour chaque valeur de I, h(l) et X(t-1) respectivement & un instant
donné t sont de la forme (3. 70) et (3. 71).

Pour un bloc de données émis par antenne, on peut aussi réécrire (3. 74) pour une antenne j a la

réception en s’inspirant de (3. 25) sous la forme genéralisée :

h
—_ hzj
y; =[8,,S;,.. Sy, 1| 7 |+ (3.75)

h

L Némj _

avec S; une matrice de la méme forme que dans (3. 29) relativement a une antenne d’émission
et hj un vecteur représentant le canal de maniére analogue a (3. 27) entre les antennes
d’émission i et de réception j.

Dans le domaine fréquentiel, en considérant la transmission d’un bloc de symboles de tailles N

par antenne a 1’émission, on a par extension de (3. 37) a I’antenne de réception j:

Nenm
Y, :Zdiag(Hji)Xi+nj (3.76)

i=1

avec n; représentant le bruit et X; correspondant au bloc de donnés transmis par ’antenne
d’émission i ; Hji est un vecteur de taille N représentant la réponse fréquentielle a I’impulsion

du canal entre les antennes j (a la réception) et i (a I’émission).

3.3.2.2 Méthodes directes d’estimation

Nous avons baptisé¢ de méthodes directes d’estimation, les méthodes nommeées en anglais data
aided (D.A). Ce sont les méthodes que nous avons développées pour la plupart avec les
systemes mono antennes et qui peuvent étres élargies au cas qui nous préoccupe a savoir celui

des systemes MIMO grace a quelques manipulations algébriques. On retrouve par simple
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extension les estimateurs sous optimaux classiques au sens des moindres carrés que sont le LS
et le LMMSE.

Les modeles du systéme d’antennes multiple explicités dans les domaines temporel (3. 75) et
fréquentiel (3. 76) se présentent conformeément a (3. 70), (3. 74) et (3. 76) pour I’ensemble du

systéme respectivement comme sulit

Y h, h, thr i m
Y2 h h < h m,
S SR | A o 3.77)
: i -
Ine PR L VPRSI I R
Y, I H,, H, - HlNR | n, ]
Y, - X Hy Hy oo HZNR n,
=/p . . + (3.78)
YNR _HNém1 HNémz HNémNR nNR |
avec
Xp =[diag(X,) diag(X,)...diag(X,_ )] (3. 79)

de maniere & avoir des formes matricielles simplifiées que sont :
y= Sh+ n (3. 80)
et
Y =X,H+n (3.81)

Pour un arrangement de pilotes en bloc ou bloc-type arrangement, 1’estimation du canal dans le
domaine temporel au sens du LS et du LMMSE d’aprés (3. 80) sont respectivement sous la

forme :

hs=(S"s)'s"y (3.82)
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et

HLMMSE =(s"s+o’1)'s"y (3.83)

De méme avec toujours I’arrangement de pilotes en bloc ou bloc-type arrangement,
I’estimation du canal dans le domaine fréquentiel au sens du LS et du LMMSE d’aprés (3. 81)

sont respectivement donnés par
HLS = (X5 Xp )" XpY (3. 84)
et
HLMMSE =(Xp Xp + 1) XpY (3. 85)

Si I’arrangement des pilotes est de type comb-type, il revient & procéder a une estimation par
couple d’antennes et par position dans le symbole OFDM sur le plan temporel ou fréquentiel.
Dans le domaine fréquentiel par exemple, pour un couple d’antennes du systtme MIMO tel

que I’antenne d’émission soit d’indexe i et celle de réception d’indexe j, on a:

Hys (P) = (X (P X, (P)* X" (P)Y;(p)  p e {symboles pilotes} (3 gg)

et

l:lij,LMMSE(p) = (X" (p)X; (p)+ ) ' X/ (P)Y;(p) pe {SymbOIeS pi|OtES} (3.87)

On procéde par la suite a I’interpolation comme dans le cas mono antenne [44].

Comme nous I’avons constaté, les expressions algébriques retrouvées aux équations (3. 80) et
(3. 81) du systtme MIMO permettent d’utiliser les mémes approches d’estimation de canal
appliqué aux systemes SISO (Single Input Single Output). Ainsi le cas d’estimation
bidimensionnel et autres sont aussi possibles. Il suffit de considérer que 1’ordre du canal est 1
pour le cas d’un canal non sélectif en fréquence. Deux conséquences majeures et méme trois
découlent de cette généralisation :

e une plus grande complexité dans les calculs, et

e une dégradation des performances de ces estimateurs par comparaison aux systéemes mono

antennes,
e [’inversion matricielle dont I’implémentation n’est pas aisée.

Des solutions de simplification pour réduire la complexité de ces estimateurs sont proposées

dans la littérature [45].

Estimation de canal et décodage pour systemes multi-antennes



3. ESTIMATION DE CANAL 111

L’amélioration des performances d’estimation a conduit a étudier des séquences
d’entrainement optimales ou a proposer des estimateurs de types itératifs que nous aborderons

dans les sections suivantes.

3.3.2.3 Limites des méthodes directes et choix de la séquence

d’entrainement

Plus I’estimation de la réponse impulsionelle du canal est précise et meilleures sont les
performances de détection et de décodage du récepteur [46]-[48]. La grande différence entre
les estimateurs de canal des systemes MIMO et ceux des systemes mono antennes est au
niveau de I’apparition au récepteur du phénoméne d’interférences d’acces multiple (MAI :
Multi Access Interference) qui s’explique par la superposition des séquences d’entrainement
transmises simultanément par les antennes. En effet, compte tenu de la multiplicité des
antennes a 1’émission, chaque antenne de réception j recoit les signaux de plusieurs antennes

comme dans (3. 76), ce que I’on peut réécrire sous la forme

Ném
Y, =diag(H;)X; + Zdiag(Hji.)Xi. +n,
i (3. 88)

n;

Le probléme généré par I’existence de N.a motivé les recherches en vue d’une meilleure
]

estimation des paramétres du canal. L’écart quadratique moyen (MSE) est un indice
d’appréciation généralement utilisé méme si ce n’est obligatoirement pas synonyme d’un bon

taux d’erreur binaire (TEB).

Il a pour expression :
MSE = E[(h-h)" (h-h)] (3. 89)
et par analogie avec (3. 33), on trouve aussi
MSE = o”tr((S"S)™) (3.90)

Il a été question donc dans un premier temps de trouver des séquences d’entrainement d’inter

corrélation nulle pour éliminer le phénomeéne de MAI tout en maintenant un MSE minimal.

Ahmed D. KORA © 2007



112 3.3 Techniques d’estimation de canal sur la base de symboles pilotes

Dans le cas de deux antennes a 1’émission

S's, S/'s
SHS: 1 1 2 ¥
|:SlH 82 SZH Sz:| (3 91)

La condition nécessaire mais pas suffisante est d’avoir

SiH Si' =0 i=l' (3. 92)

Pour illustrer I’insuffisance de la condition ci-dessus, considérons un systeme a Accés Multiple
Réparti dans le Temps (AMRT), ou on évite une émission simultanée de séquences émanant
d’antennes différentes (Figure 3. 13). Cette approche élimine effectivement le phénomeéne de
MAI mais malheureusement résulte en un rapport puissance créte sur puissance moyenne

émise tres élevé. Ce qui n’est pas intéressant dans la pratique.

A défaut de trouver des séquences optimales, pour n’importe quel systtme MIMO, les

méthodes itératives ont été proposeées.

Antennes a ! ‘ewdssion

Figure 3. 13 : Exemple de structure de séquences d’entrainement pour trois antennes

3.3.2.4 Méthodes itératives ou decision-directed (DD)

Les méthodes itératives constituent une solution tres prometteuse pour les systemes MIMO
malgré les difficultés liées a leur implémentation. Elles ont pour effet de réduire la dégradation

de I’estimation de canal et par conséquent d’améliorer les performances. Le principe repose sur
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la réutilisation des symboles décodés pour re-estimer le canal dans I’itération ultérieure

assumant ainsi une connaissance a priori de la séquence.

A la premiére itération le récepteur se sert en général d’une séquence d’entrainement pour une
premiére estimation des parameétres du canal avec une approche directe comme celle au sens
des moindres carrés LS/LMMSE((3. 82)/(3. 83)ou (3. 84)/(3. 85)).

Pour les itérations ultérieures, la solution optimale de ce probléme d’estimation se résume a la

recherche des parametres h du canal et de la séquence X solution extremum maximum de

I’argument de la fonction densité de probabilité suivante [50] :

(h, X) = argmax{ f (h, X, y)}

(3. 93)
avec
f (h, X/y) oc f (y/h, X)f (h)Pr(X) (3. 94)
ou
f (y/h,X) ocexp{- -X)-Xh) } (3. 95)

La fonction densité de probabilité f(h) dénote la connaissance a priori des statistiques de h.

Un exemple de méthode itérative assez connu compte tenu de ces performances est

I’Expectation -Maximization (EM) que nous présenterons dans la suite [51][56].

3.3.3 Algorithme EM

L'algorithme Expectation — Maximization (EM) est une méthode geénérale itérative [51]
exploitée en statistique et appliquée aux systémes de communication d’antennes multiples a
cause de ces performances dans I’estimation du canal. C’est un algorithme d’origine
statistique. 1l se résume a trouver des données inaccessibles appelées données complétes
directement a partir des informations qu'on posseéde. Son succes s’explique par 1’utilisation des
Turbo Codes et par le fait que c¢’est une méthode d'estimation sous optimale se rapprochant le
plus possible de I'algorithme maximum de vraisemblance (MV) avec moins de complexité par

comparaison aux solutions sous optimales que sont le LS/LMMSE ou autres. 1l est constitué
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essentiellement de deux étapes. La premiere étape estime les paramétres essentiels de la
fonction de vraisemblance a partir de I'ensemble des informations disponibles ou deéduites de
I'itération précédente. La deuxiéme étape trouve la solution de cette fonction, ou dans le cas

échéant, détermine les valeurs des parametres caractéristigues maximisant la fonction de

vraisemblance.

3.3.3.1 Application de I’EM dans l’estimation de canal de systemes
MIMO

Considérons une fonction f de densité de probabilité de la famille exponentielle réguliére qui

s’écrit sous la forme

b(x T (x
f(><|<1>)=ﬁ'e¢t ¥ (3. 96)

¢ et t(x) désignent respectivement un vecteur de paramétres de taille 1xr et le vecteur des

données compleétes. lls constituent des statistiques suffisantes de taille 1xr.

Le terme reégulier employé ici signifie que les valeurs de ¢ sont limitées a un ensemble convexe

Q de | dimension. r (c'est-a-dire que pour deux vecteurs quelconques de dimension r

uveQ, alors (1-t)u+tveQ pour te[01l] ou encore, (ikiui)eQ avec
i=1

A €R, DA =1).

Les ¢étapes de I’algorithme EM se déroulent comme suit :

Etape E : On estime d’abord les données complétes t(X)

t(P) = E(t(X)‘y,d)(p)) (3.97)

avec ¢(p) la valeur de ¢ aprés p itérations

Etape M : puis on détermine ¢( P+ comme solution de

E(t(x)}p)=t" (3.98)

avec (3.96) tel que
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argglax [Iog ( f (x|¢))}= arggwax [—Iog (a(9))+log (b(x))+4t" (x)]
(3. 99)

= argg]ax [—Iog (a())+ ot (x)]

Pour appliquer la méthode Expectation-Maximization a la résolution du probléme d’estimation
de canal, nous avons traité¢ directement dans la suite le cas d’un canal sélectif en fréquence tout

en sachant que I’ont peut se ramener facilement au cas non sélectif en fréquence.

Dans I’approche de 1’algorithme EM pour estimer le canal [52]&[56], I’expression du signal

recu sur l'antenne de réception j aprés la démodulation OFDM (3. 76) peut étre considérée
comme une superposition de données incompletes Y} correspondant aux différentes antennes

émettrices i de maniere que

Ny (3.100)
Z n; =n,
j=1
Les deux étapes de I’application de 1’algorithme EM sont les suivantes :
Etape E : On définit la donnée complete de 1’itération p par
21® —diag(x;)-Q-h{P (3.101)
puis
. . Ném .
Y}(P) :le ()] +Bi [YJ _ZZ'J_ (p)J (3 102)
i=1
Ném
Les valeurs de B; sont choisies telles que Z[si =1.
i=1
Etape M :
. s ) 2
D :argmln(“Y}(p) —diag(X;)-Q-hy H J (3. 103)
On trouve la solution de (3. 103) par la méthode des moindres carrés
AP = -diag(x; ) - ¥i(P) (3. 104)

L'estimation initiale du canal est donnée par
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hl”) =Q" diag(x; )Y, (3. 105)

On peut constater que l'algorithme EM maximise tous les paramétres simultanément. Ce qui
fait qu’elle converge lentement [51]. Des algorithmes ont alors été proposés pour reduire cette
lenteur. De ces algorithmes, 1’algorithme SAGE [54] qui fera 1’objet de la prochaine section.

3.3.3.2 L’algorithme Sage

L'algorithme SAGE dérive de I’EM [55] afin de réduire le temps de convergence. Son apport
réside dans la minimisation de l'information de Fisher des parametres a estimer. Cette
réduction est obtenue en divisant I'espace des données complétes en plusieurs sous espaces
cachés moins informatifs et leur estimation séquentielle. Chacun de ces sous espaces étant en
réalité un espace de données complétes dans le sens de I'algorithme EM, on simplifie I'étape de

maximisation de chaque espace lorsque les parametres des autres sous espaces sont connus.
Si on note par Y l'observation avec sa fonction de densité de probabilité f (y,0,,) et 0 _ est
un vecteur de parameétres dans le sous-ensemble ® . Pour chaque réalisationY =y, on calcule

le maximum de I'estimation de vraisemblance 6 de 0__ definie par

6=arg max®(0) (3. 106)
0@
avec
®(0)=log( f (y;0))-P(6) (3.107)

Compte tenu de la complexité de f et de P, la maximisation directe de (3.106) est tres difficile.
On est souvent amené a considérer les sous ensembles des éléments des parameétres du

vecteur 0.
L’information de Fisher de Y; pour h; est réduite par le choix de I'espace des données

cachées comme Y; parmi j=1,2,...,N sélectionne alternativement a chaque itération.

Il se déroule comme suit :
L'initialisation

Pour 1<i<Ngn,

210 —diag(X; )Qh{ (3. 108)
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A la p*™ itération, (p=0,1,2,...)

Pour i =1+[ pmodulo N4, | , on calcule

Vie)_z10) {vj _Nfzi,:«»] (3. 109)
i'=1
AP —Q" . diag(x; ) *-Yi(P) (3. 110)
2169 _ diag (X; )Qh{"™ (3. 111)
Pour 1<n<Ngy, ,n=i"
2P _ 50 (3.112)

La vitesse de convergence de 'algorithme dépend de I’initialisation qui est une étape délicate.
On utilise comme dans le cas de ’EM la méthode LS. Notons que ces estimations dans le
domaine temporel se font selon le type de canal. Il faut développer une architecture compléte

de I'estimation de canal en tenant compte de la selectivité temporelle du canal.

3.3.3.3 Nouvelle approche EM pour les systemes Turbo Blast en milieu

sélectif en fréquence

Sur la base de nos investigations sur les différentes méthodes d’estimation de canal pour les
systtmes MIMO OFDM, I’EM et ses variantes présentent les meilleures performances. La
difficulté majeure de ces algorithmes réside dans I’inversion matricielle et la séparation des
sources. Nous avons proposé 0 un algorithme simplifié s’appliquant aux canaux quasi statiques
sélectifs en fréquence c'est-a-dire au cas ou le canal est réestimé pour chaque bloc. Notre
méthode actualise I’estimation du canal de maniére simple et directe en tenant compte des

valeurs de I’itération précédente des symboles estimés.

Cette nouvelle approche tire son avantage d’une combinaison des estimations sur des bases
statistiques des paramétres du canal a I’aide de la séquence d’entrainement et des données

estimées.

Lors de la premiére itération, les paramétres du canal H/(i) sont estimés a ’antenne de

réception Y sur la base de la séquence d’entrainement uniquement suivant (3. 86) pour

quelques symboles OFDM puis moyenné comme dans (3. 41) pour donner :
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Hp(i)—NmNpngj(i)dia Sy 3.113
D=5 & diag(sy) (3.113)

p

ou N, désigne le nombre de symboles OFDM de la séquence d’entrainement, N la taille d’un

symbole OFDM, Flkp(i) un vecteur de taille correspondant au nombre d’antennes en réception
et Skj désigne le j*™ symbole OFDM issue de I’antenne de transmission k.

Connaissant (3. 113), le turbo décodeur estime les symboles qui sont ensuite utilisés pour
donner une nouvelle estimation du canal par
Ng /N g

HZ (i) :% H, (i) le (x).%)) +o(i) (3.114)

d
ou v(i) caractérise le bruit et Nq la taille des données du bloc en terme de nombre de symboles
OFDM.

L’expression (3. 114) peut étre réécrite sous la forme

H (i) =, H, (i) + (i) (3. 115)
ou
NtNd/fot o
g =—= ¥ (X% (3. 116)
Nd j=1

est un facteur qui rend biaisé¢ I’estimation du canal sur la base des données du moment ou
X. n’est qu’une estimation de X, .

On peut donc approcher la valeur réelle du paramétre recherché par une combinaison des deux

expressions (3. 113)et (3. 115) gréace a un choix approprié de deux coefficients.

Ces coefficients (ax, bx) peuvent étres trouvés en utilisant le critére de minimisation du bruit

d’estimation

. 2 2
mln{ ‘ak‘ (o)’ +‘bk‘ (o)) } (3.117)
avec comme contrainte

aa, +b =1 (3.118)
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La méthode des multiplicateurs de Lagrange permet de trouver :
a, %
[ + Ny g2
k Nd k
N, (3.119)
N k
b, d
o e A
k Nd k

Les détails de cette approche se trouvent dans 0.

3.4 Simulations

Cette partie présente les différents résultats de simulations réalisées pour illustrer les

performances d’estimation de canal. Dans la plupart des cas nous avons considére que le canal

s’évanouit lentement pour un bloc. Dans un premier temps nous nous sommes intéress€s aux

estimateurs classiques que sont le LS et le LMMSE. Nous avons considéré a cet effet tout

d’abord le systéme mono antenne avec des blocs de 100 symboles BPSK dont un certain

nombre supposé connu du récepteur a des fins d’estimation de canal ou de synchronisation.

Pour différentes tailles de symboles connus dans un bloc, la figure 3. 14, confirme la réduction

de I’écart d’estimation lorsque la taille de la séquence d’entrainement augmente.

Ahmed D. KORA © 2007



120 3.4 Simulations

Estimation de canal non sélectif en fréquence pour systéme mono antenne

1
-6~ LS, pil=10
| == LS, pil=20 ]
~¥- LS, pil=40 4
=~ LMMSE, pil=10 {4
-8- LMMSE, pil=20
& LMMSE, pil=40 [

MSE

10° i i | i i
0 5 10 15 20 25 30
SNR

Figure 3. 14 Estimateurs de canal au sens LS /LMMSE pour les systemes mono antennes

. Estimation de canal non sélectif en fréquence (2Tx,1Rx) d'Alamouti
10 3 T T T T

|
[ == LS, pil=10
| == LS, pil=20 ]
| ~= LS, pil=40 ]
—a— LMMSE, pil=10 |1
-8~ LMMSE, pil=20

MSE

I 7 symboles BPSKparpaquet ..........................................................

10-5 I i | i 1
0 5 10 15 20 25 30
SNR

Figure 3. 15 MSE d’estimateurs de canal au sens LS et LMMSE pour le systéeme d’Alamouti
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. 10 symboles pilotes par paquets de 100 symboles BPSK

o L 1 B e e R 0 s i Slso Cana' eStimé i
=g= (2TX,1Rx) canal estimé ||

TEB

0 5 10 15 20 25 30
SNR

Figure 3. 16 Comparaison de performances de I’estimateur LS lors du décodage

Le probléme est de trouver un meilleur compromis pour garder une bonne efficacité spectrale.
Lorsque que le SNR est positif, le MSE de deux estimateurs LS et LMMSE sont confondus
pour 20% de symboles connus BPSK dans un bloc.

La figure 3. 15 correspond au cas du systéme d’Alamouti ot on constate une différence entre
les deux estimateurs pour de faibles SNR.

La figure 3. 16 est une simulation comparative montrant un décalage des performances au
décodage lorsque le canal est parfaitement connu et quand il est estimé. Dans ce cas nous
avons juste considéré I’estimateur LS et le cas de 10% de symboles pilotes BPSK comme
énoncé précédemment pour chaque antenne de transmission. On voit bien que la Méthode du
LS convient bien aux systémes mono antennes mais dans le cas d’une diversité en transmission
on commence par noter une dégradation des performances. Ceci est confirmé par la figure 3.
17 qui donne une comparaison des performances de I’estimateur de canal au sens des moindres
carrés en écart moyen quadratique entre le systtme mono antenne et le syst¢éme d’Alamouti.
On note un écart constant de 3 dB quelque soit la taille des symboles pilotes utilisés. Cet écart

va augmenter certainement lorsque le nombre d’antennes en émission va augmenter.
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La figure 3. 18 donne les performances en TEB de I’estimateur LS pour une modulation 8
PSK. Elle montre que seul le systéme a plusieurs antennes a été beaucoup affecté par 1’erreur

d’estimation du canal lorsque la taille des symboles pilotes est réduite a 5.

Nous avons aussi constaté avec la figure 3. 19 un écart appréciable entre les estimateurs LS et
LSMME pour de faibles valeurs du SNR. L’estimateur LMMSE cette fois s’impose par ses
performances beaucoup plus remarquables pour le systéme d’Alamouti avec 2,5 dB d’écart
avec le LS au début dB pendant que I’écart est d’environs 1,5 dB avec le systétme mono
antenne. On en déduit déja que I’estimateur LMMSE convient beaucoup plus que le LS lorsque

le nombre d’antennes augmente en transmission.

Comparaison des performances du LS pour différents systémes

== (1Tx,1Rx) LS, pil=40
| ~o= (2Tx,1Rx) LS, pil=10
—a— (2Tx,1RX) LS, pil=40 [~

MSE

SNR

Figure 3. 17 Comparaison de MSE de systemes différents
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. Performances de l'estimateur LS pour 5 symboles pilotes sur 100 symboles en 8 PSK
| == SISO canal estimé 3
| == (2Tx,1Rx) canal estimé []
| == SISO canal parfait E
| =% (2Tx,1Rx) canal parfait |

TEB

103

1 0‘5 1 l I | 1

Figure 3. 18 Performance de I’estimateur LS en TEB pour 5 symboles pilotes

i Performances des estimateurs LS et LMMSE en 8 PSK pour 5 symboles pilotes
10 T T T T T T

[=e= (2Tx,1Rx) LMMSE ||

| == @Tx1Rx) LS ]
-~ (1Tx,1RX) LMMSE |]
—#— (2Tx1Rx) LS

MSE

10

SNR

Figure 3. 19 Comparaison des performances entre les estimateurs LS et LMMSE pour 5
symboles pilotes
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Comparaison des performances entre les estimateurs de canal EM et Kalman/DF

T T T T

E
=6~ Kalman/DF
| == EM ]
| == canal parfait |7

0P e

TEB

(2Tx,4Rx) en modulation différentiel BPSK
10 ;

10" i | i i i
4 5 6 7 8 9 10
Eb/No

Figure 3. 20 Performances au décodage avec les estimateurs EM et de Kalman

Performances d'estimation de canal avec la méthode LS, L=3
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Figure 3. 21 Performances du LS dans un systeme (2Tx, 3Rx) turbo blast OFDM

La figure 3. 20 donne une comparaison des performances en milieu sélectif en fréquence

d’ordre 3 des estimateurs EM et de Kalman [58] dans un systéme MIMO de deux antennes en
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émission et quatre antennes en réception en utilisant une modulation différentielle BPSK. Elle

confirme notre choix sur la méthode d’estimation de canal qu’est ’EM.
Les figure 3. 21, figure 3. 22 et

figure 3. 23 sont les résultats de simulations pour illustrer les performances de I’estimateur
EM que nous avons proposé dans le cadre des milieux sélectifs en fréquence. La nous avons
considéré 1024 symboles par bloc d’antennes a la sortie d’un codeur systématique (5,7). La
figure 3. 21 compare les performances de simulation par bloc simulé dans un milieu sélectif en
fréquence de canal d’ordre 3 entre la méthode d’estimation basée sur les pilotes a chaque
itération et le cas d’un canal parfaitement connu. On observe un écart d’un peu plus 4 dB a la
sixieme itération. Par contre on observe que notre algorithme présente, en comparaison
avec le cas du canal parfaitement connu dans la figure 3. 22, un écart de 2 dB environs.
Ainsi la

figure 3. 23 confirme ’efficacité de cet algorithme en ressortant le gain de plus de 3 dB

apporté par cet algorithme.

Performance de l'estimateur EM, L.=3
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Figure 3. 22 Performances de I’EM dans un systéme (2Tx, 3Rx) turbo blast OFDM

Ahmed D. KORA © 2007



126 Conclusion

Comparison des performances entre les méthodes LS et EM, L=3
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Figure 3. 23 Comparaison des performances entre les estimateurs de canal LS et EM dans un
systeme (2Tx, 3Rx) turbo blast OFDM

Conclusion

L’estimation de canal est une étape incontournable lors d’une détection cohérente au récepteur.
Elle est délicate pour les systemes d’antennes multiples compte tenu de la superposition au
récepteur des symboles issus d’antennes d’émission différents. Ainsi les approches simples au
sens des moindres carrés ne sont plus efficaces comme dans le cas des systémes mono
antennes. De la diversité des solutions proposées, les approches bidimensionnelles nous
paraissent lourdes et complexes. Par contre les approches basées sur la méthode de
I’Expectation Maximization méritent d’étres étudiées d’avantage. Elles présentent les

meilleures performances a travers la littérature et comme le montre aussi nos résultats.
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4.1 Introduction

La technique de systéme d’antennes multiples présente des avantages [59] qui font d’elle une
solution prometteuse pour la nouvelle génération de systemes radio. Les progrés sont
manifestes en ce qui concerne les propositions de structures possible du récepteur permettant
de répondre aux exigences du marché. Toutefois il reste encore des aspects a élucider afin de
proposer des solutions tout & fait satisfaisantes. Au nombre de ces préoccupations figure
I’estimation de canal dans le contexte d’une détection cohérente. Deux approches existent dans

la littérature.

La premicre et la plus répandue est celle basée sur la séquence d’entrainement. A des instants
précis et/ou pour certaines fréquences, le récepteur recoit des signaux dont il connait
parfaitement les séquences émises afin d’estimer le canal. Les techniques utilisées a cet effet
sont des variantes de la méthode des moindres carrées ou des méthodes itératives. L’une des
plus performantes est I’Expectation Maximisation. Nous avons abordé plus en détail cette
approche dans le chapitre précédent. Cette méthode présente certes de bonnes performances
mais un désavantage dans le contexte d’une optimisation de I’efficacité spectrale. En effet, le
fait d’introduire une séquence d’entrainement ou des symboles pilotes n’est d’aucune utilité

directe pour I’utilisateur final bien que cela ait servi a la détection du message.

La deuxiéme approche dite aveugle a pour préoccupation d’estimer le canal en se basant sur le
signal recu. Elle comprend les méthodes dites complétement aveugles et les méthodes semi
aveugles. Cette approche présente 1’avantage d’accroitre I’efficacité spectrale. C’est pour cette
raison qu’elle fait ’objet d’autant d’attention et que nous nous sommes proposés de I’inclure

dans nos travaux de recherche afin d’apporter notre contribution a son amélioration.

Les techniques d’estimation aveugle de canal sont basées sur une approche statistique du
second ordre. La plus célébre est la méthode des sous espaces communément appelée
SubSpace (SS) method. Elle a d’abord été introduite pour les systémes a diversité d’antennes
en réception (SIMO : Single Input Multiple Output) [60]. La méthode consiste a rechercher les
valeurs propres et les vecteurs propres correspondants de la matrice d’auto covariance du
signal recu pour trouver les paramétres du canal a un coefficient prés caractéristique du

déphasage.
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L’un des reproches de cette méthode est le nombre élevé de blocs de signaux indispensables

pour obtenir des résultats satisfaisants. A cela s’ajoute la complexité des calculs qui ont été

simplifiés grace a Vlintroduction de I’algorithme du Minimum Noise SubSpace
(MNS)[61]&[62]. Malheureusement, la méthode du MNS ne présente pas d’aussi bonnes
performances. L’algorithme dénommé Symmetric MNS ou SMNS [63] un peu plus complexe
que le MNS a eu comme avantage d’améliorer les performances du MNS. D’autres méthodes
d’estimation aveugle de canal ne nécessitant pas la recherche de vecteurs propres mais utilisant

les statistiques de second ordre existent dans la littérature [65].

La méthode des sous espaces a été généralisée aux systemes MIMO [61],[62] et [66]. La
contrainte additionnelle est que la précision de cette estimation dépend d’une matrice
triangulaire 0&[68] dont la détermination des coefficients se fait en procédant a la séparation
des signaux issus des differentes antennes [69]-[70][71]. L’estimation des paramétres du canal
se fait généralement dans le domaine temporel. 1l y a eu aussi des estimations dans le domaine
des fréquences [72] et en présence de bruits colorés [73]. La détermination de 1’ordre du canal
est un sujet qui a éte aussi abordé [74]. Certaines approches d’estimation de canal ont exploité
la modulation OFDM (Orthogonal Frequency Multiplexing Division)[75]-[78]. Nous nous
sommes proposé de trouver une méthode d’estimation semi aveugle MIMO-OFDM assez
robuste ne necessitant pas un nombre élevé de blocs. Nous avons retrouvé dans la littérature
une approche basée sur la diversité d’antennes a la réception pour une antenne d’émission et
deux antennes de réception qui tient compte de nos préoccupations [75]. Partant de cette
méthode, nous avons proposé un algorithme général pour 1’ensemble des systemes MIMO-

OFDM [79].

4.2 Méthode des sous espaces

La méthode des sous espaces est une méthode qui permet une estimation aveugle du canal
supposé constant sur un nombre de paquets transmis. Elle a d’abord été développée dans le cas

des systemes SIMO avant d’étre généralisée par la suite aux cas MIMO.

Dans ce paragraphe nous en faisons une présentation sommaire. On peut consulter [60]-[63],
[68] et [80] a [82] pour plus de détails.
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4.2.1 Cas d’'un systeme SIMO

Considérons un systéme d’antennes multiple dont une a 1’émission et q & la réception. On

considére un canal sélectif en fréquence d’ordre L-1 tel que la notation vectorielle de la

réponse impulsionelle du canal entre ’antenne d’émission avec une antenne de réception j,

soit ;

h, =[h,(0),---,h,(L—D)]

(4.1)

L’expression matricielle du m®™ bloc de signal recu 4 'une des antennes de réception j et

notée y;(m) pour une séquence X(m) émise peut s’écrire :
y;(m) =T (h;) X (m)+n;(m)
avec
y;(m) =[y;(m),---, y;(m=N+D1)]"
X (M) =[X(m), -, X (m=N—L+1)]
n,(m) =[n; (M), ., (m=N + DT
h(© - - h(L-1) 0. 0

TN(hj)= . . :
O '“hj(O) hj(L—l)

(N,N+L)

T (h;) est la matrice de Sylvester associée a h;. Sa dimension est (N, N+L)

D’une maniére globale pour I’ensemble du systéme, on a :

y(m) =T (h)X(m) +n(m)

avec
y(m) =[y; (m),--, y, (MT'
Ty =[T (), T ()T

n(m) =[n; (m),---,ng (M]'

Estimation de canal et décodage pour systemes multi-antennes

(4.2)

(4.3)
(4. 4)

(4.5)
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La matrice de covariance de y(m) est donnée par :

Ry (m)=E[y(m)y" (m)]

y " , (4. 11)
=TR(MEX (M) X (M)T " () + 014
OU ¢ est la variance du bruit et I,y la matrice identité de taille gN.
On suppose
N>L
(4.12)

rang(Tx(h)) = (N +L)
La détermination des valeurs propres (ﬂ,,) et des vecteurs propres (S;) de Ry donne gN valeurs

et vecteurs propres dont les L+N premiers dans 1’ordre décroissant des valeurs propres

définissent le sous espace signal. Les gN-(L+N) restants définissent le sous espace bruit. Soit

S=[Sy- ST (4.13)
les L+N vecteurs propres correspondant au sous espace signal S de dimension gNx(L+N).

Le sous espace bruit est désigné par

G= [Go ...... GquLiN&] (4. 14)
de dimension gNx(gN-L-N).

La covariance Ry peut se mettre sous la forme

Ry = Sdiag(Ay, -+, Ay,y4)S" +0°GG" (4. 15)

Les sous espaces S et G sont orthogonaux [60]; cela implique que

G"H, =0avec 0<i<gN-L-N (4. 16)
Cette relation linéaire permet une simple identification des coefficients du canal caractérisés

par la matrice Hy a une constante pres sous les conditions définies dans le théoreme suivant.

Théoreme : On suppose que :
I/ N >L et que

11/ le rang de la matrice Hy.; est L+N-1
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Soit H’y une matrice non nulle de filtrage de méme dimension que Hy. Le rang de H’y est
égal a celui de Hy si Hy et H’y sont proportionnelles. Ainsi, Hy et H’y ont le méme espace

colonne si elles sont proportionnelles.

La connaissance de éi (estimation de G;) permet de résoudre I’équation (4. 16) par la méthode

des moindres carrées. Cela conduit a minimiser la forme quadratique

2

gN-L-N-1|
q(H)def > |GM"H, (4.17)
i=0
Définition : Soit
V), ........ V(g-1) (4.18)
q vecteurs arbitraires de dimension Nx1 tels que
V=[VOT ... AVARU (4.19)
soit de dimension gNx1. On définit par 9, la matrice de filtrage telle que :
|
vo V:\l—l O 0
g .=l RN (4. 20)
o --.- ...VI V:\l—l

,9'L+1a pour dimension (L+1)x(L+N). On désigne par &, la matrice de dimension

g(L+1)x(L+ N) obtenue par empilement des L matrices de filtrage.
8. =[98 (4. 21)

Estimation du canal sur la base du sous espace bruit

Lemme : 1l est démontré [60] que

A H, = HT.S*L+l 4.22)
ainsi
A 2 A A
GiHHN :GiHHNHNHGi
(4. 23)
=H"g §"H

ou (j est la matrice de filtrage associée a éi avec dim( Q ) =q(L+1)X(L+N) ;
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L’équation (4. 17) peut alors se mettre sous la forme :

q(H)=H"QH (4. 24)

avec

N-L-N-1

q A A
Q= > 99" (4. 25)

i=0
Différentes contraintes sur H conduisent a différentes solutions. D’un point de vue classique,

pour minimiser q(H), deux contraintes sont possibles [60]:

La premiére est la contrainte quadratique :

|H|=1 (4. 26)
dont la solution est le vecteur propre unitaire associé a la plus petite valeur propre de Q,

La deuxieme est la contrainte linéaire exprimée par :

chH=1 (4. 27)
ou c est un vecteur de dimension q(L+1)x1.

La solution est proportionnelle a

Q'c (4. 28)
La premiére possibilité parait simple mais nécessite des calculs supplémentaires de
détermination de vecteurs propres. Par contre la deuxieme démarche repose sur un choix
arbitraire de ¢ mais dont la résolution demande moins de calculs. La solution sera d’autant

moins fiable que Q est proche d’une matrice singuliére.

Estimation du canal sur la base du sous espace signal

La forme quadratique (4. 17) est équivalente a

L 2
Q(H)=N[H[ = > [8H,

i=0

(4. 29)

ou 6" désigne la matrice de filtrage associée aux vecteurs propres S du signal.
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Minimiser (4. 17) sous la contrainte (4. 26) revient a maximiser

def -
g(H)=H"OH (4. 30)
sous la méme contrainte (4. 26) avec
_ LiN-1
Q=) 646" (4.31)

La solution a (4. 29) revient a trouver le vecteur propre associé a la plus grande valeur propre
de (4. 31).

Les vraies valeurs des parameétres du canal sont proportionnelles a un facteur pres a celles qui
sont calculées. Ce facteur doit étre calculé par une méthode adéquate. On peut utiliser a cet

effet une séquence d’entrainement trés courte par exemple.

4.2.2 Extension aux systemes MIMO

Le concept d’estimation aveugle avec la méthode des sous espaces peut étre généralisé aux cas
MIMO. Leur utilité s’inscrit dans le cadre d’une séparation aveugle des données envoyees par

plusieurs antennes.

Considérons cette fois ci p antennes a I’émission et ¢ antennes a la réception. Un

réarrangement du modéle SIMO au cas MIMO donne pour expression équivalente a (4. 2)

y;(m) =T (h;,) X(m)+n;(m) (4.32)
avec
Tah) =IT (), Ty (h; )l (4. 33)
h,(0) - c++ h,(L-1) O 0
TN(hj,i): ' : (4. 34)
o .. ~+h () -~ h (L= )

T (h;.) estun bloc de matrice de Sylvester et

X (m) =[X] (m),--, XS (m)]' (4. 35)

Pour ’ensemble du systeme, I’équation équivalente est sous la méme forme que (4. 7) avec

Ty(h)= I.-l-l,;l-(h)7"'qu::I-(h)];qu,p(N+L)) (4. 36)
et y(m), X(m) et n(m) respectivement donnés par (4. 8), (4. 34) et (4. 10).
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La matrice de covariance de y(m) notée Ry est calculée suivant (4. 11).
Sous les conditions
N > pL

rang(Tx(h)) = p(N +L)
La variance du bruit correspond a la plus petite valeur propre de Ry.

(4.37)

L’ensemble des vecteurs propres associés a la plus petite valeur propre de Ry appartient au

sous espace bruit de dimension gN-p(N+L) qui est orthogonal aux vecteurs du sous espace

signal dont une base est constituée par la matrice (Tw(h)).

Soit Iy, une matrice orthogonale au systéme de vecteurs de (Tz(h)) du sous espace signal. ITy

appartient au sous espace bruit. L’orthogonalité entre les deux sous espace permet d’écrire la

relation

7T, (h)=0 (4. 38)
La méthode d’estimation de h est liée au théoréme suivant :
Théoreme :

Soit F(z) une fonction de transfert FIR de dimension q x p de type causal tel que g > p qui

peut s’écrire sous la forme

F)=Y Fk)z* (4. 39)

ou F(z) est de rang p pour chaque valeur de z avec

F@)=[f, (), f,(2)] (4. 40)

une matrice polynomiale de rang q x p telle que

deg(f, (2)) <---<deg(f,(2)) <M (4. 41)

L’équation matricielle

IIT  (F)=0 (4. 42)

n’admet pas de solution s’il existe un indexe i, 1<1 < p tel que

deg(f; (z)) <M (4. 43)
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Par contre si

deg(f; (2))=M (4. 44)

pour tout i tel que 1<i < p, alors ’équation matricielle (4. 42) admet une solution de la forme

F(z)=H(2)R (4. 45)
ou R est une matrice carrée constante inversible de taille p.

Ce théoreme montre que la méthode des sous espaces donne une estimation de h dans le cas
des systémes MIMO a un facteur matriciel et constant prés.

Pour trouver la solution de (4. 38), on procede par la méthode des moindres carrés comme

suit ;

~

h= arghmin{”HNT N (h)||2} (4. 46)

Soit

h=arg min {trace{(HNT ()Y (T, T, (h))}}

_ (4. 47)
= arg min{vect(/Z,T , (h))" vect(ZZ,T  (h))}
ol hest une estimation de h définie par :
hévec([hf e T (4. 48)
avec
h = (©0),+, h (L=D)T" (4. 49)
et
(1, ® D(ZY)) 0 0
0 |, ® DT
vect(/7,T , (h)) = : (I ...( V) . 0 (4. 50)
0 0 - (1, ® DUTY))
D(I7)
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ou
[z, O 0 |
T2  Tha :
. 0
LA .
D(IT})= i (4.51)
i N Tio
0 7y
0 e 0
On peut alors réécrire (4. 46) sous la forme
h=arg min{h" (D(12)" DUT))h} (4. 52)
h

dont la solution est donnée par le vecteur propre associé a la plus petite valeur propre de
D(ITy)"'D(I1y).

Il revient donc a choisir une succession de séquences recues de taille (N > pL) pour obtenir

une valeur approximative de la matrice de covariance Ry de dimension gN x gN. Pour T >>N,

ona

= 2 oY) (4. 53)
On recherche ensuite les vecteurs propres associés aux qN-p(N+L) plus petites valeurs propres
de cette matrice pour obtenir une estimation de ITy . L’estimation de la matrice du canal a un
facteur matriciel prés est deduite du calcul du vecteur propre associé a la plus petite valeur
propre de la matrice D(ITy)"D(I1y).

La complexité de la méthode est liée au calcul des ((g-p)N + pL) vecteurs propres associés au
sous espace bruit. La simplification de la méthode d’obtention des vecteurs propres du sous

espace bruit a favorisé la mise en ceuvre de I’algorithme du sous espace minimum (MNS :

Minimum Noise Subspace)

4.2.3 Méthode du sous espace minimum (MNS)

La méthode des sous espaces est une méthode robuste d’identification en présence de bruit.

Toutefois, elle nécessite un temps non négligeable de calculs des vecteurs propres des sous
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espaces. Pour cette raison, la méthode MNS a été proposée. Elle se base directement sur la
détermination des vecteurs du sous espace bruit pour I’identification des paramétres A (6) de

I’équation (4. 54) d’un systéme de p entrées et g sorties.

Y (1) = A@)X(1) +n(t) (4. 54)
ou Y(t) est la sortie du systéme, Xx(t) 'entrée du systeme et n(t) est le bruit blanc additif de

variance donnée o®avec @ qui est un paramétre & déterminer.

Ces vecteurs du sous espace bruit sont déduits par une combinaison des signaux regus (PCS :
Properly Connected Sequence).

Définition du PCS (Properly Connected Sequence)

Le PCS définit un ensemble de g-p combinaisons de séquences indépendantes de p+1(<q)

signaux regus aux antennes. Il se note par :

S(p’q) :{tl1t2""’tq—p} ol ti :(mil’miZ""’mip’mip+1) 1<i <q-p (4- 55)
Les composantes de t; sont telles que :
{mil,...,mip} c {mjk [j<i,1<k< p+1}
(4. 56)
M <7z{mjk /j<i, 1<k < p+1}

La taille de S (p, q) est liée a la dimension du sous espace bruit. Une combinaison de moins de

p+1 signaux regus ne garantit pas I’indépendance des t;.

Technique du MNS

Les éléments ti du PCS sont utilisés pour calculer les matrices de covariance R;

correspondantes. Soit g-p matrices R;:

R =E(tt")=ARA" +5°I (4.57)
Ai (0) est la matrice correspondante au sous systéeme défini.

Il ressort de cette expression que les matrices R; de dimension (p+1)N x (p+1)N sont des sous

matrices de R dont les vecteurs propres associés aux valeurs propres minimales notés

/A (4. 58)
déterminent la matrice des coefficient du canal a un facteur matriciel pres de dimension pxp.

On procede a une partition des g-p vecteurs propres de dimension (p+1)N en p+1 sous

vecteurs de méme dimension N x 1 comme suit
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G, =[Vn¥,0 ] (4. 59)

Vi p+l

Les vecteurs propres du sous espace bruit sont obtenus a partir des vecteurs propres

{V,},1<i<q—p comme suit: pourj=1,.....q

+ éme

0, silesignal regusurla j™ sortie du systémen'appartient pas alacombinaison,

1éme (4 60)

. e composante de la combinaison

v silesignal recusur la J™"sortiedu systemeest Ia |

Ces vecteurs propres une fois déterminees seront utilises pour estimer A (6).

Application du MNS a [’identification aveugle des paramétres du canal d’un systeme

L’application de la méthode du MNS permet de suggérer la démarche suivante :

la composition des éléments du PCS tels que définis en (4. 55); les t; sont constitués de p+1
vecteurs recus parmi les g y; regus aux antennes de maniére a assurer leur indépendance

conformément aux régles énoncées en (4. 56),
le calcul des g-p matrices de covariance R; sur la base des t;,

la déduction du vecteur propre V, associé a chaque valeur propre minimale de chaque R;,

le partitionnement des composantes de chaque V, en p+1 vecteurs de taille égales (4. 59),

la constitution des g-p vecteurs propres v, du sous espace bruit a partir des V,

. suivant (4.
60)

v, :[vT A ]T (4. 61)

i il1' Vig

I’estimation des parametres du canal

4.2.4 Méthode dite Symétrique du MNS (SMNS)

La méthode SMNS (Symmetric Minimum Noise Subspace) est issue de la méthode MNS. Elle

a I’avantage d’étre plus robuste et plus performante que la méthode Minimum Noise Subspace

mais au prix d’un temps de calcul un peu élevé [63].

Dans la constitution du PCS considéré avec le MNS, certains signaux recus sont plus utilisés

que d’autres. La conséquence directe est une plus grande influence des ces signaux dans
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I’estimation des paramétres recherchés. Pour éviter une telle insuffisance, 1’apport de la
méthode SMNS réside dans I’utilisation de chacun des signaux regus avec la méme fréquence.

L’idée du SMNS est d’utiliser tous les g vecteurs du sous espace bruit au lieu de g-p dans le
cas du MNS pour le PCS de la maniere suivante :

&2,....p+1)
(2,3,....,p+2)

(@-p,.--9) (4. 62)
(q-p+1...,9,2)

(0,L...,p)

Pour appliquer la méthode du MNS, les g-p premiéres combinaisons suffisent pour former le
PCS. Le reste introduit une redondance qui assure 1’utilisation de chaque signal regu p+1 fois.
La méthode SMNS [63] consiste a :

e Calculer simultanément les matrices de covariance R; pour chaque combinaison

(Mi1,...,Mip+1) et en déduire les vecteurs propres correspondants aux valeurs propres

minimales de
1 T-N+1 "
R=——— (n)y; 4.63
. T—N+1§X'()X' (4. 63)
ou T est la taille des échantillons et
Mg T
i) =[ Y )7 v ()" ] (4. 64)

o Soit v, =[V},...,Vy,, ] 00 vV =[v% (0),..., % (N —1)]T pour k=1,...,p+1
On en déduit la matrice V, de dimension gNxq de q vecteurs

V, :[vl,...,vq] (4. 65)

telle que

. X v, sik =i
vi= : |ouv(k)=<"" (4. 66)
0 si non
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e  L’estimation des paramétres du canal ¢’est a dire h par :

h=argmin WI' OA H2 (4.67)
avec
2 q
[T (V|| =h" (3 Dy )" Dy (v (4. 68)
ou
Dy (Vi) =[ Dy (Vi 1), -+ Dy (i ) | (4. 69)
[ v,;(0) 0 0 |
vi,; @ v;.;(0)
: . O
D(v, )=| %5 (0) 4.70
)= v, (N-1) vi,; @) @70
0 v, ;(N =12
i 6 o' Vi ;(N=1) |

4.3 Estimation aveugle basée sur la diversité

en réception

Vu le grand nombre de paquets indispensables pour obtenir une bonne estimation de canal
avec la méthode des sous espaces, nous avons proposé [79] une méthode aveugle d’estimation

de canal pour les systtmes MIMO OFDM qui converge méme pour un symbole OFDM.

4.3.1 Modele du signal

Considérons un systeme MIMO doté de p antennes a 1’émission et de ¢ antennes en réception.
On suppose que la largeur de bande totale est subdivisée en K sous bandes orthogonales

suivant les principes de la modulation OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing).
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i Insertion
{ duCP

Figure 4. 1 Structure de I’émetteur MIMO OFDM pour une estimation aveugle du canal

La figure 4. 1 ci-dessus donne I’architecture du systéme de transmission MIMO OFDM que
nous proposons afin de pouvoir estimer de manic¢re aveugle les parameétres du canal a 1’instar
de la méthode des sous espaces. Elle est composée de la source binaire, d’un modulateur M-
PSK ou MAQ, de convertisseur série parallele pour I’ensemble du systéme. Sur chaque
branche d’antenne, il y a un bloc de pré-codage suivi d’un bloc de modulation de taille K puis
du bloc d’insertion du préfixe cyclique (CP).

Les eéléments binaires issus de la source sont modulés suivant le type de modulation choisie en
symboles s. Un ensemble de K symboles successifs forme un bloc qui est subdivisé en p sous
blocs s,...,Sp correspondant au nombre d’antennes a 1’émission. Chaque sous bloc de taille K/p
correspondant a 1’antenne d’indexe i est introduit dans le pré codeur linéaire C; dont le rdle est
de restructurer en insérant des zéros sur des porteuses spécifiques de maniére a avoir un bloc X;

de taille K. Ceci s’obtient par 1’opération :

X, =C.s (1<i<p) (4. 71)

avec

X =[Xi(1)’Xi(z)l"'!xi(K)]T (4.72)
L’intérét du pré codage qui en principe ne concerne que les blocs devant étre utilisés pour
estimer le canal est de pouvoir faciliter la séparation des sources a la réception en éliminant de
maniere déterministe I’interférence liée a la superposition des symboles issus d’antennes
différentes. L’opération de pré codage est tirée de [76] et consiste a supprimer certaines

colonnes d’une matrice identité aprés un partitionnement de celles-Ci en p sous ensembles

Estimation de canal et décodage pour systemes multi-antennes



4. ESTIMATION AVEUGLE 143

disjoints. L’avantage de ce choix réside dans le fait que la permutation des matrices a colonnes
orthogonales conserve 1’orthogonalité entre elles. Ceci se traduit par

C,C, =8(m=n)l ., (4. 73)
ou 4(.) désigne le symbole de Kronecker.

Chaque bloc X; est modulé par I’application de I’inverse de la Transformée Discréte de Fourier

(IDFT) suivant I’expression :

X, =W X, (4. 74)
ol West la matrice IFFT sachant que W correspond & la matrice normalisée de la FFT de

taille K, d’expression

_W,f WS oo W
1 W 0 Wl . W K-1
wW=—o ¢ °F ) (4. 75)
K . .
WKo WKK—l WK(K—l)Z
avec
W, =exp(—j27/K) (4. 76)

Avant I’émission de chaque symbole OFDM, le préfixe cyclique de taille au moins égal a L est
inseré au début du bloc. Il peut étre constitué de zéros (zeros padding) ou correspondre aux L
derniéres composantes du symbole OFDM devant étre transmis. Son role est d’éliminer les
interférences inter bloc (IBI) pouvant provenir de la superposition partielle de deux blocs
adjacents et de pouvoir obtenir une matrice circulante diagonalisable par la transformation de

Fourier. Le signal recu est de la forme :

p
¥, =D Teh )X +v, 1<i<p, 1<j<q (4.77)
i=1

Ou %, denote la séquence x; a laquelle le préfixe cyclique a été ajouté, on a aussi
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h’.

L]

ht.  h° 0

1] 1)

T () =| (4.78)

0 h- - %

I L/ (K+L,K+L)

et v; désigne le bruit additif de type gaussien.

Une fois le signal recu, on procéde a la suppression de la partie correspondante du CP qui

contient I’interférence IBI. On obtient alors

p
y, = ZTK ()% +v, (4. 79)
i=1
avec
hy Rt h{’j 0 ... 0
0 hi,Lj hi,Lj_1 hi(,)j .
T (h)=| : hi?,. : (4. 80)
: . 0
L L-1 0
0 hy b Wy

Sur le signal, amputé du préfixe cyclique issu de chaque antenne de réception j, est appliqué a

présent la transformation discréte de Fourier pour donner :

p
y; = diag(H, ). X;+n, 1<i<p ,1<j<q (4.81)

i=1
ou n; désigne le bruit complexe gaussien additif, diag(Hi;) une matrice diagonale de taille K
dont les ¢éléments de la diagonale ne sont rien d’autre que les coefficients de la réponse

fréquentielle du canal entre ’antenne d’émission i et I’antenne de réception j.

Hi,j:[Hi,j(O)""’Hi,j(K'l)] (4. 82)

et

L
H,;(K)=> h (ne ™ 0<k<K-1 (4. 83)
n=0

on admettra que la réponse impulsionelle h;; du canal est de longueur L+1.
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L’expression matricielle correspondante a (4. 83) est donnée par

H,, =VKW_h (4. 84)
ou W\, est la matrice constituée des L+1 premiéres colonnes de W.

Etant donné que H;; est un vecteur, on peut aussi ecrire (4. 81) sous la forme :

p
y, = diag(X;).H, ; +n, (4. 85)

i=1

ou diag(X;) est la matrice diagonale issue du vecteur X;.
4.3.2 Estimation du canal

4.3.2.1 Cas d’une antenne émettrice et de deux antennes en réception

Une méthode d’estimation de canal exploitant la diversité en réception a été introduite en [75].
La dite méthode traite spécifiquement du cas d’une antenne en émission et de deux antennes en
réception. Dans une premiére approche, en ignorant le bruit, on peut montrer facilement que

(4. 85) revient a écrire :

{ (k) = X (K)ue'hy (4. 86)

¥, (k) = X (k).u/'h,
ol u! est la k™™ ligne de la matrice VKW, .

Par une simple transformation algébrique [75], il est tout a fait logique d’écrire

h

[Y2W|_+1 _Y1WL+1] {h
2

}:tho (4.87)

avec

Y, =diag(y,)

Y, =diag(y,)
V= [Y2W|_+1 _Y1WL+1]

h=[h,h T

(4. 88)

L’expression matricielle (4. 87) ou h est une inconnue peut étre résolue sous forme d’équations

homogeénes a un facteur scalaire pres comme dans le cas de la méthode des sous espaces.

Ahmed D. KORA © 2007



146 4.3 Estimation aveugle basée sur la diversité en réception

En considérant la présence du bruit, on pourrait avoir recours a I’écart quadratique moyen

minimum. Ce qui revient & minimiser ’expression h"V"Vh sous la contrainte |h| =1.

En d’autres termes:

A : H
h=arg min {n"Uhj (4. 89)
avec
U=v"v (4. 90)

La solution trouvée a une constante unitaire multiplicative complexe correspond au vecteur

propre le moins dominant de la décomposition en valeurs singuliéres de la matrice V.

4.3.2.2 Extension de la méthode aux cas SIMO (Single Input Multiple
Output)

Considérons un systéme doté d’une antenne en émission et de plusieurs antennes en réception,

I’expression (4. 86) devient :

Y1 () X (K)u'hy

y; (k) X (k)u'h, (4.91)

Y.(k) = X(k)u'h,
et ’égalité vy, (K)u'h, = y,(k)u;'h, déduite de (4. 86) peut étre généralisée au systéme que

nous avons.

On obtient alors qu = w équations de la forme :

v, (Ku'h =y (K)u'h pour 1<m=n<q (4.92)

Le vecteur exprimant les paramétres du canal pour I’ensemble du systéme SIMO est

h=[h{,h,---,he T (4. 93)
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La matrice V de (4. 88) devient :

YZWL+1 _YlWL+l 0(K,L+1) o o O(K,L+l)

YSWL+1 0(K,L+1) _YlWL+l O(K,L+1) o O(K,L+l)

YqWL+l 0(K,L+1) 0(K,L+1) o O(K,L+l) _YlWL+1

V= O(K,L+1) Y3WL+1 _YZWL+1 0(K,L+1) O(K,L+l) (4 94)
YqWL+1 _YZWL+1
O(K,L+1) :
: : Yq—SWL+l _Yq—ZWL+l
_O(K,L+1) 0(K,L+1) 0(K,L+1) YqWL+1 _Yq-1W|.+1_q-(qfl)KXq.(Hl)
2

Il est possible de réduire la taille de la matrice en négligeant partiellement le bruit. Le nombre

9(9-9)
2

d’équations indépendantes diminue de Cj = a Q-1 equations comme ce fut le cas

avec (4. 87) sachant que pour ce cas g=2. On en déduit une matrice AY tel que

Y2 _Yl O(K,L+1) Tt o O(K,L+1)
O(K,L+1) Y3 Y2 0(K,L+l)
AY = 0(K,L+l) Y4 'Y3 0(K,L+1) (4.95)
: : . R Ok
0(K,L+l) o T O(K,L+1) Yq 'Yq—l

On peut alors exprimer la matrice V comme suit :

V =AY (I, ®W,,) (4. 96)

Si on considere par exemple un systeme de trois antennes en réception, le nombre réduit

d’équations est de 2 (3-1). Ce sont :

Y, (k)u::hl = yl(k)u:: hz (4. 97)
ya(k)uh, =y, (K)ugh, |
et la matrice V est donnée par
Vv :(gzwul _YY\IXIVLH _C)Y(K\,ll\_;l) ] (4. 98)
(K,L+1) 3VTL+1 27T L+
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Sans oublier aussi le vecteur h qui devient

h=[h" . kT (4.99)

Il reste a considérer 1’expression de la matrice V donnée par (4. 98) dans (4. 89) pour estimer h

4.3.2.2 Généralisation aux systemes MIMO (Multiple Input Multiple
Output)

4.3.2.2.1 Séparation des sources

Le probléme de la méthode des sous espaces dans 1’estimation de la matrice des parameétres du
canal est I’expression de la solution & un facteur de matrice triangulaire a rechercher [68].
Notre souci est d’obtenir une bonne précision d’estimation. Pour cela, nous avons choisi de
procéder a la structuration des séquences destinées a ’estimation de canal de manicre a
éliminer en réception les interférences entre symboles issus d’antennes d’émission différentes.

Ceci se fait grace a I’opérateur C; dont nous avons parlé en (4. 71). 1l revient au niveau de

chague antenne de réception j d’appliquer le décodeur C.correspondant & I’antenne

d’émission i pour extraire le signal qu’elle a transmis.

p
Yij :ZCdeiag(Hi,j)Xi +CiTnj

i=1

" (4. 100)
=C/diag(H, )X, + >_ C/ldiag(H, )X, +C'n,
n=Ln=i
Sachant (4. 71), (4. 100) devient alors
p
y,; =Cldiag(H, ;)C;s, + ;_Cfdiag(Hn’j)Cnsn +C/'n, (4.101)

Il est démontré dans [79]&[76] que par un changement adéquat de dimensions, les matrices
diagonales commutent avec les matrices permutées. Par conséquent, on a :

diag(H,,)C, =C,diag(H, ) (4.102)
avec diag(I:|nYm) = C,Tdiag(Hn'm)Cn , une matrice diagonale de taille K/P dont les éléments de

la diagonale sont les composantes sélectionnées par la matrice de permutation qui ne sont rien

d’autre que les composantes qui coincident avec les indexes déterminant le précodeur.
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L’expression (4. 102) dans (4. 101) donne

— p —
y,; =C/Cdiag(H, ,)s,+ > C/C diag(H,)s, +C/n, (4.103)

n=1,n=i

Et il s’ensuit en se référant a (4. 73) que

y; ; =diag(H; ;)s; +C/n, (4. 104)

Pour ’ensemble du systéme, le signal issu de I’antenne d’émission i a pour expression

(V)" =[Yis Yizreonr Yigl (4. 105)
Ainsi, par une séparation des sources en réception (4. 105), on peut utiliser la méthode
développée pour les systéemes SIMO avec une modification au niveau de la construction de la

matrice V que nous allons détailler dans la section suivante.

4.3.2.2.1 Formulation de la matrice V pour les cas MIMO

Le deuxiéme aspect dans la généralisation de I’algorithme aux cas MIMO est I’identification
précise des porteuses allouées a chaque source. Pour des raisons de simplicité, nous avons
choisi dans une premicre approche d’exploiter le schéma FDMA (Frequency Division Multiple
Access) dans lequel un certain nombre de porteuses adjacentes sont attribuées a une méme
antenne émettrice. II est tout a fait possible d’utiliser d’autres approches sans difficulté majeure

a condition de pouvoir separer les sources.

Du moment que la taille des séquences issues du précodage est égale a celle de la matrice W,

I’expression (4. 75) reste inchangée mais une modification doit étre faite pour Wy, dans (4.

84) afin de pouvoir obtenir diag(l—_li'j)dans (4. 104). 1l est indispensable de considérer les

porteuses attribuées aux antennes. Dans le cas de notre schéma pour I’antenne i la matrice

W+ devient alors :
i ) K .K )
W/, =W 1L+ —1)E:|E,1: L+1) 1<i<p (4. 106)

et la matrice V correspondante est donnée par

VI=AY' (1, ®W/,) (4. 107)
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ou
Yzi 'Y1i O(K/p.!_+l) O(K/p,L+1)
' 0(K/p,L+1) Ys 'Y?I O(K/p,!_+1) :
AY' = : O(K,D’M) Y4I -Y3' O(K/p,L+1) : ,1<i<p (4. 108)
: - ' _ O(K/p_,L+l)
O 1prt Y, Y
avec
Y, =diag(y, ;) (4. 109)

On peut donc estimer pour chaque antenne d’émission i les paramétres du canal (h') avec (4.
93).
Grace au précodage, 1’estimation du canal est simplifiée et la matrice triangulaire dans le cas

de la méthode des sous espaces est réduite a p scalaires complexes.

4.4 Simulations

Cette partie regroupe un certains nombre de nos résultats de simulations montrant les
performances de quelques méthodes aveugles d’estimation y compris celles que nous avons
proposées. Pour chaque bloc de données, les coefficients du canal sont générés sur une base
aléatoire et dans la plupart des cas, nos résultats sont obtenus avec une moyenne sur 5000
simulations de Monte Carlo. Le nombre de symboles dans le cas de notre algorithme est fixé a
16 sauf précision contraire. Nous avons considéré le cas idéal d’une synchronisation parfaite et

une parfaite connaissance du facteur d’ambiguit¢ du canal. Ce facteur correspond a
Y 2 -y s
a=h" h/|h| pour chaque antenne ou source. Nous avons utilisé le plus souvent le MSE et le

RMSE (Root Mean Square Error) comme indicateurs de mesure des performances des

estimateurs. L expression du RMSE est :

RMSE= |1 Sl —th (4. 110)
Ih| \ D(L+1) = '

iéme

ol D est le nombre de simulations de Monte Carlo et ' est la i*™ simulation d’estimation de
canal.

La figure 4. 2 et la figure 4. 3 illustrent les performances d’estimations de canal par la méthode

des sous espaces (SS) de systemes SIMO dotés de trois et quatre antennes respectivement en
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réception. La taille des blocs considérés est de 25 symboles QPSK avec un ordre de trajet L=4

pour une transmission quasi statique sur 1000 blocs successifs.

On peut constater que les performances de 1’estimateur s’améliorent lorsque le rapport signal
sur bruit (SNR) augmente. De plus I’augmentation du nombre d’antennes en réception, en

d’autres termes 1’augmentation de I’ordre de diversité a une influence positive sur I’estimateur.

MSE

0 5 10 15 20 25 30 35 40

Figure 4. 2 Estimation de canal selon la méthode SS pour un systeme SIMO 1x3

Au niveau de la figure 4. 4, on a comparé les performances de notre estimateur basé sur la
diversité en réception avec celui de la méthode des sous espaces pour les systémes multi-
antennes OFDM dénommée MUMA qui a été présentée dans 0. A cet effet, on a considéré des
blocks de 32 symboles modulés en 16 QAM (Quadrature Amplitude Modulation) pour un
ordre de canal L=3.

On a considéré deux cas : le cas d’une estimation basée sur 150 blocs et le cas d’un seul bloc.
On peut constater sans aucune confusion que notre estimateur converge bien méme pour un

seul bloc.
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MSE

SNR

Figure 4. 3 Estimation de canal selon la méthode SS pour un systeme SIMO de type 1x4

Estimation aveugle de canal pour un systeme 2x3, L=3 en modualtion 16QAM

TR T

2| == div 1bloc
=+ SS 1bloc
= div 150 blocs
=-8- SS 150 blocs

10" =

RMSE

0 5 10 15 20 25 30 35 40
SNR

Figure 4. 4 Comparaisons des performances entre estimateurs de canal MIMO

De plus, on observe un écart de 10 dB au moins en de¢a d’un RMSE de 102 Lors de nos

simulations, on a pu constater qu’il faut environ 100 blocs pour commencer par obtenir des
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résultats satisfaisants avec 1’algorithme MUMA pendant que le notre peut commencer avec un
bloc. Ceci nous a permis de conclure que notre algorithme est plus robuste.

Nous nous sommes alors propos¢ d’étudier I’influence de différents paramétres sur notre
estimateur de canal. C’est ainsi que dans la figure 4. 5, nous avons considéré 1’ordre de
diversité¢ (différence entre le nombre d’antennes de réception et le nombre d’antennes en
émission). Nous avons pris juste a titre d’exemple les systemes 2x2, 1x2, 2x3 et 1x3. De ces
différents systemes, celui qui présente la meilleure performance est 1x3 dont 1’ordre de
diversité est 2. Il est suivi des systemes 1x2 et 2x3 dont ’ordre de diversité est 1. Il n’est pas
surprenant de constater que le moins performant est le systeme 2x2 puisque son ordre de
diversite est 0 (2-2).

Estimation aveugle de canal pour L=1 en modulation BPSK

-
(=]

o
“N=2N
o009
[T
WWNN
FR S

i

RMSE

10° i | | i | | i
0 5 10 15 20 25 30 35 40

SNR

Figure 4. 5 Performances de I’estimateur de canal basé sur la diversité en réception

La figure 4. 6 montre I’influence du type de modulation sur I’estimation aveugle de canal. On
peut remarquer que le RMSE avec les modulations M-PSK (BPSK, QPSK, 8-PSK) ne varie

pas. Dans le cas du 16 QAM, on note une légére dégradation de 1 dB environs. On peut
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conclure que le type de modulation n’a pas d’influence majeure sur les performances de
I’estimateur aveugle basé sur la diversité en réception.

La figure 4. 7 illustre les performances de notre algorithme pour un nombre croissant de blocs
utilisés dans I’estimation. Comme dans le cas de la méthode des sous espaces, on constate un
abaissement de la courbe du RMSE lorsque le nombre de blocs augmente signe que les
performances s’améliorent.

Nous avions montré que la matrice V pouvait étre réduite pour des besoins de simplifications.
Notre souci a été de pouvoir évaluer I’'impact de cette réduction sur les performances de
I’estimateur aveugle de canal. La figure 4. 8 nous permet de realiser que la réduction

matricielle ne dégrade pas d’une maniére notoire les performances en RMSE.

Estimation aveugle de canal a l'aide d'un seul bloc pour un systéme 2x3 L=4

I

M — : R D o BPSK |1
......................... . L] —e= 16 QAM |
t : : : g -8~ 8 PSK
P e S S ani i —— QPSK 1

RMSE

0 5 10 15 20 25 30 35 40
SNR

Figure 4. 6 Performance de I’estimateur de canal en diversité pour différentes modulation
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. Estimation aveugle de canal pour un systeme 2x3 en modulation 16QAM et L=4
10 T T T T T T T

RMSE

SNR

Figure 4. 7 Performance de I’estimateur de canal en diversité pour différents nombres de blocs

Performances d'estimation aveugle selon la matrice V pour un systéme 2x3 L=3, 8-PSK
10 [ T ! T | T T T

=6~ matrice V ' ’
=8- matrice réduite Vmin

RMSE

0 5 10 15 20 25 30 35 40
SNR

Figure 4. 8 Effets de la réduction de la matrice V sur les performances d’estimation de canal
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Nous avons aussi simulé I’influence de la taille des blocs dans I’estimation des paramétres du
canal. Comme le montre la figure 4. 9, on constate que les performances sont meilleures si on

augmente la taille du bloc. Ce résultat est en accord avec la littérature.

Dans la figure 4. 10, nous avons voulu comparé les performances de notre algorithme avec
celui de [78]. Il ressort que pour le méme nombre de blocs considéré dans [78] qui est de 400,
nous obtenons & 20 dB un RMSE de 7,5.10" avec notre algorithme alors que [78] donne une
valeur de 6.10%3. On peut en conclure que les deux algorithmes sont trés proches en

performances.

La figure 4. 11 résume ’ensemble des résultats obtenus pour différents ordre de canal. L’ordre
du canal est défini par le nombre de trajets -1. Nous constatons que pour ’exemple de deux
antennes en émission et trois antennes en réception une dégradation progressive des
performances lorsque le nombre de paramétres a estimer augmente et cette dégradation est

proportionnelle aux nombre de trajets.

" Estimatimation aveugle de canal a I'aide d'un seul bloc pour un systeéme 2x3 , QPSK, L=2
10 T T T T T T

I B
=0~ 16 symoboles |7
& 32 symboles

107

RMSE

1071

10° | | | i i | i
0 5 10 15 20 25 30 35 40

SNR

Figure 4. 9 Effets de la taille du bloc sur les performances d’estimation de canal
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Estimation de canal en modulation QPSK pour un systeéme 2x3

== 400 blocs

RMSE

Figure 4. 10 Performances en modulation QPSK pour un nombre variable de bloc

20
SNR

25

30

35

40

Estimation aveugle de canal pour différénts L en modulation QPSK pour un systéme 2x3

RMSE

44444

P B Pt
ONO WO
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Figure 4. 11 Effets de 1’ordre du canal sur les performances d’estimation
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Parameétres du canal entre la deuxieme antenne d'émission et les antennes de réception, L=2
05 T T T T T T T

C\W
=8~ parameétres réels
) SNR=10 dB

—#— SNR=20 dB
—+— SNR=30dB
-g- SNR=40 dB

Deuxiéme antenne

Troisieme antenne

channel response amplitudes lh(i,j,1)!

015 B e ..... | o s R e ...... F:bueN ey
01} : f : ; : .
Premiére antenne : ;
005 : e N ; : - =
0 i i i i | i i
1 2 3 4 5 6 7 8 9

channel parameters position

Figure 4. 12 Amplitudes de la réponse impulsionelle du canal

Nous terminons nos simulations avec la figure 4. 12 qui montre I’estimation de ’amplitude des
parametres du canal entre la deuxiéme antenne d’émission et les trois antennes de réception.
On constate a partir de 20 dB un rapprochement puis une quasi superposition des différents

coefficients avec les valeurs réelles.

Conclusion

Plusieurs méthodes d’estimation aveugle de canal existent pour les systémes MIMO
OFDM. La méthode des sous espaces n’est performante que pour un nombre ¢levé de
blocs. Les algorithmes qui en dérivent ne présentent pas non plus de performances
meilleures. Notre contribution a été de proposer une nouvelle approche pour I’ensemble
des systtmes MIMO OFDM en utilisant la diversit¢é en réception afin d’obtenir de
meilleures performances quand le nombre de blocs a considérer est faible. Cet algorithme,
pour les systemes MIMO OFDM, se déroule en deux étapes. La premiere permet de
séparer les sources et la deuxiéme consiste en une décomposition d’une matrice donnée.

Nous avons montré que notre estimateur converge méme pour un seul bloc.
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5. DIVERSITE COOPERATIVE (Perspectives)
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5.2.2 Relais transparents ou Amplify and Forward Relays

5.2.3 Relais non transparents ou Decode and Forward Relays

5.3 Codage spatio-temporel distribué

5.3.1 Codage spatio-temporel en bloc distribué.

5.3.2 Codage différentiel spatio-temporel en bloc distribué.

5.3.3 Systéme en couches distribue

5.3.3.1 Diversité coopérative BLAST (DIiBLAST)

5.3.3.2 Diversité coopérative en couches

5.3.3.3 Systémes turbo en diversité coopérative

5.4 Estimation de canal en diversité coopérative

5.4.1 Estimation de canal basée sur les pilotes

5.4.2 Estimation aveugle de canal en diversité coopérative

5.5 Simulations

Conclusion
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5.1 Introduction

Les futurs réseaux ’wireless’’ sont tenus de pouvoir supporter de hauts débits. Pour le réseau
cablé, la fibre optique parait la solution la plus prometteuse et son déploiement fait I’objet de
grands chantiers. En ce qui concerne la transmission radio, le haut débit n’est pas compatible
avec la structure conventionnelle des réseaux sans fil. Les techniques de diversité ont été
beaucoup appréhendées et reconnues comme des solutions efficaces pour cette contrainte liée
au haut débit. Au nombre de ces techniques, la technique du MIMO (Multiple Input Multiple
Output) a fait I’objet d’un grand nombre d’investigations montrant leurs performances dans de
nombreux cas de figures. La technique de modulation OFDM (Orthogonal Frequency Division
Multiplexing) est intégrée dans la structure des systemes MIMO pour contrer les effets des
multi trajets. L utilisation de plusieurs antennes aussi bien en émission qu’en réception méme
si elle attire toujours les chercheurs et présente de bonnes performances semble difficile a
implémenter au niveau des terminaux portables. Deux raisons expliquent cette incommodité. Il
s’agit d’'une part, de la taille de plus en plus petite des téléphones portables alors qu’une
distance minimale entre les antennes est requise pour minimiser la corrélation entre elles.
D’autre part, il y a ’accroissement de la consommation en énergie compte tenu de I’¢lévation
du débit. C’est ce qui a motivé I’introduction de nouvelles formes de diversité dites
coopératives [83]-[88].

La diversité coopérative permet aux différents terminaux de partager leurs ressources pour
créer un systeme multi-antennes virtuel afin de profiter de la diversité spatiale. La premiére
réflexion sur la diversité coopérative est orientée sur le compromis entre le type de codage et la
puissance de transmission pour la simple raison que chaque utilisateur aura a transmettre ses
propres données et celles de ses partenaires. Cela nécessite des entétes au niveau des paquets
pour discerner le destinataire. Il est heureux de notifier que le gain de diversité est un atout qui
permet de réduire la puissance d’émission sur les terminaux tout en maintenant les mémes
performances. Par conséquent, la diversité coopérative est une solution attractive dont le
double avantage est la diminution de 1’énergie requise au niveau de chaque portable s’il devait
étre pris individuellement et la résistance aux effets dégradants du phénomene

d’évanouissement dans les futures générations de réseaux sans fil.

La diversité coopérative s’applique aux systémes distribués d’antennes. Ce sont des systémes
répartis dans I’espace ou un nceud, qui désire transmettre des informations a un autre nceud,
passe par des nceuds sélectionnés. Le nceud qui désire envoyer I’information est appelé source.

Le nceud auquel est adressé le message est appelé destinataire. Les autres nceuds intermédiaires

Estimation de canal et décodage pour systemes multi-antennes



5. DIVERSITE COOPERATIVE (Perspectives) 161

jouent le rdle de relais. Ce qui rend tout a fait possible cette forme de diversité spatiale est la
propriété de diffusion [89] de I’onde lors de sa propagation sur le support considéré ici qu’est
I’espace. L’ inconvénient est que cela conduit dans certains cas au phénomene d’interférences.
Le signal émis par un nceud peut étre regu et traité par n’importe quel autre terminal dans le
voisinage. La transmission indépendante des copies du méme signal par les relais crée de la
redondance au niveau du récepteur : c’est de la diversité a cause justement de la configuration

distribuée des relais qui permet de combattre les effets des multi trajets.

La diversité coopérative est une option qui permet de satisfaire aussi les exigences de
puissance qui par le caractére distribué augmente 1’autonomie en énergie des nceuds.
L’allocation optimale de puissance [90]-[91] est le meilleur moyen pour économiser sur la
puissance des émetteurs et améliorer la couverture du réseau. Il est alors important d’étudier
les criteres d’allocation en fonction des performances désirées. La diversité coopérative permet
d’obtenir de bonnes performances quand le canal entre source et relais aussi bien que le canal
entre le relais et la destination présentent de bonnes qualités [86]. Plusieurs scénarii de
diversités coopératives sont proposés dans la littérature. lls combinent en général les
techniques d’allocation de puissances avec le codage spatio-temporel. Nous présenterons les
stratégies de coopération les plus répandues puis le modéle de signal accompagnant chaque
schéma de transmission spatio-temporel avant d’avant d’aborder la question de I’estimation de

canal et de terminer par les résultats de diverses simulations.

5.2 Stratégies de coopération et modeéles du

signal

La mise en ceuvre de la diversité coopérative doit passer par des stratégies de coopération
basées sur les relais. La dénomination de ces stratégies différe parfois sur certains détails d’un
auteur a un autre. D’une maniére générale, le protocole de communication en diversité
coopérative doit pouvoir tenir compte des questions d’allocation des ressources,
d’identification du canal et des phases de transmission qui tiennent comptent de la stratégie de
transmission. Les stratégies de coopération les plus citées a introduire dans ce protocole

sont regroupées en deux classes que sont I’amplification et la transmission en aval connue sous
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la terminologie anglaise de Amplify and Forwrad (AF) et le décodage et la transmission en

aval dont la terminologie anglaise est Decode and Forward (DF).

Pour le mode¢le de signal, 1’indice ‘S’” est réservé a la source, ’indice “‘d’’ est dédiée a la
destination et les relais sont indexés par ‘‘r’’. On désignera par P la puissance totale de
I’ensemble du systeme en émission. Ps représente donc la puissance d’émission de la source et
P, la puissance d’émission des relais. On considére une répartition de la puissance au niveau
des relais. Pour cela, on utilisera 1’indice i pour préciser la puissance individuelle d’émission

de chaque relais. La puissance totale peut étre exprimée par :

P=PR+P (5.1)

On supposera qu’on a m relais. La puissance de chaque relais est donnée par

P.=a,P ; (5.2)

avec

F)ri = i
5. 3)

Dans le souci d’assurer une autonomie aussi prolongée que possible de la batteric a chaque
nceud, il est trés important de minimiser la puissance consommée de 1’ensemble du réseau.
Cela passe par une optimisation de la puissance de tous les neeuds émetteurs (source et relais).

En d’autres termes, il s’agit d’un probléme d’allocation de puissance optimale.

On considérera pour des raisons pratiques que la communication est semi duplex et, pour
simplifier, que les canaux sont a évanouissements quasi statiques et sont modélisés par des
coefficients complexes générés de maniere aléatoire, de moyenne nulle lorsqu’il n’y a pas de
ligne de vue directe. Pour un canal a évanouissements de coefficients h;; généré de maniere

aléatoire, la variance est obtenue par :

a?dsd
ij d

(5. 4)

QH-I--lOx

Ou dsy correspond a la distance entre la source et la destination ; n compris généralement en 2
et 5 désigne 1’exposant de propagation et enfin djj est la distance entre deux nceuds considérés
ietj.

Avant d’aborder les stratégies et leurs modeles de signal, nous présenterons dans la section

suivante, les différentes formes de regroupement des relais et les phases de transmission.
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5.2.1 Relais et phases de transmission

Les relais peuvent étre disposes en paralléle, en série ou de fagon mixte ( Figure 5. 1 a Figure
5.3)

sowrce

Destination

Figure 5. 1 Relais en paralléles

Relais
[ e oo ]
| \ 2 . ¥
—, ~ J—*
: : Destination
Source D

Figure 5. 2 Relais en série

La transmission de I’information en diversité coopérative nécessite des préalables que sont
I’allocation des ressources et 1’identification des potentiels relais dans I’environnement
immédiat de la source. Les ressources auxquelles nous faisons allusion sont essentiellement
celles du média et la puissance. Dans un réseau, 1’allocation de ces ressources peut étre libre ou
ordonnée. Lorsque les ressources doivent étre allouées de maniére rationnelle, il est important

de veiller a I’allocation des puissances entre la source et ses relais.

Cet aspect sera développé dans la suite de ce chapitre. Le second aspect de I’allocation des
ressources est celle du canal. Il serait avantageux d’allouer le méme intervalle de temps
pour la communication entre les sources et ’ensemble de tous les relais. Pour limiter les
collisions, une allocation de maniére orthogonale des ressources du canal (temps,

fréquence ou codes par exemple) conviendrait entre les différents sous ensembles disjoints
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de sources et relais du réseau. Cela sous entend qu’un nceud ne peut étre relais pour deux

sources a la fois et en méme temps.

Relais

Figure 5. 3 Relais mixte

Une bonne allocation de ressources facilite 1’identification des nceuds pouvant jouer le role de
relais pour une source qui désire émettre. Chaque source pouvant étre identifiée au niveau des
relais par les ressources du canal qui lui sont attribuées de maniére unique. S’il s’agit de codes
orthogonaux par exemple, 1’application de la clé par le relais permet de séparer les messages
émanant des différentes sources. Le relais mesure le rapport signal sur bruit plus interférence
de chaque source pour sélectionner le meilleur auquel il envoie un accusé de réception et de
disponibilité a servir de relais.

La transmission proprement dite de I’information de la source & la destination se fait en deux

phases d’une maniére générale (Figure 5. 4).

La premicre phase correspond a I’émission de I’information par la source vers les relais avec
ou sans la destination. La deuxiéme phase correspond a celle de la réception par le destinataire
des signaux émis par les relais avec ou sans la source. Cette réception peut étre simultanée ou

non pour I’ensemble des relais.

o PO @ e

Pe o—Ne

&
@) ®)

Figure 5. 4 Exemple de phases de transmission (source - destination)
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5.2.2 Relais transparents ou Amplify and Forward

Relays

Les relais transparents sont utilisés dans le cadre de 1’amplification et la transmission du signal
recu de la source. C’est la stratégie de coopération appelée AF (Amplify and Forwrd) qu’on
peut implémenter facilement parce qu’il nécessite seulement 1’antenne et I’amplificateur de
puissance. La stratégie de diversité coopérative AF (exemple : Figure 5. 5) a été proposée par

Laneman et al [83].

relais

.y
AN

. — degation

JUU

Figure 5. 5 Diversité coopérative AF avec un relais

La Figure 5. 5 Diversité coopérative AF avec un relais décrit une source qui diffuse son
information dans une premiére phase, le relais et la destination recoivent le signal de la source,
le relais I’amplifie puis le transmet en aval dans une deuxiéme phase. Dans certains cas, la
source peut aussi emettre lors de la deuxieme phase. Cette stratégie peut étre assimilée par la
destination a un codage répété de deux émetteurs a la différence que le relais amplifie son
propre bruit. Cette amplification du bruit issu du relais est I’inconvénient majeur du schéma de
transmission AF. Toutefois il est montré qu’il procure un gain en comparaison avec le cas de

figure sans relais et convient bien dans certains contextes.

Le signal regu par un groupe de relais en paralléle peut s’exprimer sous forme matricielle par :

yr = \IF)ShSI’XS + nSI’ (5 5)
ou Xxs désigne le signal émis par la source, y, celui recu par les relais, hg les paramétres du

canal entre la source et les relais sans oublier le bruit additif ng,.
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Si on considere un groupe de relais en paralléles entre la source et la destination, le signal

transmis par ces relais et recu par la destination est donné par la forme matricielle suivante :

yrd = \/ﬁ_rihrd yr + nrd (5 6)

ou hyq désigne les paramétres du canal entre les relais et la destination, n.4 le bruit additif et P,

est un terme de normalisation d’expression :

_ P.
Py 7
P+ s -7
ol s 2 désigne la variance du bruit gaussien.
Si on suppose que le signal recu de la source et amplifié par un relais i est noté :
Si = MY (5 8)
La puissance de ce signal est telle que :
2 2
E(sq| )= sz(|yri| )
= mf(h,[ a,P+s7) -9)
£a,P
On en déduit le facteur d’amplification par :
m £ il 5. 10
|hsri|2asP+S§| ( . )
L’équation (5. 6) peut étre simplifiée en considérant 1’expression (5. 5) comme suit :
yrd = \] I:_)ri hrd (\/?shsr Xs + r]sr) + nrd (5 ll)

L’expression (5. 11) revient a écrire :

Vi = PPN X+ QPN had (5.12)

srd

Au cas ou le signal émis par la source est aussi recu par la destination, 1’équation matricielle du
9

signal recu de la source est alors donnée par :

ysd = I:)shsdx + nsd (5 13)

S
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Le récepteur pourrait alors combiner les signaux recus lors des différentes phases comme suit :
m
y(k) = Yy (k -t )+ a a; yrd,i (k)

i=1

= a (hyx (k- 1)+ ng(k- )+ 8 ay(hy MYe,(K)+ Ny, (K))

i=1

(5. 14)

Avec as et a, des coefficients d’optimisation a rechercher.

L’expression du SNR a la destination est calculée comme dans [90] par :

m 2
asP hsdas + é rT“I]rd,ihsr,iari
SNR = =1 (5. 15)
° 2
S l%l (|as|2 + a |ari |2 (‘mhrd,i‘ + 1))
i=1

La maximisation du SNR peut se faire par dérivation partielle par rapport a as et a,; de maniere

a obtenir les valeurs optimales en (5. 16) [92].

- (5. 16)
Ja Ph .h_.
n;] 25 *rd; Sr,i 1£|£m
sy (m hrd,i‘ +1)

Ti

En considérant que chaque relais transmet avec sa puissance maximale c'est-a-dire

[ a,P
V|hsri|2 a1P+ S il

m = (5.17)

le probléme d’optimisation revient a maximiser le rapport signal sur bruit sous la contrainte

m
o —

as+ d ari_ 1
i=1

0Ofa £1 (5.18)
0Ofa,£1

Par substitution de (5. 16) et (5. 17) dans (5. 15) et en utilisant la méthode de résolution des

multiplicateurs de Lagrange, on peut poser :
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2
m h..h .|a.P aP m
2 o rd,i’ sr,i ri s o —
1 (| +a ;’ —)-z 1@ +a a;-)=0
Ta =1 a,Plh,| +aPlh,| +si Sw =1
1£iem + (5. 19)
2
o hr ihsri a‘rip a.P N
—ﬂ ((|hsd|2+a g ’ - 2) > +l(a,+q a,-1)=0
Ta, =1 a,Plhy;| +aPlh, | +sy SN i=1

La résolution du probléme d’allocation optimale de puissance revient a retrouver les valeurs

des coefficients as et oy, 1 =1,..., m solutions des équations du systéme (5. 19).

Pour le cas d’un seul relais, on a les expressions en (5. 20).

2 2 2 2 S 2
(hsd (hsr hrd )( hrd + ?N)
S = 2 2 2 2 2 2 2
(hsr hrd )( hsr hrd hsd (hsr hrd ))
2 2
L hsr hfd \/( th 2 hrd i - hsd i (hsr i hrd 2))( hsr i + SiN)( hrd i + SiN)
P P
2 2 2 2 2 2 2 (5 20)
(hsr hrd )( hsr rd hsd (hsr hrd ))
a,=1-a;

Etant donné que le succes de la diversité coopérative dépend de la qualité du canal, on se
propose generalement de fixer un seuil de SNR entre la source et le relais a partir duquel le
relais est autorisé a transmettre en aval. La stratégie AF a été utilisée avec succes dans
plusieurs contextes comme celui de la transmission différentielle que nous présenterons au

niveau des codes spatio-temporels.

5.2.3 Relais non transparents ou Decode and Forward

Relays

Le décodage et la transmission en aval est aussi une stratégie assez connue de la diversité

coopérative. Sendonaris et al [84] font partie des premiers a proposer une telle stratégie de

diversité coopérative. Dans cette stratégie de diversité coopérative (Figure 5. 6), les nceuds de

relais se comportent comme des répéteurs numériques.
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telaia

®

w/

e
. destination

Figure 5. 6 Exemple de diversité coopérative DF avec un relais

L’information émise par la source et recue aux relais est d’abord entierement décodée puis ce
dernier retransmet a nouveau I’information binaire détectée en aval. L’exemple de la figure 5.
6 illustre le schéma de transmission exploitant le protocole decode and forward (DF) dans le

cas d’un relais entre la source et la destination.

Les expressions du signal transmis par la source aux relais et a la destination sont

respectivement données par

ysr = \/Eshsr XS + nSI’

(5.21)
ysd = \fsshsd Xs + nsd
Le signal régénéré par le relais i et transmis a la destination est donné par :
Yeai = NP (g i X + Nig i) (5. 22)
On peut aussi le mettre sous la forme :
Yea,i (K) = g ibix(k- t)+ Ay (k) (5. 23)

ol i est un facteur deéduit de la contrainte de puissance de transmission et i (k) le bruit

additif équivalent tel que :

ﬁrd,i (k) = binrd,i (k) (5 24)

Désignons par &k - t ) un symbole quelconque de la constellation de symboles du
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modulateur différent de x(k- t) ; A, ;(k) peut prendre les valeurs suivante :

i (k)= b, (k- t)- x(k- t))avec laprobabilitt p,(SNR,,, ) 5 o
fh,,(K)=0 avec la probabilité (1- p,,,(SNR,, . ) (5.29)
avec
2
a,Plh, .
SNR,, ;= — (5. 26)
s, 52

I’expression du SNR avant le décodage pour le relais i

Selon le type de modulation, il est possible d’exprimer le symbole estimé au niveau du relais

par :

Xri (k_ t ) = f (psr,i (SNRav,sr,i))biX(k -t )+ ﬂfo,i (k) (5 27)

avec
Ao (k)= 1, (k)- BN, (k) (5. 28)
le bruit équivalent de moyenne nulle et de variance notée s ;.

Apres le décodage, I’expression du SNR est de la forme :

— a‘sbiZP( f ( psr,i (SNRav,sr,i )))2

SI\IRap,sr,i - 2 (5 29)
S i
Les contraintes de puissance énoncées en (5. 3) permettent de poser :
E(x(k)[) £ a,P
E( Xr,i (k)‘z) = asbiZP( f (psr,i (SNRav,sr,i)))2 +S ;’qi
£a, P (5.30)
as + é ar,i =1
i=1
Comme dans (5. 14), les expressions du signal recu peuvent étres combinées comme suit :
y(k) = Yy (k -t )+ E_Ol a; yrd,i (k)
= (5. 31)

= a (hyx (k- 1)+ ng(k- 1)+ & a(hy bx(k- )+ fiy,(K)

i=1
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et pour I’optimisation du SNR de maniére analogue a (5. 16), on aura :

— \Iasph:d
a = ——
SN

f (SNR_, .. . b.«/a Ph, .
a. = (psr,l( av,sr,l)) i S rd,i

Ti 2
2 2
hrd,i‘ S%i+ sN

(5. 32)
1£if£m

5.3 Codage spatio-temporel distribué

Le codage spatio-temporel distribué regroupe 1’ensemble des techniques de codage spatio-
temporel appliquées aux systémes distribués dans le contexte de la diversité coopérative. Ces
types de codage ont retenu beaucoup I’attention des chercheurs ces derniers temps. On a
démontré leur avantage dans la transmission de données par relais coopératifs. Par exemple,
I’expression asymptotique de la probabilité d’erreur en diversité coopérative ou la modulation

QAM est utilisée est approximée dans [94] par :

c

P =
° G,SNR (5.33)
ou c est une constante qui dépend de la constellation QAM choisie et
G,= e’ (5.34)

[
Ou r, est le rayon dans lequel se trouvent les relais et p la densité limite pour un nombre de

relais et un rayon infinis.

Ces codages sont inspirés pour la plupart du codage spatio-temporel appliqué aux systémes
MIMO (Multiple Input Multiple Output).

L’une des formes de codage en diversité coopérative est la redondance du signal dans le temps
[93] a I’aide des relais pour procéder par la suite a une combinaison des signaux regus pour une
meilleure détection. La répartition temporelle est un moyen pour séparer sans aucune difficulté
les signaux émis par la source et les relais a la réception. Une autre approche est la répartition

en fréquence a condition de pouvoir séparer les signaux issus de sources différentes.

En assimilant un systeme distribué a un systeme MIMO virtuel, il devient alors possible de

maximiser le gain de diversité.
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5.3.1 Codage spatio-temporel en bloc distribué.

Ce type de codage offre une grande simplicité du récepteur et permet de profiter pleinement de
la diversité. Une autre forme de codage spatio-temporel similaire dans le cas multi utilisateurs

connu sous la terminologie anglaise Distributed STC, est proposée dans [94]&[95]. On
rappelle que la transmission se fait ici aussi en deux phases. La communication entre la source
et la destination peut se faire sous plusieurs approches. Nous allons présenter dans les lignes

qui suivent quelques exemples.

Exemple 1 : La communication entre la source et la destination a lieu uniquement en passant

par les relais. Pour simplifier les équations, on va juste considerer le cas de deux relais.

Figure 5. 7 Diversité coopérative avec deux relais en paralleles

Lors de la premicre phase, la source émet les symboles d’information vers les relais

(si, i =1, 2, 3, 4,..) . Le signal recu & un relais j a un instant donné peut se traduire par
I’équation :
Yi = ,\/aSPthSi +n; 1=1,2,.. (5. 35)

ou hgj est le coefficient complexe du canal entre la source et le nceud j ; njj est le bruit blanc
additif.

Lors de la deuxieme phase, les relais transmettent en aval les signaux regus apres les avoir
codé en suivant le schéma similaire au STBC d’Alamouti comme le montre la matrice de

codage spatio-temporel suivante :

& -CU
C= g o (5. 36)
2 10

ou les éléments d’une colonne sont relatifs a un nceud.
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En supposant un seul groupe de relais entre la source et la destination, les signaux regus de la
source sont supposes transmis a la destination par les relais seuls sur deux intervalles de temps

successifs.

Stratégie AF

Source Relais 1 Relais 2

Phase 1 temps 1

v Phase 1temps2

Phase 2 temps 1

Phase 2 temps 2

Figure 5. 8 Schéma de transmission pour deux relais transparents

Le schéma de transmission est celui de la figure ci-dessus avec pour expressions :

§ Yo = \/F_)rlhld Yii - |5r2h2dy;2 tn
%)’dz = \IF_)rlhlde"' F_)r?_thy;Z-'- n,

ou hig (i =1,2) désigne le coefficient du canal entre le relais i et la destination ; I5rj est un

(5. 37)

facteur de normalisation de la puissance relativement au relais j comme dans (5. 7).

L’expression (5. 37) peut étre détaillée sous la forme :

?dl — A \l d sl - Przh?_d hsz d 11 St g hzu n22%+ ?1% (5. 38)
* = r2 * o * o .

faz P h2d h, + \! hh sl% hld o My, & EN,5

qui fait apparaitre le terme du bruit qui contient ’expression amplifié du bruit généré par les

relais avec A= ,\/asP .

Pour contrer I’effet d’amplification du bruit, la diversité coopérative doit pouvoir jouer a priori

S | (=X

sur I’allocation de puissance pour garantir de meilleures performances.

Dans le cas d’un canal sélectif en fréquence, on peut avoir recours a la modulation OFDM de

maniére a obtenir au niveau des relais I’expression d’un bloc i de symboles
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R; = ,/aSPdiag(Hsj)Si + Ny J=12; (5.39)
ou Hs; est un vecteur de taille correspondant a celui du bloc caractérisant les parametres

fréquentiels du canal entre la source et le relais j.

Parcontre les signaux recus aprés codage par les relais de deux blocs successifs de symboles a
la destination sont de la forme :

dl \A Hld Ril r2 H2d R22 + nld
d2: \] rlHldR21+ r2H2dR12+ n2d

ou Hjq désigne un vecteur de taille correspondant a celui du bloc caractérisant les paramétres

(5. 40)

fréquentiels du canal entre le relais j et la destination. Soit :
g’(/dl%: A&,/ - P, H,H; 936X9+Baﬂl-lllelg+ caEHZd Bg aﬁndg
dza E\/rszstz \I HldH HyN .

avec B= \/5_“; C=\/E

Comme la transmission a lieu uniqguement par les relais dans ce cas ci, une étude tenant compte

des conditions (5. 30) permettra de tirer les conclusions sur I’opportunité d’un tel schéma.

Stratégie DF

U U ——
Source Relais 1 Relais 2

Phase 1 temps 1

Phase 1 temps 2

Phase 2 temps 1

Phase 2 temps 2

Figure 5. 9 Schéma de transmission pour deux relais non transparents
La premiere phase est identique au cas AF (5. 35)&(5. 39). Lors de la deuxiéme phase, les

symboles sont décodés avant d’étre transmis. Par conséquent les équations (5. 37) et (5. 40)

deviennent respectivement :

a1~ _r - _r +n
ir \/;lhd%q \jFthd%b n
Fr. = Pah8a+ (P8 + 1,

ou Ypreprésente le symbole i deétecté par le relais j.

(5. 42)
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%Ydlz \/F_)rlHld %’1' \/F_)rszd%gz"' Ny (5. 43)

1 — —
*de = \lPrlHld%;l'i' ’\/Rszd%?kz'i' Nyq

Exemple 2 : On utilisera ici aussi la méthode d’accés multiple a répartition dans le temps

(AMRT). La transmission a lieu en deux phases. La destination combine les signaux issus de la

source et d’un relais qui transmettent dans la deuxiéme phase a 1’aide du schéma d’Alamouti.

On considérera a titre indicatif le cas d’un canal non sélectif en fréquence.

Les expressions du signal émis par la source et recu par le relais et la destination lors de la

premiére phase sont identiques respectivement aux équations (5. 5) et (5. 6) ci-dessus.

Lors de la deuxieme phase, la source et la destination émettent simultanément en suivant le

schéma d’Alamouti dont la matrice de transmission similaire a (5. 36) permet d’obtenir les

différentes expressions suivantes dans les contextes AF ou DF :

Stratégie AF

Source Relais

Phase 1 temps 1 51

] Phase 1 temps 2 s
| Phase 2 temps 1 s1 -(y)*
Phase 2 temps 2 s (yD*

Figure 5. 10 Schéma de transmission avec un relais transparent

On obtient a la destination lors de la deuxiéme phase pour un couple de symboles les
expressions suivantes :

i rdl = \I Psd hsd S1 - Prd hrd ysr,Z + nl
1 —~ *
% rd2 = Psd hsd SZ + I:)rd hrd ysr,l + r]2

ol Ysri est le i°™ symbole recu par le relais lors de la premiére phase.

Soit
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% rd1 = \) Psd hsd Sl - \l I:)l'd hrd herZ + \) I:)rd hrd r]sr,2 + nl
1 — * * — *
% rd2 = Psd hsd SZ + \A I:)rd hrd hsrsl + \A Prd hrd r]sr,l + n2

(5. 45)

Stratégie DF

Phase 1 temps1 51

Phase 1 temps2 52

Phase 2 temps 1 51 -(50*

Phase 2 temps2 s Gn*

Figure 5. 11 Schéma de transmission avec un relais non transparent

L’expression équivalente a (5. 44) du signal recu apres décodage par le relais est :

; rdl = \A I:)sd hsd Sl - I:)rd hrd ysr,2 + nl

1 _ T (5. 46)
* rd2 = Psd hsd SZ + Prd hrd ysr,l + n2

Exemple 3 :
Cet exemple correspond au plus simple des schémas a notre avis. Dans ce dernier, nous
proposons lors de la premiéere phase une réception par le relais et la destination des signaux

émis par la source. Dans la deuxiéme phase, seul le relais émet en aval. On distinguera toujours

les cas de la stratégie AF d’avec celui du DF.

Stratégie AF

A A N
Source Relais
; Phase 1 s
Phase 2 ¥r

Figure 5. 12 Schéma de transmission avec émission séparée du relais transparent

Les signaux recus a la destination lors des deux phases sont respectivement :

Ve = [Phys+ ng (5. 47)

et
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y,=+PPh h s+ fm@h&ﬂs ) (5. 48)

srd

Stratégie DF

Source Relais

v Phasel s

Phase 2 S

Figure 5. 13 Schéma de transmission avec émission séparée du relais non transparent

L’expression du signal recu lors de la premicre phase est la méme que celle de la stratégie AF.
Par contre, lors de la deuxieme phase, le relais estime d’abord le symbole transmis avant de

I’envoyer a la destination. L’expression qui en résulte a la destination pour cette phase est :

Y,s = PPN h,s, +n, (5. 49)

rd " 'sr>r

Exemple 4 :

Par cet exemple, nous voulons citer le type de diversité coopérative dénommé D-FRFD
(Distributed Full-Rate/Full-diversity) proposé dans [96] pour le cas multi utilisateur ou le
nombre d’antennes a la destination est égal a deux. Il s’agit alors d’un systtme MIMO virtuel
2x2 dans lequel il est tout a fait possible d’augmenter le débit. Avec ce schéma, le couple
émetteur source—relais transmet quatre symboles sur deux peériodes suivant la matrice de

transmission ci dessous :

& s(n)+js(n+1) q(S(n+ 2)+j $(n+ 3))9

(8(n+2)- j $(n+3)) s(n)- jsn+1) & (5. 50)

avec ¢ = &% et 0 = &* deux paramétres de rotation.

5.3.2 Codage différentiel spatio-temporel en bloc

distribué.

La transmission différentielle spatio-temporel en bloc peut étre appliquée aux systémes

distribués et constitue 1’une des plus recommandables des codes spatio-temporel distribués en
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bloc pour un canal a évanouissement rapide. Lorsque le nombre de relais est supérieur a un, on
peut considérer plusieurs cas de figures comme précédemment. A priori, on pourrait s’attendre
a un décalage des performances de 3 dB en moins en comparaison d’une démodulation

cohérente a cause de I’expression du bruit.

Nous allons nous intéresser dans cette section au cas simple de I’AF avec un relais émettant
seul vers la destination en un temps différent de celui de la source. Nous rappelons que le canal

est considéré non sélectif en fréquence.

La source comme le montre la figure ci-dessous émet les symboles issus du codage différentiel

a la fois vers le relais et la destination.

source Destination

Figure 5. 14 Diversité coopérative avec un relais en mode différentiel

Source Relais

S— Phase 1 X

Phase 2 ¥r

Figure 5. 15 Schéma de transmission différentiel avec émission séparée d’un relais transparent

Le codage différentiel des symboles d’information est donné par :

X=X, (i=12,..) (5.51)
avec x, =1 et s; les symboles d’une constellation M-PSK par exemple. On peut se référer pour
plus de détails sur la transmission différentielle au premier chapitre.
Les signaux recus par la destination en provenance de la source et de du relais sont

respectivement donnés par :

Voo (K) = [P x(K) + ngy (K) (5. 52)

et
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Vi ()= P hg Ve (k- )+ ng (k) (i=1.2,...) (5. 53)
ou

p-__h

r —F’SS 24N, (5.54)

A la réception, le décodeur combine les signaux recus des deux émetteurs (source et relais) tel
que le décodage différentiel soit donné par [88] :

2k) = a yy, (k- Dy, (K)+ a Yy, (k- Dy, (k) (5. 59)
Dans le cas d’un seul relais par exemple, on peut approximer ces coefficients par :
i 1
a'S = —
{ Y 5. 56
i Psr + NO ( . )

al’ = 2 2
i NO(P Sg T I:)rdsrd + NO)

Sr= sr

ol s2 ets _fr désignent les variances respectives des paramétres du canal entre la source et la

sr
destination et entre le relais et la destination ; Ng est la variance du bruit entre la source et le

relais.

5.3.3 Systéme en couches distribué

Le systeme en couches distribué est une approche que nous utilisons pour désigner les
systemes résultant de la forme de diversité coopérative qui optimise lors de la premiére ou de

la deuxiéme phase la capacité de transmission du systeme au sacrifice de la pleine diversité.

5.3.3.1 Diversité coopérative BLAST (DiBLAST)

Un exemple de systeme en couches distribué a été proposé dans [96] denommé DIBLAST. Il a
été illustré pour le cas d’un relais. Lors de la premiére phase, la source n’émet que la moitié
des symboles a I’endroit du relais. Dans la deuxiéme phase, le relais estime d’abord les
symboles qui lui sont transmis puis la source et le relais émettent simultanément suivant la

matrice de transmission ci-contre :

©s(n) s+ 2

gé(n+ 1) §n+3)3 ©.57)
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L’expression du signal regu sur deux périodes par la destination est donnée par :
& s(n) s(n+ 2)0

= (4Ph Ph )& R =+n 5.58

Ou nq est le vecteur caracterisant le bruit blanc additif.

On a alors recours aux techniques du Blast pour le décodage des symboles émis. Cette

technique est exposée au deuxiéme chapitre.

5.3.3.2 Diversité coopérative en couches

A AN .

Source Relais 1 aeh e Relais m

g Phase 1 S1...Sm

Phase 2 me | e Y

Figure 5. 16 Schéma de transmission de la diversité coopérative en couches

Nous proposons ici (Figure 5. 16 Schéma de transmission de la diversité coopérative en
couches ) une autre approche pour plusieurs relais. Dans ce schéma, la source émet lors de la
premiére phase un nombre de symboles multiple du nombre de relais. Ces signaux sont regus
simultanément par la destination et les relais. Dans une deuxiéme phase, I’ensemble de ces
relais émettent en méme temps le symbole ou le groupe de symboles correspondant a sa
position. Le nombre de relais émetteurs ou de signaux pouvant étre recus simultanément doit
étre inférieur ou égal au nombre d’antennes a la destination afin de pouvoir appliquer la

technique du BLAST ou la décomposition QR en réception.

Dans le cas de la stratégie AF, la source seule émet dans la premiére phase a chaque fois un
nombre de symboles égal au nombre de relais. C’est dans le cas de la stratégiec DF que le
nombre peut changer parce qu'une fois le décodage réalisé, le relais peut changer 1’ordre de la
modulation. Le schéma inverse peut étre aussi choisi, a savoir utiliser dans un premier temps
un ordre de modulation élevé puis réduire I’ordre par la suite au niveau des relais mais

I’émission se ferait simultanément ou successivement sur un certain nombre de périodes.

Nous allons présenter les expressions du signal pour la stratégie AF. Sur I’intervalle de temps
allou¢ a la transmission des données d’une source choisie, elle utilise une partie pour
transmettre les données aussi bien vers la destination que les relais. Les expressions des

signaux recus aux relais et a la destination sont identiques a (5. 5) et (5. 13) respectivement.
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Lors de la deuxieme phase, le bloc de séquence recu au niveau de chaque relais est subdivisé
en sous blocs correspondant aux nombre de relais. Suivant un ordre prédéterminé par la source,

chaque relais transmet le symbole du sous bloc occupant la position dont il porte le numéro

d’ordre.
yrd = \/ Ps é \/ ISri hrid hsri Xi + é \f ISri hrid r]sri + nrd (5 59)
=1 TABAAMAAR AAMAANNB '

Ce schéma a I’avantage de réduire la durée de transmission des relais dans la phase 2 par
comparaison a celle de la source dans la phase 1 d’un rapport correspondant au nombre de
relais. La réduction de cette durée constitue un gain d’efficacité spectrale. Seulement,
I’inconvénient est que nous devons nous attendre & une performance moindre en comparaison

au codage spatio-temporel en bloc ou 1’on tire profit du maximum du gain de diversité.

Une fois réalisée, la détection souple et séparée des symboles recus directement de la source, la
décision sur le symbole transmis peut se faire par combinaison d’avec celle recue lors de la

phase 1 de la méme maniere que dans (5. 55)

X= a % + a X (5. 60)
ou as et a, sont des coefficients qui dépendent de 1’allocation de puissance pour un meilleur

rapport signal sur bruit.

5.3.3.3 Systémes turbo en diversité coopérative

Pour compenser les limites du DiBlast et de la diversité coopérative en couches, il est possible
de considérer un systeme turbo. La stratégie turbo en diversité coopérative consiste a coder
I’information a transmettre au niveau de la source puis a I’entrelacer avant de 1’envoyer vers

les relais et la destination lors de la premiére phase.

Les relais a leur tour selon le schéma AF ou DF se chargeront de transmettre 1’information vers
la destination. A ce niveau, la simplicité du AF permet de gagner du temps mais au sacrifice
d’une amplification du bruit du relais qu’il amplifie et transmet en aval. Un autre avantage que
pourrait présenter le schéma DF est de changer le codage pour optimiser le décodage selon le

principe bien connu des systémes turbo. Cependant, cela rend le récepteur plus complexe.
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Sowrce

Phase 1

Plase 1

hase 2

Figure 5. 17 Systéme turbo en diversité coopérative

5.4 Estimation de canal en diversité

coopérative

Dans les deux chapitres qui précédent celui-ci, nous avons eu & montrer quelques techniques
d’estimation de canal. Les deux approches utilisées a cet effet sont celles qui exploitent la
séquence d’entrainement et les approches aveugles. Mais les techniques que nous avons
présentées dans ces chapitres étaient destinées aux systemes MIMO. Etant donné que les
systemes en diversité coopérative peuvent étre ramenés a une forme de MIMO virtuelle, on
peut alors adapter autant que possible ces techniques pour estimer le canal en diversité

coopérative.

5.4.1 Estimation de canal basée sur les pilotes

L’une des différences entre les systemes en diversité coopérative avec les systemes MIMO est

au niveau de la premiere phase de la transmission : celle de la source vers les relais.

Stratégie DF

En détection cohérente, si la stratégie de transmission est de type DF, 1’estimation de canal doit
se faire sur les deux phases. Chaque relais doit estimer les parametres du canal entre lui et la

source afin de pouvoir estimer les symboles qui lui sont transmis par la dite source.
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La méthode optimale d’estimation de canal est celle basée sur le maximum de vraisemblance.

Pour une liaison entre la source et un relais i par exemple, elle est exprimée par :

I:\]sri :arg min”ysri - Shsri ” I :17”"m

~ . (5. 61)
hsd = arghmm ” Yo — Shsd ”

'sd
ou S est une matrice composée des ¢éléments de la séquence d’entrainement ou de symboles
pilotes.
Nous rappelons a propos que la complexité de la méthode du maximum de vraisemblance a

amené & lui préférer les méthodes sous optimales.

Pour une détection cohérente lors de la deuxiéme phase, la destination sera amenée a estimer a
son tour les parametres du canal entre cette derniére et les différents relais. Ce qui alourdit
davantage le systéme. Cela peut se faire en utilisant une méthode sous optimale d’estimation
de canal comme celle au sens des moindres carrées LS ou LMMSE qui sont données

respectivement par:

N =(S"S)*s"y, (5. 62)

et

ﬁLMMSE,rd =(s"s+ O-jl)_lSH Yra (5. 63)

Pour plus de détails sur les autres méthodes déja appliquées aux systemes MIMO, nous

proposons de se référer au chapitre 3.

Stratégie AF

La stratégie AF ne nécessite pas I’estimation du canal en deux temps mais plutot en une seule
fois a la destination. L’expression du canal devient un produit des paramétres du canal lors des

deux phases pour la communication source, relais et destination. Par simplificationona :

Vas = Vg X lPlaadndd
a h n

'srd

(5. 64)
= ahxs + r’|srd
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On voit bien ici que I’expression du bruit n’est pas simple. On pourrait s’attendre a ce que
I'utilisation de certaines méthodes sous optimales comme la méthode au sens des moindres
carrées ne permettent pas d’obtenir des précisions satisfaisantes dans 1’estimation pour un
faible nombre de symboles pilotes.

Nous pensons a priori qu’il vaut mieux utiliser I’estimateur LMMSE au lieu du LS qui tient

compte de la variance du bruit. L’expression correspondante est similaire a (5. 63) :

ﬁLMMSE,rd =(s"s+a’)*s"y, (5. 65)

a la différence que o®est la variance du bruit ne.

En effet, I’inversion matricielle est une difficult¢ majeure de mise en ceuvre.

Nous envisageons dans nos prochains travaux de réfléchir sur la possibilité de trouver des

algorithmes beaucoup plus appropriés.

5.4.2 Estimation aveugle de canal en diversité

coopérative

L’estimation aveugle des paramétres du canal dans le segment « source relais »s ne doit pas
étre satisfaisante a moins d’utiliser la modulation OFDM pour la simple raison que les
méthodes aveugles d’estimation de canal hormis celles utilisant la modulation différentielle
s’appliquent pour la plupart a des récepteurs dotés de plusieurs antennes.

Par contre, il est possible de procéder a une estimation aveugle pour le deuxieme segment a
savoir celui « relais destination » et source destination si le codage spatio-temporel utilisé dans
ce segment est celui du STBC distribué ou le celui de transmission differentielle.

On peut aussi appliquer notre méthode d’estimation aveugle basée sur la diversité en réception
présentée dans le chapitre 4 si les signaux transmis aux récepteurs sont dotés de plusieurs

antennes.

5.5 Simulations

Dans cette section, nous présentons les résultats d’un certain nombre de simulations montrant
les performances de systémes en diversité coopérative suivant les types de codage spatio-

temporel.
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Nous nous sommes plus intéressés dans ces simulations aux relais transparents a cause de leur
simplicité. Nous avons considéré comme modulation du BPSK avec des blocs de 108
symboles. On pouvait choisir toute autre modulation ou déduire les autres cas par une
déduction logique. Le canal est supposé quasi statique a évanouissement lent et de variance
toujours égale a ’unité. La puissance totale du systéme a I’émission est prise égale a celle du
systéme sans diversité coopérative pour un souci de comparaison objective. Les résultats
présentés sont obtenus sur une moyenne de 10000 blocs. Les notations P1 et P2 indiquent les
rapports de puissance respectivement entre la source, 1’ensemble des relais et la puissance
totale. Nous avons réparti équitablement la puissance entre les différents relais mais nous

avons procédé a une allocation de puissance entre la source et I’ensemble des relais.

Diversité coopérative STBC : échanges passant exclusivement par deux relais

1 |
‘| == sans diversité coopérative

TEB

0 5 10 15 20 25 30
SNR

Figure 5. 18 Diversité coopérative avec deux relais transparents

La figure 5. 18 correspond au schéma de diversité coopérative ou la source communique
exclusivement avec la destination par des relais transparents mais la répartition de puissance
est conservée de maniere a avoir une puissance totale de transmission comparable a celle ou il

n’y a pas de diversité coopérative. Les relais transmettent a la destination sur la base du codage
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STBC d’Alamouti. Nous avons suppos€ une puissance beaucoup plus faible lors de I’échange
entre la source et les relais. Cela sous entend que nous considérons que les relais ne sont pas
éloignés de la source en comparaison avec la destination. On remarque alors que la diversité
coopérative ne devient intéressante qu’a partir d’une certaine valeur du rapport global

puissance sur bruit.

En augmentant la puissance totale tout en maintenant le méme rapport, on constate que 1’écart
croit entre les deux courbes, ¢’est ainsi que pour un TEB de 3.10™ on constate un écart de 5
dB.

La figure 5. 19 illustre le cas ou la destination combine, a 1’aide de coefficients d’optimisation,
le signal recu de la source avec celui transmis par les relais. Ce schéma présente de meilleures
performances que le précédent. On réalise alors un gain double déja avec un TEB de 107 et
pour un méme TEB (3.10™ ) que le précédant, le gain est de 14 dB environ. Les rapports de

puissance considérés sont de 0.7 par rapport a la source et de 0.3 pour ’ensemble des relais.

On a permuté dans la figure 5. 20 les puissances précédemment allouées entre la source et les

relais. On ne remarque pas une variation notable des performances.

. Diversité coopérative avec la contribution de deux relais transparents en mode STBC
10 T T I |

I I I
CEnmi e e | =N=diversite .cooperativerAF
S R sG] eller paiside diversité coopérative: |

TEB

0 5 10 13 15 20 23 25 30
SNR

Figure 5. 19 Diversité coopérative AF en combinaison avec du STBC
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Diversité coopérative avec la contribution de deux relais transparents en mode STBC

10" ¢ ] ! ! ! ‘ e 3
. el s = pasddediversite
L] - diversité coopérative AF |]

TEB

6 P1=0.3; P2=0.7

10° i i i i I i i
0 5 10 12.5 15 20 235 25 30
SNR

Figure 5. 20 Diversité coopérative AF combiné au STBC et permutation des puissances

Diversité coopérative avec un relais transparent P1=0.7 ; P2=0.3
I D T s ey
| =+= DBPSK sans diversité :non cohérent
| == Diversité avec un relais : non cohérent |

P T ST

TEB

10‘5 i 1 i i | i |
0 5 10 15 17.5 20 235 25 265 30
SNR

Figure 5. 21 Diversité coopérative en AF pour un relais en transmission différentielle
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Diversité coopérative avec un relais transparent en transmission différentielle DBPSK

10 . . T ;

I T E|
| == P1=0.3; P2=0.7 [
L == P1=0.7; P2=0.3 |]

TEB

SNR

Figure 5. 22 Allocation de puissance en diversité coopérative AF et transmission différentielle

Comparaison des performances de systéme turbo en diversité coopérative

1 = |

o == pas de diversité (3
-~ AF 1
FA (SF-DD) |

FER

0 2 4 6 8 10 12

Figure 5. 23 Performances de systeme en diversité coopérative

Estimation de canal et décodage pour systemes multi-antennes



5. DIVERSITE COOPERATIVE (Perspectives) 189

Cela montre effectivement que les coefficients choisis dans la combinaison des deux signaux
recus permettent de bien ajuster selon les puissances allouées pour garantir presque les mémes

performances.

La figure 5. 21 illustre les performances d’une diversité coopérative ou le canal varie
pratiguement a chaque fois que deux symboles sont transmis. Dans ces cas, on préfere utiliser
la modulation différentielle. Nous avons considéré le cas d’un seul relais transparent qui
transmet a son tour a la destination sans interférence avec la source. Nous avons simulé aussi
les liaisons sans diversité coopérative avec démodulation cohérente et non cohérente. On
retrouve donc un écart de 3 dB entre les performances de la liaison mono-antenne avec une

démodulation cohérente et celle avec une démodulation non cohérente.

Ce qui est plus intéressant ici est le constat d’un gain de puissance d’au moins 6 dB avec un
TEB de 10 en comparaison avec le cas d’une démodulation cohérente. L’écart avec la

démodulation non cohérente est donc de 9 dB environ.

La figure 5.22 présente exclusivement le schéma d’une diversité coopérative avec un relais
transparent en transmission différentielle DBPSK. Nous avons permuté les puissances allouées
précedement a la source et au relais. On constate que les performances sont pratiqguement les

mémes.

La figure illustre les performances de systéemes turbo en diversité coopérative avec un relais en
comparaison avec le systeme sans diversité. On y a considéré les stratégies AF, DF avec un
canal suppose parfaitement connu par le récepteur et & évanouissement quasi statique sur un

bloc de 256 bits. Le codeur est convolutif systématique et récursif de rendement %.

A la réception on a considéré un décodeur MAP. La puissance totale est équitablement répartie
entre la source et le relais. Les résultats présentés sont ceux obtenus au bout de trois itérations
et on voit bien que la diversité coopeérative donne de meilleures performances que le schéma

sans diversité.

Conclusion

La diversité coopérative est une technique prometteuse pour renforcer les techniques de
diversité de systemes multi antennes. Elle convient bien aux systéemes distribués qui ne

peuvent pas supporter plusieurs antennes. A travers les quelques simulations réalisées, on voit
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bien qu’elle présente de bonnes performances mais diminue par contre I’efficacité spectrale.
Bien des aspects ont encore besoin d’algorithmes assez robustes. Il s’agit par exemple du
probléme de synchronisation entre les différents nceuds, 1’estimation de canal, .... Nous
espérons pouvoir proposer dans le futur des algorithmes d’estimation de canal assez robustes et

qui permettent d’augmenter 1’efficacité spectrale.
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CONCLUSION

Les infrastructures de communications sans fil se retrouvent partout ou cela est nécessaire pour
répondre aux différentes sollicitations du milieu. Les applications en termes de services pour
les utilisateurs sont multiples et dépassent a présent le simple besoin de la téléphonie. Que ce
soit dans les lieux de travail comme a domicile, le besoin d’accés a la messagerie, a I’Internet
pour ne citer que ceux-la dans un contexte de mobilité ne constitue plus un luxe mais une
nécessité. De nos jours avec la migration vers les réseaux de nouvelles générations (NGN :
Next Generation Networks), les systémes de communications sans fil doivent pouvoir a 1’instar
de la fibre optique garantir un minimum de capacité et de qualité de transmission. Pour
satisfaire ce double objectif, nous avons pu constater a travers nos travaux de these que les
systemes d’antennes multiples présentent de nombreux atouts et constituent de potentiels

candidats pour les réseaux de nouvelle génération.

Le premier chapitre nous a permis de présenter I’impact de I'utilisation de systémes d’antennes
multiples de type MIMO (Multiple Input Multiple Output) sur I’amélioration de la qualité de la
liaison en comparaison dans une premiére approche avec les systémes mono-antennes puis
entre divers systemes MIMO. A titre indicatif, nous avons présenté puis simulé deux
techniques de codages trés connues adaptées a I’amélioration des performances d’une liaison
en terme de TEB ( Taux d’Erreur Binaire). Il s’agit d’une part du STBC ( Space Time Bloc
Code) introduit par Alamouti puis généralisé par la suite par Tarokh et d’autre part du STTC
(Space Time Treillis Code). La premiere exploite toute la diversité spatio-temporelle pour
accroitre le gain tandis que la deuxiéme vient compléter la premiére par son apport en gain de
codage. Une combinaison de ces deux techniques présentées dans la littérature est une solution
de premier choix dans I’amélioration de la qualit¢ d’une liaison constitué de plusieurs

antennes.
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Le deuxieme chapitre par contre a présenté les performances des systemes MIMO sur le plan
d’une optimisation de la capacité. Nous avons vu que les systémes en couches permettent de
transmettre simultanément des données de sources différentes avec un compromis sur le plan
d’interférences inter symbole. La technique d’annulation et de suppression d’interférences
comme le PIC (Parallel Interference Cancellation) ou le SIC (Successive Interference
Cancellation) ont été développées a cet effet. Nous avons présenté et simulé les performances
des systemes en couches de type BLAST. Nous avons pu constater que la combinaison du
BLAST avec les systémes turbo offre un bon compromis entre la capacité et la qualité, d’ou le

terme Turbo Blast.

Les deux premiers chapitres en réalité nous ont permis de faire un état sommaire de I’art en
matiére des performances des systtmes MIMO et la mise en ceuvre passe par un certain
nombre de contraintes dont I’estimation de canal dans un processus de détection cohérente.
Nous avons fait, dans notre troisiéme chapitre, I’étalage des techniques courantes d’estimation
de canal allant des techniques au sens des moindres carrées a I’aide de séquences
d’entrainement aux méthodes itératives, ainsi que quelques unes de leurs variantes retrouvées
dans la littérature. Sur la base des résultats présentés aux deux premiers chapitres, nous nous
sommes plus intéressés & apporter notre contribution aux systémes turbo blast présentant de
meilleurs compromis qualité et capacité en milieux sélectifs en fréquence compte tenu de la
réalité des milieux de propagation. Nous avons proposé donc dans ce troisieme chapitre une
architecture du systéme de transmission qui utilise I’approche EM (Expectation maximisation)
combinée a la techniqgue de modulation pour obtenir de meilleures performances en
comparaison avec la méthode itérative d’estimation au sens des moindres carrées. Les résultats
de simulations nous ont permis de confirmer I’efficacité et la robustesse de cet algorithme. Il a
fait 1’objet de notre communication a la conférence WCNC (Wireless Communication

Network Conference) 2007 d’IEEE.

La question d’une méthode aveugle d’estimation est d’actualit¢é d’autant plus que la
préoccupation noble est de pouvoir minimiser ’utilisation de séquences d’entrainement dans
I’optique d’une meilleure efficacité spectrale. Nous avons vu que la technique la plus célebre
est celle qui utilise la méthode des sous espace. Elle présente certes de bonnes performances
mais aux prix d’un grand nombre de séquences recues. Ce qui sous entend la quasi constance
des parameétres du canal pendant la transmission de toutes ces séquences. Nous nous sommes
proposé de réduire la taille des séquences nécessaires. Ainsi, nous avons montré que notre
approche généralisée qui est basée sur la diversité en réception permet avec un nombre

beaucoup plus réduit et méme avec un seul bloc d’obtenir une estimation semi aveugle qui
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s’améliore bien au fur et & mesure que le rapport signal sur bruit (SNR) augmente en

comparaison au cas des sous espaces ou on ne constate pas une amélioration progressive. Les

résultats des différentes simulations menées dans ce quatrieme chapitre illustrent bien 1’apport

de notre nouveau systéme. L algorithme qui en découle est publié cette année 2007 au mois de

janvier dans la revue MEDJEC (MEDiterranean Journal of Electronics and

Telecommunications).

Dans le cas spécifique de la mobilité, la mise en ceuvre des techniques de transmission MIMO
a pour obstacle la taille du terminal portable qui tend de plus en plus vers la miniaturisation
tout en gardant a ’esprit I’intégration de divers services. La solution préconisée de diversité
coopérative a fait I’objet du cinquiéme et dernier chapitre de la présente thése. Nous y avons
vu les protocoles de couche physique les plus connus de la diversité coopérative ainsi que
différents systémes et leurs performances en fonction des parameétres tels que I’allocation de
puissance ou la distance. Nous avons constaté que beaucoup de travaux supposent
généralement le canal parfaitement connu dans les systémes distribués, nous avons pu dans une
premiére approche voir les performances de ces systemes en utilisant les techniques classiques
d’estimation exploitées dans les systemes MIMO. Notre projet est de continuer la réflexion

pour proposer si possible un algorithme beaucoup plus efficace.

Au vu de ces résultats, nous pouvons affirmer que beaucoup de progres ont été réalises dans
I’étude des performances des systémes multi-antennes, mais il reste encore a faire dans le sens

d’une simplification de la structure de ces systémes et d’un point de vue implémentation.
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RESUME :

Ces travaux portent sur I’étude des systemes multi-antennes solution fort probable des réseaux
sans fil de nouvelle génération. Deux aspects essentiels y sont abordés : le codage spatio-
temporel et I’estimation de canal. Aprés une présentation du décodage STBC, du décodage
STTC ainsi que les systéemes en couches en supposant le canal parfaitement connu par le
récepteur, différentes méthodes d’estimation de canal sont présentées. Un nouvel algorithme
EM d’estimation de canal et de décodage de systeme turbo Blast OFDM est proposé. Des
techniques semi aveugle d’estimation de canal a savoir la méthode des sous espaces et ses
variantes puis une nouvelle approche générale d’estimation de canal pour les systtmes MIMO
OFDM sont considérées. La diversité coopérative est une alternative des systemes MIMO. Une
introduction aux techniques d’estimation de canal de ces systeémes dits distribués est intégrée
dans ce document. Les résultats des diverses simulations permettent d’apprécier les

performances de ces algorithmes.

Mots Clés : systemes multi-antennes, décodage spatio-temporel, estimation de canal

SUMMARY:

This work concerns the study of multiple antenna systems which are expected to be a
promising solution for the next generation of wireless networks. Space-time coding and
channel estimation as two essential aspects of wireless networks were addressed in this
manuscript. We first assume that the channel is perfectly known and in this case STBC, STTC
decoding and layered systems were presented. In addition various appropriate methods of
channel estimation were considered and applied to above-mentioned decoders. For Data Aided
scheme, we have considered variety of channel estimation methods ranging from direct least-
square methods to iterative optimization. A new joint channel estimation and decoding EM
algorithm is proposed and applied to OFDM turbo blast detectors. For semi-blind techniques,
various subspace method were mentioned. Moreover a new MIMO OFDM channel estimation
is proposed. The problem of channel estimation for distributed antenna is outlined. Besides,
there are lots of numerical results that show the performance of these algorithms and justify

our new methods.

Key words: multiple antennas systems, space-time decoding, channel estimation



