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Résumé

Des travaux récents montrent que la technologie MIMO associées aux algorithmes de
précodage et aux turbo codes est particulierement prometteuse pour des applications dans de
nombreux standards de communication sans fil modernes. Cette technologie, qui repose sur
l'utilisation conjointe des MIMO et d’un codage canal évolué, permet de répondre a deux
besoins actuels : haut debit et qualité de transmission, sans augmenter les puissances d'émission
et les bandes de fréquences allouées avec la contribution a un usage raisonné des ressources
radioélectriques. En plus, les informations sur I'état du canal a I'émetteur (CSIT) constituent un
avantage supplémentaire et permettent d'anticiper les éventuelles dégradations causées par la

propagation afin d'obtenir un canal de transmission "global™ favorable a la communication.

Ce travail s’inscrit dans une démarche globale d’optimisation de la couche physique des
systemes de transmission radio sans fil dans le but d’augmenter leurs performances. L’objectif
majeur de cette these est de concevoir des schémas de transmission sans fil a complexité et
latence réduites qui reposent sur les algorithmes de précodage et le codage correcteur d’erreur
conjoint pour la norme LTE et LTE-A, afin de déterminer finalement une solution
d'optimisation d'allocation de puissance qui adapte un bloc de précodage linéaire a une
transmission MIMO codée LDPC.

En fin, les résultats de ce travail, présente un réal intérét pour I’évolution des systeémes
de communication modernes en particuliers ceux de la norme LTE et LTE-A. Ainsi,
I’optimisation des émetteurs et récepteurs MIMO proposée dans le cadre de cette thése aura un

impact favorable sur la consommation d’énergie de ces systémes, défi majeur de notre siécle.

Mots clé : Systeme MIMO, Précodeur Max dmin, Préecodeur POSM, CSIT, Le code
LDPC



Abstract

Recent work shows that MIMO technology associated with precoding algorithms and
turbo codes are particularly promising for many modern wireless communication standards.
This technology, based on the joint use of MIMO and advanced channel coding, allows to meet
two current needs: broadband and transmission quality, without increasing the transmission
powers and transmission bands allocated frequencies with the contribution to a reasoned use of
radio resources. In addition, the channel state information at the transmitter (CSIT) is an
additional advantage to anticipate any damage caused by propagation in order to obtain a

favorable "global"” transmission channel.

This work is part of a global approach to optimize the physical layer of wireless radio
transmission systems in order to increase their performance. The main objective of this thesis
is to design wireless transmission schemes with reduced complexity and latency that rely on
precoding algorithms and joint error correction coding for the LTE and LTE-A standards, in
order to finally determine a Power allocation optimization solution that adapts a linear
precoding block to an LDPC encoded MIMO transmission.

Finally, the results of this work, presents a real interest for the evolution of modern
communication systems in particular those of the standard LTE and LTE-A. Thus, the
optimization of MIMO transmitters and receivers proposed in the context of this thesis will
have a favorable impact on the energy consumption of these systems, a major challenge of our

century.

Keywords: MIMO Systems, Max-dmin precoder, POSM precoder, CSIT, LDPC code.
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Introduction Générale

1. Contexte et motivation de la these

Gréace au succes des systemes mobiles et aux réseaux sociaux, le trafic des données a
connu récemment un développement exponentiel, ainsi I’amélioration des capacités des réseaux
cellulaires est continue. Les communications sans fil modernes, en particulier les réseaux
cellulaires de cinquiéme génération (5G) répond a ce besoin, et vient a remplacer I’actuelle
quatrieme génération (4G : LTE et LTE-A) dans quelques années. Ces réseaux cellulaires
modernes nécessitent un débit de données élevé avec une faible latence de transmission. Ainsi,
le codage a haut débit, la modulation d'ordre élevé et la technologie MIMO (Multiple-Input

Multiple-Output) sont les outils essentiels pour atteindre ces débits de données élevés.

Les avantages de la technologie MIMO sont généralement assurés par des techniques
en boucle ouverte et en boucle fermée. Les techniques en boucle ouverte, telles que le codage
spatial (STC) et le multiplexage spatial (SM), sont utilisées sans avoir besoin d'informations
sur I’état du canal (CSI) a 1'émetteur. Afin de surmonter I'effet de propagation par trajets
multiples et d'améliorer la robustesse des systemes de multiplexage spatial, des techniques de
précodage linéaire en boucle fermée peuvent étre utilisées au niveau de I'émetteur. Le principe
des techniques de précodage est que, lorsque la connaissance du canal est disponible a
I'émetteur, le signal d'émission est pré-multiplié par une matrice de précodage de sorte que
I'interférence entre symboles (ISI) dans le récepteur est fortement réduite. Cette connaissance
des caractéristiques du canal permet d'anticiper les éventuelles dégradations causées par la

propagation afin d'obtenir un canal de transmission "global™ favorable a la communication.

Les informations sur I'état du canal a I'émetteur (CSIT) peuvent étre obtenues via un
lien de retour (feedback), mais il est difficile d'atteindre une CSIT parfaite dans un systéme
MIMO avec un canal en évolution rapide. Par conséquent, les émetteurs de nombreux systémes
MIMO n'ont aucune connaissance du canal actuel. Ceci motive l'utilisation de méthodes de
précodage a lien de retour limité telles que la quantification de canal et la conception de

dictionnaire de codes.

Considérant la CSI a I’émetteur, les stratégies d'allocation de puissance d'antennes

peuvent étre réalisées grace a l'optimisation conjointe du précodeur linéaire (au niveau de
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I'émetteur) et du décodeur (au récepteur). Selon différents criteres, cette optimisation peut se
faire sur la maximisation de la capacité de sortie, du rapport signal / bruit (SNR), en minimisant
I'erreur quadratiqgue moyenne (MSE), en minimisant le taux d'erreur binaire (BER) ou en
maximisant la valeur singuliere minimale de la matrice de canal. Ces matrices de précodage
optimisées sont diagonales dans la représentation de canal virtuel et appartiennent a un
ensemble important de techniques de précodage linéaire nommées précodeurs diagonaux. Un
autre groupe de techniques de précodage est évidemment la structure linéaire non-diagonale.
L'un des précodeurs non diagonaux les plus efficaces est basé sur la maximisation de la distance
euclidienne minimale (Max-dmin) entre deux vecteurs de données recus. Le précodeur Max-
dmin offre une amélioration significative en termes de BER par rapport aux autres stratégies de

précodage.

D’une autre part, les schémas de codage a haut débit ont fait l'objet d'études
approfondies depuis plusieurs décennies. Parmi ces codes, les LDPC (Low Density Parity
Check) et leur version non binaires (NB-LDPC) surpassent les codes traditionnels
(Convolutionnels, Reed-Solomon et Turbo-code) en particulier pour les codes de longueur
courte a modérée, reduisant ainsi la latence de décodage. De ce fait, la combinaison des codes
LDPC avec les systtmes MIMO apportent une réponse prometteuse a la course vers la

recherche d’une utilisation optimale de la capacité du canal et de hauts débits binaires.

2. Problématique et Contributions de la these

Telle qu’il a été mentionné, cette theése a pour enjeux de concevoir des systémes MIMO
qui puissent exploiter au mieux les informations utiles disponibles dans le CSIT mais qui sont
en méme temps robuste face a I'incertitude de ce méme CSIT. La difficulté réside dans le fait
que les techniques conventionnelles de décomposition en valeur singuliére (SVD) et de Water-
Filling (WF) sont sensibles a l'erreur sur le CSIT, tandis que d'autres alternatives disponibles,
par exemple le codage spatio-temporel, ne peuvent exploiter pleinement les avantages offerts
par le CSIT disponible. Le probléme reste posé pour concevoir des schémas de transmission
pour les canaux MIMO qui peuvent exploiter pleinement les avantages offerts par la CSIT
disponible tout en étant robustes contre son incertitude. C’est dans ce contexte que nous

proposons I’intégration d’un codeur LDPC pour optimiser 1’utilisation des précodeurs MIMO.
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Bien que des techniques de précodage linéaire et des codes LDPC aient ete développées,
il est encore difficile de concevoir conjointement le précodeur linéaire et le code LDPC pour
les systemes MIMO.

C’est dans ce contexte que s’inscrit la problématique de cette thése, qui a pour but
majeur de concevoir des schémas de transmission sans fil a complexité et latence réduites et
qui reposent sur un précodage linéaire et un codage LDPC conjoint. Ceci afin de déterminer
une solution d'optimisation de I’allocation de puissance qui adapte un bloc de précodage linéaire

a une transmission MIMO codée LDPC.

En partant de cette problématique, nous présentons dans cette thése deux contributions

majeures :

e Définir un précodeur linéaire non diagonal pour un systeme MIMO codé par un
code convolutif classique et I’optimiser afin de limiter la complexité et la latence
du systéme. La contribution majeure de cette partie et 1’association du précodeur
a un detecteur ML simplifié [43].

e Proposition d’une conception conjointe du précodeur Max-dmin et d’un code
LDPC non binaire optimisé pour des transmissions DVB-S2, et I’appliqué a une

transmission MIMO avec une adaptation du décodage au récepteur.
3. Plan de la thése

Suite a cette introduction qui expose un apercu du contexte applicatif de la thése, et qui
présente la problématique étudiée, ainsi que les principales contributions de ce travail, ce

document est structuré comme suit :
Chapitre 1

Dans le premier chapitre, nous rappelons certaines notions de base liees aux
transmissions numeriques et nécessaires pour la compreéhension de ce document. Nous
commengons par une description d’un systétme de communication numérique classique
décrivant brievement les principaux traitements que peut subir un signal émis. Par la suite, hous
présentons les systéemes MIMO d’une maniére générale ainsi que les algorithmes de traitements,

en émission et en reception, utilisés par ces systemes.
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Chapitre 11

La transformation virtuelle utilisée pour diagonaliser la matrice de canal, et les principes
des deux précodeurs POSM et Max-dmin utilisées dans nos travaux ainsi que d’autres
précodeurs existants dans la littérature sont présentés dans le deuxieme chapitre. Par ailleurs,
nous exposons les résultats de simulation et nous analysons les performances en matiére de taux
d’erreur binaire de l'architecture proposée (association des précodeurs non diagonales qui
optimisent le critere de la distance Euclidienne minimale) sur un canal a évanouissements de

Rayleigh.
Chapitre 111

Le troisieme chapitre commence par un rappel sur les notions de base du codage
correcteur d’erreur. Nous nous intéressons par la suite aux codes LDPC, leurs constructions,
leurs algorithmes de codage/décodage et leurs optimisations. Ensuite dans la derniére partie du
chapitre, nous présenterons les résultats des simulations et nous analyserons les performances
de la concaténation proposée du codage LDPC au schéma de codage spatio-temporel (STBC)
d’Alamouti dans les systétmes MIMO en termes de BER en fonction du SNR.

Chapitre IV

Dans le quatrieme chapitre, nous proposons une association qui permet de déterminer
une solution d'optimisation d'allocation de puissance qui adapte un bloc de précodage linéaire
a une transmission MIMO codée LDPC. Nous déecrivons les différents blocs de notre chaine
de transmission proposée. Dans la derniére partie du chapitre, les performances du systéme
d'allocation de puissance propose seront validées a travers une série de simulations qui évaluent

I'amélioration obtenue en termes de taux d'erreur BER.

Finalement, nous terminons ce manuscrit par une conclusion genérale qui synthétise les
principaux résultats de ce travail et propose quelques perspectives pouvant conduire a des futurs

travaux.
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Ce travail a fait I’objet d’une publication dans une revue internationale et de quatre
communications dans des conférences internationales, citées a la fin de ce document de thése.

Un autre article est également en cours de soumission dans un journal international.
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Chapitre |

Techniques MIMO et Communications a haut
débit

1. 1. Introduction

L’objectif des systemes de communications modernes est la transmission d’information
numérique a des débits toujours plus élevés et pour une qualité de service de plus en plus
exigeante. Dans ce contexte, des techniques multi émetteur multi récepteur, plus connues sous
I’acronyme MIMO ‘Multi Input Multi Output’, sont considérées comme étant des techniques
incontournables. Ces techniques reposent sur l'utilisation conjointe de réseaux d’antennes a
I’émission et a la réception qui augmentent la robustes aux évanouissements du canal et
améliorent la qualit¢ de la transmission, permettant d’atteindre des efficacités spectrales

beaucoup plus grandes qu’avec des systémes traditionnels SISO (Single Input Single Output).

Dans ce premier chapitre, nous introduisons les concepts de base des communications
numériques haut débit et les généralités nécessaires a la bonne compréhension de I’ensemble
des travaux de recherche menés dans le cadre cette thése. Nous commencons par décrire le
systéeme de transmission numerique et les propriétés du canal radio. Par la suite, nous discutons
les systemes multi-antennaires et leurs caractéristiques. Dans la derniere partie de ce chapitre,

nous aborderons les algorithmes de réception associes aux systemes MIMO.
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I. 2. Chaine de transmission numérique

Une chaine de transmission numérique représente 1’ensemble des traitements reliant une
source (délivrant le message a transmettre) a un destinataire, a travers un canal de transmission,
dans le but de transmettre a distance des informations de maniere fiable et a co(t réduit.
L’émetteur convertit sous une forme adaptée au canal le flux d’information qui est numérique
c¢’est-a-dire qu’il est codé par des séquences de 0 et de 1 fourni par la source. Le récepteur regoit
le signal et le convertit en information utilisable pour le fournir au destinataire en effectuant les

opérations inverse réalisés a 1’émission.

Le canal de transmission est un support permettant la propagation du signal de
I’émetteur au récepteur et perturbant le signal, il différe selon le type d’application envisagée.
Dans le cadre de notre étude, nous envisagerons plut6t les transmissions radio mobiles, qui
utilisent 1’onde radioélectrique comme support de transmission. Quel que soit le support
employé lors de la propagation du signal, celui-ci subit des dégradations d’origine diverse,
comme les évanouissements propres a la propagation, le bruit thermique généré par les appareils
électroniques ou encore des perturbations électriques dues aux brouilleurs, parasites et a la
foudre. Des techniques de traitement du signal, de codage et de modulation ont été développées

ces derniéres années pour améliorer la robustesse des liaisons vis-a-vis du bruit.

La Figure I.1 décrit une vue de différents éléments de base d’une chaine de
communication numérique. Le systeme MIMO présenté dans cette figure emploie un codage
espace-temps qui exploite les dimensions spatiale et temporelle apportées par le canal MIMO.
Dans ce systeme, 1’émetteur comprend les fonctions de codage de canal, de conversion
bit/symbole et de codage espace-temps. Quant au récepteur, il comprend les fonctions
symétriques, a savoir : la détection MIMO, la conversion symbole/bit et le décodage de canal.
Avant de définir ce qu’est un canal multi-antennes, nous allons tout d’abord aborder le canal

mono-antenne.

Canal MIMO
Codage de Conversion Codage Détection I Conversion Deécodage
canal  |” bit/symbole | espace temps MIMO symbole/bit canal
T SRR e -

Figure 1.1 : Chaine de transmission MIMO.
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1.3.1 Canal radio mobile

Un canal est un medium physique qui est utilisé pour la transmission d’un signal de la
source vers la destination. Dans le cas d’une communication sans fil, c’est I’onde
¢lectromagnétique qui assure 1’acheminement de 1’information vers le récepteur dans I’air.
Néanmoins, le signal transmis est soumis a de nombreuses perturbations externes et internes au
canal de transmission. Dans cette section, nous considérons un canal SISO (Single Input-Single
Output) soit une antenne en émission et une antenne en réception. Nous discutons les
phénomenes perturbants le signal émis ainsi que les modeles les plus souvent adoptés pour

caractériser un canal sans fil.

1.3.2 Bruit radio électrique

L’¢élément perturbateur majeur d’une communication est le bruit. Ainsi, il se définit
comme tout signal ne contenant pas d’information utile et vient perturber le signal désiré. 11 est
indépendant du signal émis. Les origines de ce bruit sont le milieu de transmission (bruit
externe), ou les dispositifs électroniques utilisés dans le récepteur (bruit interne). Ce bruit
posseéde une puissance et permet d’introduire un parameétre de référence : le rapport signal sur
bruit (RSB) défini comme le rapport de la puissance du signal utile sur la puissance du bruit.
Un des intéréts des communications numériques est de proposer une sensibilité au bruit

inférieure a celle des communications analogiques.
Le bruit est présent dans toute transmission, sur tout réseau. Ses origines sont diverses :

e Ronflement d0 au secteur (50 Hz),
e Perturbations atmosphériques

e Diaphonie (mélange de voies),

e Parasites industriels,

e Bruit de fond cosmique

e Bruit thermique...

Le bruit est une valeur stochastique que ni I’émetteur ni le récepteur ne peuvent
controler. Il est nécessaire d’attribuer un modele statistique au bruit et celui classiquement
utilisé est de considérer un bruit (noté n) blanc additif gaussien (BBAG) de valeur moyenne

nulle et de variance o2 [1].
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1.3.3 Atténuations dans le canal radio mobile

De maniere générale, la puissance du signal émis est atténuée par le canal lors d’une
transmission radio mobile. La Figure 1. 2 est une bonne illustration pour représenter les
différentes dégradations de la puissance recue dans un environnement radio mobile [1]. Cette
atténuation peut étre accentuée par I’effet de masquage. Les atténuations d’un canal radio

mobile se présentent sous trois formes différentes :
> L’atténuation a grande échelle -

Représente 1’atténuation de la puissance moyenne du signal résultant du mouvement sur
des grandes espaces, dépend principalement de la distance entre I’émetteur et le

récepteur et apparait classiquement dans le bilan de liaison d’une transmission.
> L’atténuation a moyenne échelle -

Est entrainée principalement par les effets de masquage du signal dus aux différents
obstacles de I’environnement disposés sur la trajectoire des ondes. Elle correspond aux
variations de la puissance recue sur des distances de I’ordre d’une dizaine de fois la

longueur d’onde.
> L’atténuation a petit échelle :

Se manifeste principalement par une dispersion ou étalement du signal dans le temps et
la variation du comportement du canal. Ces variations sont dues au phénomeéne physique

des trajets multiples [2].
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- Affaiblissement
‘ 5 a grande
ﬁcheﬂe

Puissance du signal{dB)

Distance (échelle logarithmique)

Figure I. 2 : Variations de la puissance recus dans un canal radio-mobile.

1.3.4 Multi trajets

On appelle multi trajets I’ensemble des chemins que prend le signal lors de la
transmission pour atteindre la destination. Ces trajets multiples sont causés par les interactions
¢lectromagnétiques de 1’onde avec des diffuseurs (batiments, arbres, personnes, voitures, etc.)
qui induisent plusieurs phénomenes telles que des réflexions, des diffractions et des diffusions
[1]. Ainsi, pour le cas des MIMO ces trajets multiples sont trés utiles, ils sont exploités pour
ameliorer les performances en matiére de capacité.

Nous pouvons décrire ces phénomeénes liés a la propagation des ondes comme suit :

> Réflexion/Réfraction :

Se réalise lorsqu’une onde électromagnétique frappe un obstacle dont la longueur est
grande et les irrégularités de la surface petites par rapport a la longueur d’onde. Tout
dépend de la nature du réflecteur, s’il est plus au moins conducteur, 1’énergie sera
réfléchie. Dans le cas ou le réflecteur est parfaitement conducteur elle sera réfractée.

Généralement, ces deux phénomeénes interviennent simultanément.

> Diffusion :

Elle intervient lorsque 1’onde rencontre lors de sa propagation, un nombre trés important

d’obstacles de dimension du méme ordre de grandeur ou inférieure a sa longueur d’onde
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[1]. La diffusion apparait aussi lorsque la surface d'un objet a des aspérités suffisamment

grandes par rapport a la longueur d'onde et en grand nombre [3].
> Diffraction :

Se manifeste par une modification de la trajectoire lorsque 1’onde rencontre un obstacle
ayant des dimensions petites par rapport a la longueur d’onde et dont les caractéristiques
physiques le rendent imperméable aux ondes ¢électromagnétiques ou lorsque 1’objet a
des arétes vives. Alors chaque lieu de diffraction se comporte comme une source
secondaire de rayonnement de 1’onde. Généralement, 1’énergie diffractée est de plus en
plus faible au fur et a mesure que I’on se rapproche de I’obstacle et que la fréquence
devient plus grande. Beaucoup d’études sur les pertes de puissance dans le contexte

radio-mobile se font a partir de modeles prenant en compte la diffraction [4].

La Figure I. 3 illustre les différents phénomenes de propagation du signal sur le canal

de transmission.

Diffraction

Diffusion

\

Réflexion

Figure I. 3 : Phénomenes de propagation du signal sur le canal de transmission.

1.3.5 Effet Doppler

En plus des différents évanouissements présentés précédemment, le signal peut étre
sujet a un décalage de fréquence, appelé effet Doppler, ce décalage en fréquence dépend
essentiellement de deux facteurs : la direction de déplacement et la vitesse du récepteur par

rapport a I’émetteur, il est dii & ’inconstance des caractéristiques du canal durant la propagation.
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Il provoque un décalage frequentiel de chacune des ondes qui compose le signal recu. Cela
résulte en une augmentation de la bande de fréquence occupée par le signal, durant la

transmission et dans le domaine temporel.

On peut définir ainsi un étalement fréquentiel B,, correspondant a la différence entre le
plus grand et le plus petit décalage en fréquence inhérents aux multiples trajets. On représente
par T, le temps de cohérence du canal qui est le paramétre dual du décalage doppler. T, indique
la durée pendant laquelle la réponse impulsionnelle du canal est considérée comme invariante.
Lorsque le temps symbole T est largement inférieur au temps de cohérence, Ty < T_c, le canal
est constant pendant la transmission, le canal est dit non sélectif en temps. En revanche, lorsque
T, > T_c le canal ne peut plus étre suppose constant sur une période symbole et le canal est dit

sélectif en temps [1] [4].

1.3.6 Sélectivité d’un canal de communication

La notion de la sélectivité du canal est relative et elle dépend de la largeur de bande du signal et
de I’étalement du délai du canal. Il exprime le fait que le signal a transmettre a des composantes
fréquentielles qui sont atténuées differemment par le canal de propagation. Cependant, en
comparant le retard de propagation global des trajets multiples du signal émis avec la période
symbole, nous pouvons classer les canaux en deux types : les canaux sélectifs en fréquence et les

canaux non sélectifs en fréquence (Figure 1. 4).

1.3.7 Canal sélectif en fréquence

Nous parlons de canal sélectif en fréquence quand le signal transmis x(t) occupe une
bande de fréquence plus grande que la bande de cohérence du canal de propagation (définie
comme I’inverse du temps de retard maximum du canal de propagation, appelé encore « delay
spread ». Dans ce cas, les composantes fréquentielles de x (t) séparées de la bande de cohérence
subissent des atténuations différentes et le récepteur distingue plusieurs trajets multiples (Figure
. 5).
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Figure I. 4 : Différentes sélectivités du canal.
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Figure 1. 5 : Comparaison montrant un canal sélectif en fréguence

1.3.8 Canal non sélectif en fréquence

Cette fois-ci, si la bande du signal est trés petite par rapport a la bande cohérente, alors
le canal est dit non sélectif en fréquence. D’une autre manicre, nous pouvons aussi parler du
cas ou le retard de propagation des trajets multiples est inférieur a la période symbole. Dans ce
cas le récepteur est capable de distinguer un seul trajet de propagation et ainsi le canal est dit

aussi non-sélectif en fréquence, c'est-a-dire que toutes les composantes spectrales du signal
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émis sont affectées de la méme facon par le canal. La nature des atténuations vues des
différentes antennes de réception, dans ce cas, sont supposées indépendantes et suivent une loi
de Rayleigh.

H(f:t,

Figure 1. 6 : Comparaison montrant un canal non sélectif en fréquence.

1.3.9 Notion de diversité

Afin de réduire I’effet d’évanouissement des multi-trajets et d’améliorer la fiabilité de
la transmission sans fils, sans pour autant augmenter la puissance d’émission ou sacrifier de la
largeur de bande, des techniques de diversités sont largement exploitées [5]. Il serait alors
intéressant d’envoyer un méme signal sur des canaux indépendants pour s’assurer de récupérer
au mieux le signal transmis lors de la réception. Plus le nombre des canaux indépendants
augmente, plus la probabilité que tous les canaux indépendants subissent des évanouissements

profonds diminue, cette propriété correspond a la notion de diversité [6].

La diversité consiste a envoyer plusieurs répliques d’une méme information sur des
canaux indépendants pour pouvoir combattre I’évanouissement. L’ordre de diversité d est défini
comme le nombre de répliques independantes dont dispose le récepteur. On montre que la
probabilité d’erreur a fort rapport signal a bruit décroit exponentiellement avec d. On a alors
intérét a maximiser 1’ordre de diversité tout en conservant le méme débit de transmission. De
plus, il faut distinguer la diversité physique apportée par le canal de transmission, de la

technique utilisée pour exploiter cette diversite par le systeme émission/réception.
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Un certain nombre de techniques de diversité sont utilisées, dans le but d’obtenir les
performances voulues [7]. En fonction du domaine pour lequel la diversité est utilisée, nous

décrivons ces différentes techniques brievement dans la section suivante.

1.3.9.1 Diversité temporelle

La diversité temporelle, la plus simple a mettre en ceuvre, peut étre obtenue en émettant
des messages identiques pendant différents intervalles de temps. Cette diversité permet de
transmettre plusieurs répliques de la méme information lors d’instants différents. Ce type de

diversité peut étre exploité dans le cas des canaux a évanouissement rapide [7].

frequence

>  temps

Figure 1. 7 : Transmission sur plusieurs intervalles temporels.
1.3.9.2 Diversité de parcours

Lorsque la largeur de bande du signal est plus grande que la largeur de bande cohérente
du canal nous utilisons la diversité de parcours. Elle est due a la présence de canaux multi-

trajets a partir des quels le récepteur peut tirer profit pour obtenir un gain en diversité [7].

1.3.9.3 Diversiteé frequentielle

Ce type de diversité peut &tre obtenu lorsque le canal est sélectif en fréquence. Pour cela,
I’émetteur envoie le méme signal sur des fréquences différentes. Cette technique permet
d’obtenir un gain de diversité a condition de séparer les différentes fréquences utilisées d’au
moins la bande cohérente du canal tout en respectant la bande de fréquence disponible [7]. Cette

diversité est le fondement des techniques de d’étalement de spectre ou multi-porteuses.
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fréquence
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T
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>  temps

Figure 1. 8 : Transmission sur plusieurs intervalles fréquentiels
1.3.9.4 Diversité spatiale

Connue aussi sous le nom de diversité d’antennes. Consiste a utiliser plusieurs antennes
a I’émission et/ou a la réception adéquatement espacées pour que 1’onde transmise subisse un
évanouissement indépendant. Pour ce faire, les antennes ne doivent pas étre trop proches pour
que les signaux ne soient pas corrélés. Ces antennes doivent étre séparé dans 1’espace d’au
moins la distance de cohérence [8], qui correspond a la séparation minimale des antennes
garantissant un évanouissement indépendant et dépend donc de I’angle de départ et/ou d’arrivée
des multi trajets. Cette distance de cohérence est liée a la hauteur de I’antenne d’une station de
base par exemple [9]. Elle dépend de la longueur d’onde et differe entre les antennes émettrices
et réceptrices. Contrairement aux techniques de diversité temporelle et fréquentielle, la diversité
spatiale n’introduit aucune perte d’efficacité spectrale. Cette propriété est tres intéressante pour

les futurs systemes de communication sans fils haut débit [5].

Il existe plusieurs techniques (autres que la répétition) pour exploiter la diversité
présentée par le canal. En effet, les techniques de codage, qui seront détalais dans le chapitre
suivant, peuvent tre utilisées afin d’exploiter cette diversité en transmission et/ou en réception.
Le codage peut se faire a plusieurs niveaux, cependant il est possible de distinguer deux grandes

catégories [7] :

» Le codage du canal numérique a pour but de transformer la séquence d’information utile
en une séquence discrete nommeée mot de code, il peut étre binaire ou non binaire. Le
défi du codage de I’information numérique est de réussir a bien récupérer I’information

a la réception, le moins possible affectée par les bruits du canal de transmission [10].
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» Le codage espace-temps est associé aux systemes MIMO. Il consiste a exploiter la
diversité spatiale et/ou temporelle en introduisant dans le domaine spatial et temporel
de la redondance ou de la corrélation entre les symboles transmis. L’intérét des systémes
MIMO est justement qu’ils apportent une dimension supplémentaire (spatiale) au

systéme de transmission.

I. 3. Introduction aux systemes multi-antennaires

La saturation des ressources radiofréequences dans les lieux de forte population et la
pénalisation des transmissions via le canal radio-mobile par les évanouissements du signal, dus
a la fois aux trajets multiples et aux interférences entre symboles ont motivées 1’apparition des
techniques MIMO. L’utilisation de ces techniques peut servir a améliorer la fiabilit¢ de
transmission en réduisant la probabilité d'erreur (gain en diversité) et a augmenter le débit de

transmission (gain de multiplexage).

Partant du point de vue de la théorie de I’information, deux chercheurs des laboratoires
Bell, Foschini [11] et Teletar [12] ont indépendamment montré que la capacité des systéemes
multi-antennes augmentait linéairement avec le nombre d’antennes émettrices. Ces découvertes
sont & l’origine des systémes MIMO qui consiste a compléter la dimension temporelle
(naturelle) d’une transmission par une dimension spatiale en utilisant plusieurs antennes a
I’émission et a la réception. Les systémes MIMO permet a la fois une augmentation du débit et
un gain de diversité [2]. lls sont trés efficaces car ils peuvent utiliser toutes les techniques des
transmissions SISO, en plus des techniques qui leurs sont propres. Les systemes SISO
emploient deux techniques de diversité : la diversité temporelle et la diversité fréquentielle alors
que les systemes MIMO peuvent adopter ces deux formes de diversité en plus de la diversité

spatiale.
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AISO

SIMO

 REE

MIMO

Figure 1. 9 : Schémas représentatifs du SISO, MISO, SIMO et MIMO.

1.3.10 Présentation des systemes MIMO

Nous considérons un systeme MIMO non sélectif en fréquence, composé de n, antennes
d’émission et n,- antennes de réception comme présenté sur la Figure 1. 10. Chaque antenne de

réception recoit les signaux qui lui sont transmis par toutes les antennes d’émission :

N¢—1
j=0

Ou h;; représente 1’évanouissement qui caractérise la liaison entre la i-eme antenne de
réception et la j-éme antenne d’émission. w; est un bruit blanc additif gaussien de moyennes
nulles. Ce modele ne représente pas la dimension temporelle du canal. Le canal de transmission
est défini par la matrice de canal MIMO H de taille n; X n, [7]:

hyp o hyp,
H=| : =~ (1.2)

o1 - Ny

Ainsi, le modéle de transmission s’exprime sous forme matricielle de la manicre

suivante [6] :

=H.x+
Y v (1.3)
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x >
R Traitement
Données a Emission / —
transmettre Y - o
nt
antennes antennes
Figure 1. 10 : Systeme MIMO.
Tel que :

y=Dy.w]" €t (I. 4)
X = [Xg, 00, Xp,]7 € CWT (1.5)
w = [wy, .., wy ]T € (1. 6)

Ou y et x représentent respectivement les vecteurs des symboles recus et transmis, et w
représente le vecteur de bruit blanc gaussien. Les canaux MIMO sont caractérisés par leur
pouvoir de traiter simultanément différents signaux au niveau spatial. Cela présente deux

avantages importants, a savoir la diversité des antennes et le multiplexage spatial.

1.3.11 Modélisation de canal MIMO

Lorsque 1’étalement des retards dans le canal est important au regard de la durée du
temps symbole du systéme de communication MIMO, ce qui correspond au cas du canal sélectif
en fréquence, les réponses impulsionnelles du canal sont représentées par quelques échantillons
caractérisant les K trajets principaux de propagation. La matrice des réponses impulsionnelles
notées H(t) s’exprime comme la somme de K matrices de canal Hj décalées chacune d’un

retard 7, comme 1’indique 1’équation (1. 7) :
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K
H(z) = ZHk.a(r—Tk) (1.7)
k=1

Ou H(7) est la matrice de canal (n, * n,) modélisant le canal caractérisé par K trajets

principaux et Hy est la matrice (n, * n;) des coefficients complexes a I’instant 7, telle que :

[ Kl RE, o hin,
Hyg = hi h3 o hin, (1.8)
hik 1 hE, .. hE.,

Cette représentation du canal correspond a un modele de type ligne a retard ou les
coefficients d’atténuation sont les matrices Hy [14]. La Figure I. 11 illustre cette notation et
montre que le canal peut étre représenté par une matrice a trois dimensions (n, X n; x K) lors

d’une implémentation dans une chaine de simulation par exemple.

H(T) —

Figure I. 11 : Canal MIMO en présence de plusieurs trajets principaux.

Le signal regus y (7) s’exprime selon (I. 1) par :

y(t) = z Hyg.e(t — 1) + b(7) (1.9)

Si le canal est non sélectif en fréquence, le canal MIMO est parfaitement décrit par une
matrice de canal H = H,de dimension (n, * n;) contenant des coefficients complexes variant

au court du temps. En supposant que le canal soit quasi-statique, ¢’est-a-dire invariant durant
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I’émission d’une salve de N symboles, le signal recu relatif a cette salve peut s’écrire de fagon

matricielle de la méme maniére qu’en (I. 3) [13].

En général afin de définir sans ambiguité le rapport signal sur bruit p du systeme MIMO,
la normalisation en puissance des différents signaux est réalisée. De plus, pour les canaux
caractérises expérimentalement, seules les variations rapides du signal recu sont inclues dans la

matrice H.

» La puissance totale du signal émis x est fixée a 1 (watt).
» La puissance du bruit w est fixée a 1 (watt).
» Le rapport signal sur bruit p correspond a la moyenne des rapports signal sur bruit

observés sur I’ensemble des antennes au récepteur.

Cette normalisation des grandeurs permet de comparer aisément des systéemes SISO et
MIMO dont les nombres d’antennes différent. Le fait de fixer le rapport signal sur bruit p
permet de comparer des systémes possédants la méme puissance émise totale et la méme densité

spectrale de puissance de bruit sur chaque antenne de réception.

L’équation régissant le systétme MIMO a partir des grandeurs normalisées s’écrit :

y= \/EHx +w (1.10)

Le systeme MIMO ainsi normalisé est représenté par la Figure I. 12.

H

—  y=,/pHx+w

Figure 1. 12 : Représentation normalisée du canal MIMO adoptée.

1.3.12 Décomposition du canal en canaux propres

La diagonalisation de la matrice de canal H permet d’exprimer le canal comme la
superposition de plusieurs canaux ‘propres’ décorrélés. En effet, il a ét¢ démontré que le canal
de propagation est constitué de la superposition de plusieurs sous canaux indépendants
transportant chacun une fraction du signal transmis. Le canal MIMO apparait alors comme une
application lineaire du signal émis x vers le signal recu y .
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La décomposition en valeurs singulieres de la matrice H permet de diagonaliser le
systeme d’équation (I. 10). Dans la suite nous utilisons le terme SVD qui désigne la
décomposition en valeurs singuliéres. Cette décomposition permet de diagonaliser la matrice H

de dimension (n, * n;) [14].
H=U.A.VH (1.11)

La matrice diagonale A de dimension (n, * n;) contient les n valeurs singuliéres réelles
positives ou nulles A?Z de la matrice H, ou A; sont les valeurs propres de la matrice résultant

du produit H.H" . Les matrices U et V sont des matrices unitaires, vérifiant :
V.Vl =1, (1.12)
U.Ut =1, (1.13)

Le nombre r de valeurs singuliéres non nulles correspond au rang n de la matrice H.
i1 1
A =diag <)li,/’l§, A;) (1.14)
Avec :

1/2
n

1 1
B> >4/">0 et n=min(n, *n,). (1. 15)

De fagon équivalente, les coefficients du canal h;; s’expriment comme la somme de r

canaux indépendants tel que :

r 1
hij = Zk_lli.uik.‘/}f;{ (I 16)
Comme I’illustre la Figure I. 13, Cette décomposition du canal en valeurs singulieres

permet d’assimiler le canal de propagation, constitu¢ de n, X n, canaux plus ou moins

corrélés, a n canaux totalement décorrélés de coefficients de transfert /1}/ ? . La valeur de ces
coefficients dépend du degré de corrélation et du rang de la matrice de canal H. Ces valeurs
singuliéres tendent vers zéro lorsque la corrélation entre les trajets augmente. Dans la mesure
ou la SVD fournit une représentation équivalente du canal H, les coefficients de transfert du

canal (4, ou h;; selon la représentation choisie) conservent la méme puissance totale [14].
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NR Nt

,
2

D = IHIE =) |y (1.17)

K=1 i=1j=1

Cette décomposition montre qu’au plus le r antennes recoivent un signal, les autres
antennes (r + 1 a n) associés a des valeurs singuliéres nulles ne regoivent que du bruit. Aussi,
dans cette représentation équivalente, le nombre effectif d’antennes recevant un signal se limite
a r qui est lui-méme inféricur ou égal au minimum du nombre d’antennes d’émission et de

réception (r < min(n,n;)) [13].

Pt Yy—(G—Y
‘Y ny |

ng Ny
n VY
n; valeurs n; valeurs
singulicres singulieres
positives ou non nulles
nulles

Figure I. 13 : Décomposition d’un canal de propagation MIMO en canaux indépendant par
décomposition en valeurs singulieres (a gauche : représentation classique en canaux corrélés, a
droite : représentation en canaux découplés).

1.3.13 La corrélation

Un des éléments clés affectant les performances d’un canal MIMO est le positionnement
des antennes. En effets, et en particulier pour les systemes de faible encombrement, nous ne
pouvons pas disposer les antennes de manicre aléatoire sans prendre le risque d’avoir des liens
MIMO fortement correles [11], ou la corrélation traduit le degré de ressemblance moyenne
entre les signaux. En effet, elle conditionne la diversité spatiale pouvant étre récupérée par les
antennes multiple, ainsi que le nombre de flux indépendants transmissibles sur les mémes
ressources temporelles et fréquentielles. Cette corrélation entre canaux dépend de la dispersion
angulaire (I’écart entre les angles extrémes), de [’espacement des antennes et de leur

polarisation. La corrélation entre deux canaux h, et h, s’exprime comme suit [1] :

cor(hl, h2) = E[hy. h}] (I.18)
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Ou E désigne I’espérance mathématique et I’exposant * indique la conjugaison complexe.
Si on modélise h, et h, comme des variables aléatoires gaussiennes de moyenne nulle et de
variance unité, une corrélation unité signifie que ces deux canaux sont identiques, tandis qu’une
corrélation nulle signifie qu’ils sont complétement indépendants. Entre ces deux extrémes, deux
canaux peuvent étre plus ou moins corrélés. En pratique, la corrélation peut étre mesurée par la

moyenne temporelle du produit (k. h3).

1.3.14 Canaux MIMO considérés

Il existe dans la littérature de nombreux modeéles permettant de prédire le comportement
des différents phénomenes du canal radio mobile. Ces modeles peuvent étre classés selon
plusieurs critéres. lls peuvent par exemple étre identifiés suivant le type de variations qu’ils
modélisent. C’est cette classification qui est généralement adoptée dans le domaine des
communications numériques [2]. Dans cette section, nous ne nous intéressons qu’aux mod¢les

considérés dans les travaux de cette thése bien qu’il en existe d’autres dans la littérature.

1.3.14.1 Canal a bruit additif blanc gaussien

Le modele de canal le plus fréquemment utilisé pour la simulation de transmission
numeérique, qui est aussi un des plus faciles a générer et a analyser, est le canal a bruit blanc
additif gaussien (BBAG). Physiquement ce bruit modélise a la fois les bruits d’origine interne
(bruit thermique di aux imperfections des équipements...) et le bruit d’origine externe (bruit
d’antenne...). Habituellement, ce bruit est statistiquement caractériseé comme un processus
gaussien. Ce modele est toutefois plutot associé a une transmission filaire, puisqu’il représente
une transmission quasi-parfaite de 1’émetteur au récepteur [18]. Quand le signal subit une

atténuation par le canal, le signal recu devient :

y(t) = x(t) + w(t) (1. 19)

Ou w(t) represente la BBAG, caractérise par un processus aléatoire gaussien de

. .z . . , N,
moyenne nulle, de variance 2 et de densité spectrale de puissance bilatérale @,,, = 70 . La

densité de probabilité conditionnelle de r est donnée par 1’expression :

_(y=x)?

e 20% (1. 20)

P(y|x) =
oy

41



Chapitre I : Techniques MIMO et Communications a haut débit

1.3.14.2 Canal de Rayleigh

Le canal de Rayleigh modélise a 1’aide de la distribution de Rayleigh les variations
rapides de I’amplitude du signal regu. Lorsque le signal regu y est la somme d’un grand nombre
de trajets d’amplitudes |y; | faibles et de méme ordre de grandeur, et que la valeur de la phase
@; de chaque trajet est uniformément répartie sur I’intervalle [-m, ], on peut alors considérer la

densité de probabilité (DDP) de la somme des trajets recus comme une gaussienne.

En effet, les valeurs d’amplitude et de phase représentent les réalisations de deux
variables aléatoires gaussiennes indépendantes. En conséquence, d’aprées le théoréme central
limite, la DDP de la somme des variables y; est aussi gaussienne. Dans une transmission réelle,
ces conditions sont souvent vérifiées lors d’une communication sans visibilité directe (NLOS :
non line of sight) dans un environnement de propagation riche en multi-trajets. Dans de telles
conditions, I’amplitude z du signal recu y est d"écrite par la DDP de Rayleigh [1] :

ZZ

P,(z) = %exp(—— (I. 21)

202

1.3.15 Capacité des systemes MIMO

La capacité du canal, notion introduite dans les années 40, mesure la quantité
d’information maximum par unité de temps et par bande de fréquence pouvant étre transmise a
travers un canal particulier. Dans les années 90, Foschini [11] et Telatar [12] ont démontré que
la capacité du canal MIMO (décrite dans 1’équation (1.20)) dépasse la capacité de Shannon et
augmente linéairement avec le nombre d’antennes [15], alors la puissance est répartie entre
les n; antennes de fagcon a ce que leur somme reste égale a P. Si aucune connaissance du canal
n’est disponible a 1’émetteur, la répartition de puissance uniforme est optimale en termes de

capacité (chaque antenne émet une puissance P/n;).

Le calcul de la capacité dépend principalement de deux paramétres, le modele du canal
MIMO et la distribution des puissances entre les antennes émettrices. Dans la suite, le canal

sera décrit par la capacité instantanée donnée par :
p .
¢ = log, (det [Inr + 2 mn ]) bps/Hz (1. 22)

ng

Ou 1, présente la matrice unite et H présente la matrice du canal MIMO de taille n, x
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La Figure I. 14 présente la capacité du canal MIMO en fonction du SNR pour différentes

valeurs du nombre d’antenne en émission et en réception.

MIMO Capacity

25 T T T
Shannon Capacity
.......... MIMO, NT:NR:2 ,/
- MIMO, NT=NR=3 2g
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-
-
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Figure I. 14 : Capacité de systemes MIMO.

1.3.1 Algorithmes d’émissions associés aux systemes MIMO

Les techniques de traitements associés aux systemes MIMO peuvent étre séparées
suivant la connaissance de 1’état du canal ou CSI (Channel State Information) a I’émission (Tx-
CSl) et a la réception (Rx-CSI), ou uniquement a la réception. Ces deux systémes sont

respectivement appelés systeme MIMO a boucle ouverte et systemes MIMO a boucle fermée.

1.3.1.1 Systémes MIMO a boucle ouverte

On désigne par systemes MIMO en boucle ouverte (OL-MIMO), les systemes
considérant uniquement la CSI du c6té du récepteur (Rx-CSI). Ce groupe de systemes MIMO

peut étre décomposé en trois sous-groupes, nous les décrivons dans les sections suivantes.

a. Multiplexage spatial

Dans un systtme MIMO ou les coefficients d’évanouissement entre les différentes
antennes émettrices et réceptrices sont indépendants, la technique dite de multiplexage spatial
(Spatial Multiplexing) peut étre mise en ceuvre. Le multiplexage spatial consiste a diviser la
séquence de données en plusieurs flux ou trames et a les transmettre sur des canaux

indépendants en espace. Le systeme transmet alors M flux en un seul intervalle de temps. Ainsi,
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le but est d’augmenter le débit d’information par rapport a un systeme SISO (Single Input

Single Output). L’objectif de ce type de technique est de réaliser M liaisons SISO.

L’information a transmettre est divisée selon le nombre d’antennes émettrices avec un
codage canal. Il est a noter que selon cette technique les antennes rayonnent d’une manicre
aveugle sans aucune préférence de direction particuliére. Techniquement, pour séparer les
différents systémes dans un contexte SISO, on évite d’utiliser le méme spectre fréquentiel pour
ne pas créer de I’interférence co-canal. Grace a la décorrélation des signaux apportés en
réception par le canal multi-trajets, les différents signaux regus peuvent étre séparés. On crée
alors des sous-canaux opérant en paralléle. Le multiplexage spatial a été introduit sous le nom
de BLAST (Bell Labs Layered Space-Time). Bien qu’il existe différentes versions de cette
technique [2], la version la plus populaire est le V-BLAST (Vertical BLAST) présentée par
Foschini et al. dans [3],[4] et [5].

Aucun codage spatio-temporel n’étant effectué¢ entre les symboles a 1’émission, les
techniques de multiplexage spatial ne bénéficient que de la diversité de réception. Afin de
bénéficier de la diversité en émission, de la redondance peut étre insérée a I’émission, on parle
donc de codage espace-temps. L’ajout de redondance ne permet pas directement 1’augmentation
du débit, mais I’amélioration de la transmission par I’exploitation de la diversité. Le systeme
pourra dans ce cas ainsi utiliser des modulations d’ordre plus élevé permettant ainsi une

augmentation de ’efficacité spectrale atteignable a un rapport signal a bruit donné [7].

LER R

—— ™? Fox 2
b = =y
Donmées - Données

Transmises TuM o Recues
E Canal MIMO E

Figure 1. 15 : Principe de multiplexage spatial.
b. Codage temps-espace (STC)

Le codage temps-espace est utilisé dans les communications sans fil pour transmettre

simultanément un flux de données unique sur plusieurs antennes d’émission a des instants
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différents. L’objectif de ce codage est d’exploiter les différentes versions regues de données
afin d’améliorer la fiabilité de leur transfert. Les codes temps-espace peuvent étre divisés en
deux catégories : les codes temps-espace en blocs (STBC) et les codes temps-espace en treillis

(STTC). La Figure 1. 16 présente lI'arborescence de la famille des codes temps-espace.

Codes non-orthogonaux

Codes quasi-orthogonaux

RCOIBEOTDIING. o il ok e o il S0 2,
(STBC) | , !
Code d'Alamouti I
Codes Il Codes orthogonaux . |
Temps-Espace 4 | (OSTBC) Codes de Tarokh
(STC) | |
______________ 4]

* Codes en treillis
(STTC)

Figure I. 16 : Famille des codes temps-espace.

1. Les codes temps-espace en treillis (STTC)

Les codes temps-espace en treillis (STTC) ont été découverts par Vahid Tarokh et al
[16]. Les codes STTC [8], [9] servent simultanément pour le codage de canal et le gain en

diversité.

Ils combinent le codage de canal avec la modulation sur les antennes émettrices, et
peuvent étre considérés comme une extension des codes en treillis classiques [11] au cas des
antennes multiples a I’émission et a la réception. Si le code est bien construit, on peut ajouter a
I’avantage évident de diversité un gain de codage loin d’étre négligeable. Le STTC crée des
relations entre les signaux a la fois dans 1’espace (plusieurs antennes émettrices) et dans le
temps (symboles consécutifs). Le codeur est composé de n, polyndmes générateurs qui
déterminent les symboles émis simultanément. La Figure I. 17 propose le diagramme de treillis
d’un CSTT a 4 états utilisant une modulation simple MDP-4, avec un nombre d’antennes

émettrices n; = 2.
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00, 01, 02, 03

0

1 10,11, 12,13
2 20,21, 22,23
3 a0, 31, 32, 33

Figure I. 17 : Diagramme de treillis pour un CSTT a 4 états utilisant n,= 2 émetteurs et une
modulation MDP-4.

Le fonctionnement du codeur est relativement simple, et peut étre résumé comme suit :

n; représente I’état du treillis a 'instant k et par conséquent 1’état suivant est
noté n,., ;. Considérons que le treillis est a I’état initial n;, = 0, 1’état suivant du treillis dépend
des bits d’information a coder. Ainsi, si les deux bits a coder sont 11, alors 1’état suivant prend
la valeur décimale équivalente c’est-a-dire n,,,= 3. Les symboles a droite du treillis sont les

codes associés a chaque doublet d’¢éléments binaires entrants.

Dans notre cas (n;, =0et n,,.,=3) le doublet a la sortie du codeur est donc 30 (3 sur
la premiére antenne et O sur la seconde). Ces symboles sont alors mis en forme par la MDP-4

avant I’émission par leur antenne respective.

I est intéressant de noter les similitudes et les différences entre les modulations codées
a treillis multiple (MCTM) et les CSTT. Dans les CSTT, les symboles associés a une branche
du treillis sont répartis dans 1’espace (les antennes), alors qu’ils sont répartis dans le temps pour
les MCTM. En considérant le méme alphabet, I’efficacité spectrale des CSTT est donc n; fois
plus grande que celle des MCTM. De plus, contrairement aux MCTM qui nécessitent un
entrelaceur pour créer un canal sans mémoire, les symboles transmis par les STTC sont
naturellement décorrélés (ou tres légérement corrélés) grace a la séparation physique des
antennes. La réception est basée sur I’estimation des coefficients d’évanouissement du canal et
un algorithme de decodage parmi ceux que nous présentons dans la section 1.3.7.2 [12].

Toutefois, la complexité du décodeurs STTC augmente d’une maniére exponentielle.
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2. Le code temps-espace en blocs (STBC)

Le code temps-espace en blocs (STBC) est une stratégie de transmission d’un flux de
données dans un systeme MIMO exploitant la diversité spatiale. Ce type de codage se base

principalement sur trois proches :

- Les codes temps- espace en blocs orthogonaux (Orthogonal Space-Time Block
Codes (O-STBC),

- les codes temps-espace en blocs non-orthogonaux (Non Orthogonal Space—Time
Block Codes (NO-STBC)) et,

- les codes temps-espace en blocs quasi-orthogonaux (Quasi-orthogonal Space-Time
Block Codes (Q-STBC)) qui appartiennent a la classe des NO-STBC.

Dans le contexte de cette thése nous nous intéressons aux codes O-STBC. Cette

approche de codage STBC sera détaillée par la suite.

Les signaux qui sont codés avec I’0O-STBC sont orthogonaux les uns aux autres. Cette
orthogonalité réduit dés lors I’interférence entre les différents signaux transmis et améliore la
performance du récepteur qui distingue les différents signaux recus. Les codes (O-STBC)
offrent par ailleurs une faible complexité de décodage et ils sont souvent préférés aux codes en

treillis, présentés précédemment, qui sont plus performants mais plus complexes [11].

Du point de vue historique, le premier schéma STBC, le plus simple qui existe, a été
proposé par S.M. Alamouti [13]. Comme I’illustre la Figure I. 18. Alamouti a présenté 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. Les résultats des travaux d’Alamouti ont été tres
exploités et introduites dans des standards de réseaux mobiles comme le W-CDMA et le
CDMA-2000. On s’est servi de son schéma comme référence pour procéder a la généralisation
au cas beaucoup plus complexes de plusieurs antennes et méme pour proposer une transmission

différentielle adaptée [14]. Vu son I’importance ce type de codage STBC sera présenté a part.

c. Code Alamouti

En cherchant a résoudre le probléme de la complexité de décodage pour les STTC,
Alamouti a decouvert une technique de transmission utilisant deux antennes a I'émission et
permettant un décodage au sens du maximum de vraisemblance linéaire. La Figure I. 18 montre

le principe de fonctionnement de cette technique de transmission [15].
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Figure I. 18 : Schéma d’Alamouti (n,, = 1)

La technique de transmission proposée par Alamouti dans [13], est une méthode simple
pour exploiter la diversité temps—espace, en utilisant une construction a deux antennes
d'émission et n,. antennes de réception. Les symboles d'information, traités par pair, engendrent
quatre symboles répartis par couple sur chague antenne. Chaque antenne envoie l'un apres
l'autre, les deux symboles codés qui lui sont fournis. Afin d'obtenir les symboles orthogonaux
entre les antennes, la premiere antenne envoie les symboles d'informations de fagon
systématique et la deuxieme antenne envoie ces symboles conjugués, dans l'ordre inverse, avec

I'un des deux inversés. Cette opération de codage est résumée dans le Tableau I. 1.

Tableau I. 1 : Schéma d’Alamouti.

Temps Antennel Antenne 2
2p X2p —X2p+1
2p+1 Xop+1 X2p

L'indice p indique le numéro de bloc STBC d'Alamouti (ASTBC). x5, et x5, sont les
symboles d'information a transmettre. Les symboles transmis par chaque antenne se propagent
suivant des chemins différents avant d'arriver sur les antennes de réception. Afin de faciliter la
démonstration, on considere que le chemin ne change pas pendant la transmission d’un bloc
STBC et qu’il peut étre modélisé par un canal de Rayleigh a évanouissement. On a alors 2xn,
canaux de propagation pour un récepteur disposant de n, antennes. Les symboles envoyés
subissent 1’influence d’un bruit additif blanc Gaussien (AWGN) de moyenne nulle et de
variance o2, ce qui permet d’écrire le signal regu, pendant deux intervalles de temps symbole,

sur lI'antenne de réception j sous la forme :
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yj’zp = pr. h’j,l - xzb_l_l. hj}z + nzp (I 23)

Vizp+1 = Xops1-Rj1 — Xop Rjo + Nopyq (1. 24)

Les equations (I. 23) et (1. 24) peuvent étre écrites sous la forme matricielle :

1 Yiew 7 [ W2 [ X2p ] [ Nap ]
Vi = [yj,2p+1] - [h].’z h].’l [ X2p41 + Nop+1 (1. 25)
yi=H.x+n (1. 26)

En développant, on trouve :

HY.y; = H".H.n

(1.27)
=p.l.x+n
ou (. ) est la transposée conjuguée de la matrice et :
2 2
p = |hj1|" + |h] (1. 28)

Si on considere que le récepteur a parfaitement estimé le canal, H est alors connu. On

peut donc procéder a la détection de maximum de vraisemblance.

ny
% = argmin() [I9; - p.xII%) (1. 29)
x€N? =
Avec

Le fait que x,, et x,,,.; soient indépendants entre eux, fait qu'on peut chercher

séparément le minimum de chacun des symboles, en calculant :
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nr
. ~ 2
argmm(Zlyi,zp —p.x|)
X€EN =1

=
I

[eams] = (1.3)

nr
. A 2
argmin( ) [9;zp+1 — p-x|)
| x€Q = |

On réduit ainsi la complexité de |Q]? a2 x |Q].

1. Généralisation du code d’Alamouti

Le code d’ Alamouti n’est adapté qu’aux systémes possédant deux antennes a I’émission.
Tarokh et al [17] ont généralisé les OSTBC quel que soit n,. Le principe est de considérer un
train de Ng symboles a transmettre que le code transmettra par salves successives sur Np
périodes symboles et les vecteurs émis doivent étre orthogonaux. Le code généré est une
matrice dont les deux dimensions sont 1’espace et le temps [n ;XNp]. Ensuite, le récepteur
recombine les échantillons regus apreés estimation du canal et obtient des signaux ne dépendant

que d’un seul symbole émis Figure I. 19. Ainsi, les estimations des symboles sont découplées.

Le principe proposé est simple et est tres facile a mettre en place : le compromis entre

les performances (TEB et débit) et la complexité (CSI a la réception seulement) est intéressant.

Il s’agit, dans le meilleur des cas, d’obtenir un code C avec un rendement le plus grand

possible. Les solutions sont limitées et sont les suivantes :

e Un code d’Alamouti qui est le seule a obtenir un rendement R = 1,

e Un code OSTBC pour des modulations complexes et pour n’importe quelle valeur

de n, mais avec un rendement R = 1/2 [18],

e Uncodes OSTBC pour n; = 3 ou4 avec unrendement R = 3/4:

S3 S3
Si =52 V2 V2
Cs = S22 Sz _S5 (1.32)
55 5 V2 V2 I
VZ V2 -5, —-Si+S,—S; —51—5;+52—5;/
2 2
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S3 S3
S1 =53 V2 V2
S, S S; S3
Ss S, - T
=2 =2 V2 V2 (1.33)
V2 N2 =8, —-S:+4S8,—-S; —S,—Si+S,—S;
2 2
Ss S35 —=85,—S{—=S8,-5; =S —S5;—5,+S;
V2 W2 2 2

vT.tl Rxlv
H
Y 2 n) ¥
R

Xne Xne

Figure 1. 19 : Transmission MIMO utilisant des OSTBC

L’orthogonalité de ces codes associée a une recombinaison adéquate permet d’obtenir
des signaux S; ne dépendant que du symbole S;. Un systéme utilisant des OSTBC est équivalent
a Ng transmissions SISO indépendantes. La force du code est d’obtenir un gain constant
proportionnel a ||| H||% sans connaissance a priori et d’assurer un ordre de diversité maximal (n;
x n,.). Le prix a payer est une baisse du débit avec un rendement R < 1 correspondant a une

efficacité spectrale de R log2(M) ou M représente 1’ordre de modulation [15].

1.3.1.2 Systémes MIMO a boucle fermé

Bien que les systemes MIMO permettent I'amélioration des performances, l'utilisation
d'une connaissance sur les caractéristiques du canal au niveau émetteur constitue un avantage
supplémentaire. La connaissance des caractéristiques du canal permet d'anticiper les éventuelles
dégradations causées par la propagation. Dans le cas des algorithmes MIMO en boucle ouverte
tels que le codage temps-espace et le multiplexage spatial, le canal est considéré connu

uniquement au niveau du récepteur.

Les techniques de précodage sont des algorithmes qui prennent en compte l'information
sur le canal au niveau émetteur, on parle alors d’algorithmes en boucle fermée (closed loop),

afin d'adapter les paramétres de transmission au canal. De maniére générale, le principe des
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précodeurs consiste a combiner les symboles a émettre et a repartir la puissance sur les antennes
selon une stratégie bien précise. Ces techniques sont décrites dans le deuxieme chapitre 11 de
cette these.

1.3.2 Algorithme de réception associes aux systemes MIMO

Aprés avoir envoyé le signal sur chaque antenne d’émission a travers le canal H, le
récepteur doit envisager des algorithmes de réception pour récupérer les symboles transmis.
Les moins complexes sont les récepteurs linéaires basés sur le critére de forcage a zéro (ZF) ou
la minimisation de I’erreur quadratique moyenne (MMSE) et le maximum de vraisemblance
(MV). 1l existe d’autres récepteurs, avec des approches différentes, pour estimer les symboles
émis dans les systtmes MIMO comme I’annulation successives d’interférences ordonnées
communément dit V-BLAST [19], [20], [21]. Dans ce qui suit nous allons présenter quelques

récepteurs.

1.3.2.1 Technique de forcage a zéro (ZF)

Le récepteur linéaire le plus simple est le récepteur basé sur le critére de forcage a zéro
qui inverse tout simplement la matrice de canal supposant que H est inversible, le vecteur de

symboles estimés de taille n; x 1 est alors donné par la relation :

£=Hly (1.34)

Le récepteur ZF sépare ainsi parfaitement les symboles (x;);=1._n, transmis dans le

méme canal [22].

Lorsque H est mal conditionnée, le récepteur ZF donne des résultats corrects pour des
RSB éleveés, mais pour de faibles RSB le bruit perturbe fortement les performances. En pratique,
si H n’est pas carrée (i.e. si n; # n,) le récepteur multiplier a gauche par la pseudo-inverse de

la matrice de canal pour récupérer tous les symboles. Dans ce cas, le vecteur estimé s’écrit :
XR=H*t.y=(H'H) 'H*.y (1.35)

Si un codeur est employé, on peut employer la redondance temporelle et spatiale pour

retrouver les données.
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1.3.2.2 Minimisation de ’erreur quadratique moyenne (EQMM)

Le but du récepteur est de minimiser 1’erreur quadratique moyenne due au bruit et aux

interférences entre symboles. La solution proposeée est :

ny \~1 (1. 36)

Contrairement au ZF, le RSB intervient dans I’estimation des symboles. Grace a la prise

en compte de ce parametre, ce récepteur améliore les performances pour les faibles RSB.

Cependant, le terme % tend vers zéro a haut RSB et les récepteurs ZF et EQMM deviennent

alors équivalents.

1.3.2.3 Récepteur & Maximum de Vraisemblance (MV)

La détection MV est optimale dans le sens de la probabilité d'erreur minimale lorsque
tous les vecteurs de données sont également susceptibles. Ce type de détecteur exploite
pleinement la diversité disponible.

Nous pouvons exprimer le probléme de la détection MV, de la Figure I. 20, comme la
minimisation de la distance métrique Euclidienne carrée a un vecteur cible v sur un ensemble

de recherche discret fini M-dimensionné :

l 1-
Détecteur -
I —» H —C h—* —» ¥

Figure 1. 20 : Détection Maximum de Vraisemblance.

En supposant un bruit gaussien et un état de canal parfaitement connu coté récepteur, le

récepteur MV donne les symboles estimés x par la formule suivante :
£ = arg,min|ly — H,||? (1. 37)

La recherche de la distance minimale s’effectue sur tous les mots de code x possibles. Il

est important de noter que, si on note M la taille de la constellation, le récepteur doit calculer
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les distances pour un ensemble de vecteurs possibles de taille M, et le temps de calcul devient
vite prohibitif pour les constellations de grande taille, méme pour un faible nombre d’antennes
émettrices (par exemple, pour une QAM-64 et n, = 3, le récepteur doit passer en revue 262 144

vecteurs différents) [23].

Par conséquent cette solution est trés gourmande en calculs dont 1’augmentation est
exponentielle avec le nombre d’antennes a 1’émission. Pour pallier le cout calculatoire trop
important, 1’algorithme de décodage par sphére permet d’obtenir des performances semblables
en diminuant la charge de calculs [24]. Plusieurs travaux sont en cours pour améliorer encore
cet algorithme [25], [26].

1.3.2.4 Annulations successives d’interférences ordonnées (V-BLAST)

Les trois récepteurs présentés jusqu’a présent présentent des avantages et des
inconvénients : le MV est performant mais demande des calculs, le ZF est simple mais est
sensible au bruit, et ’EQMM simple résiste mieux que le ZF au bruit mais n’¢élimine pas
complétement les IES. C’est dans ce contexte que les laboratoires Bell ont développé
I’algorithme Vertical-Bell Laboratores Layered Space-Time (V-BLAST) [26][ 27]. 1l s’agit
d’un égaliseur a retour de décision, adapté a la structure des systemes MIMO qui peut utiliser

soit le critére du forcage a zéro, soit le critere du MMSE.

Son principe est de démoduler le symbole le plus favorisé (possédant le meilleur TEB
suivant le critére considéré) en premier. Sa contribution est ensuite estimée puis retranchée du
vecteur y , les RSB des symboles restants sont alors améliorés. Cette étape est répétée jusqu’au
dernier symbole, le moins favorisé. Ce récepteur est aussi noté dans la littérature OSIC (Ordered

Successive Interference Cancellassions).

Comme pour tous les égaliseurs a retour de décision, son principal inconvénient est la
propagation des erreurs. Une fois qu’une mauvaise décision a été prise sur la valeur d’un
symbole, une mauvaise contribution est retirée au vecteur y, ce qui entraine que les symboles
suivants seront presque certainement mal estimés. C’est la raison pour laquelle

I’ordonnancement est utilisé pour minimiser la propagation des erreurs.
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. 4. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons commencé par présenter d’une maniere trés breve le
modele des systémes de communications numériques. Notre attention s’est portée par la suite
sur les phénomenes perturbant le signal ainsi que les modéles les plus souvent adoptés pour
caractériser un canal radio mobile. Pour combattre ces phénomenes perturbateurs, les solutions
les plus efficaces restent les techniques de diversité, qu’clle soit temporelle, spatiale ou encore
fréquentielle. Une section a donc €té consacrée aux techniques de diversité ainsi qu’a la notion

de la sélectivité.

Dans la derniere partie de ce chapitre, nous avons décrit les systemes multi antennaires
(MIMO) d’une maniére générale. Ainsi, nous avons présenté la corrélation entre les liens, la
capacité des systemes MIMO et les algorithmes d’émission et de réception, pour des traitements

en boucle fermée ou en boucle ouvertes, dans ces systemes.

Ce chapitre introductif nous a permis d’avoir une vue d’ensemble sur les transmissions
numériques et les systemes MIMO. Le chapitre suivant sera consacré a 1’étude des techniques

de précodage dans ces systemes.
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Chapitre 11

Algorithmes de précodage et systemes
MIMO

11.1 Introduction

L’exploitation des techniques multi-antennaires MIMO dans les systemes de
transmissions numeériques actuels et future est devenue une évidence. Plusieurs normes de
communications ont fait le choix de ces techniques telles que : le WIFI (Wireless Fidelity), le
WiMax (Worldwide Interoperability for Microwave Access), le LTE (Long Term Evolution)

ou encore la future norme de cinquieme génération (5G).

Imposer par la recherche de débits de transmissions de plus en plus éleves, les systemes
MIMO ont énormément évolué depuis leur premiere mise en ceuvre par Foschini en 1998 [11].
De nouvelles techniques associées au MIMO ont été développées, mais les plus captivants sont
les techniques dites de précodage. Le précodage est une technique de prétraitement qui exploite
les informations d'état du canal au niveau de I'émetteur (CSIT) pour adapter la transmission aux

conditions instantanées du canal.

L’objectif de ce chapitre est d’examiner les techniques de précodeurs non diagonaux
associés aux systemes MIMO, disponibles dans la littérature, et de proposer une méthode
d'estimation des symboles au récepteur pour une performance accrue en termes de taux d’erreur
binaire. Dans ce contexte nous décrivons en premier lieu le principe de précodage linéaire, les
précodeurs orthogonaux et les précodeurs non orthogonaux. Nous introduisons par la suite
I’association des précodeurs non orthogonaux au systeme MIMO. Finalement nous présentons

les résultats des simulations réalisés pour évaluer le taux d’erreur binaire pour un tel systéme.

56



Chapitre 1l : Algorithmes de précodage et systemes MIMO

11.2 Principe du précodage linéaire

La majorité des précodeurs étudiés dans la littérature sont linéaires. A 1’émission, un tel
précodeur, présenté sous forme de matrice, permet de combiner les symboles a émettre et de
répartir la puissance sur les antennes selon une stratégie bien précise. A la réception, un

décodeur linéaire traite les échantillons recus pour les séparer.

En général, un critere pertinent comme maximiser la capacité, maximiser le RSB post-
traitement ou maximiser la distance euclidienne minimale est optimisé par le couple
précodeurs-décodeur. Chaque optimisation donne un résultat qui lui est propre mais ces
techniques possedent toutes un point commun qui est de diagonaliser le canal en considérant

une matrice de précodage F et de décodage G.

Le modele mathématique de base adopté pour ce systeme [28], représenté sur la

Figure 11. 1, s’écrit :

Y=GHF.s+ G.n (n. 1)

Avec :

s [b x 1] : le vecteur de symboles a emettre,
F [n; X b] : la matrice de précodage,

G[b X n,]:lamatrice de décodage,

n le vecteur de bruit additif centré de dimension (n,. X 1).

Figure I1. 1 : Systeme MIMO avec précodeur et décodeur
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Nous supposant que les symboles sont i.i.d (indépendant et identiquement distribué), et

qu'ils sont totalement décorrélés par rapport au bruit additif. Nous pouvons alors écrire :

E[ss*] = I, (. 2)
E[nn*] = R (1.3)
E[sn*] = 0 (1. 4)

Avec I, la matrice identité de taille (b x b) et R la matrice de corrélation du bruit. EJ.]

est I'espérance mathématique.

Si Py est la puissance totale disponible a 1’émission, la contrainte de puissance donnée

par I’équation  doit étre respectée.

trace(ss*) = Py (11.5)

La premiere étape commune a tous les précodeurs consiste a représenter le canal MIMO
sous la forme d’un canal virtuel constitué de b sous canaux SISO décorrélés et paralleles. Cette

étape de transformation en canal virtuel est détaillée dans la section suivante.

Ces différentes étapes sont basées sur des opérations matricielles. Afin d’aboutir a la
diagonalisation du canal, on décompose les matrices de précodage et de décodage sous la forme

d’un produit de deux matrices [29] :

F =F,F, (11. 6)

G = G4G, (1.7)

Les matrices d’indice v servent a blanchir le bruit et diagonaliser le canal, elles sont
directement issues de I’opération de SVD sur la matrice H qui permet d’obtenir le canal virtuel
diagonal H,. Les matrices avec I’indice d servent a optimiser le systéme suivant un critére
donné. Le schéma-bloc de la Figure Il. 2 illustre la décomposition d’un canal MIMO avec

précodage.
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(Optimisation Canal virtuel H, = G HF,

Figure 11. 2 : Schéma-bloc canal MIMO précodé en canal virtuel.

Le modéle devient alors :

y = GdeFdS + Gdnv (“ 8)

Ou H,, est le canal virtuel défini par :

H, = G,HF, (11.9)

Et n, est le bruit virtuel :

n, = Gyn (11. 10)

Sa matrice de corrélation est :
R, = G,RG, (1. 112)
Nous utilisons seulement des matrices de précodage virtuelles E, dont les colonnes sont
orthonormées, par conséquent :
EiF, =1 (11.12)
La contrainte de puissance est alors :

trace {F4F;} = Pr (1. 13)
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Preuve :

P; = trace {FF*}
= trace {F*F}
= trace {F;F,F,F4}
= trace {FjF;}
= trace {F;F;}

Notre objectif est de déterminer les précodeurs et décodeurs virtuels F, et G, , de telle
sorte que le canal virtuel H,, et la matrice de corrélation du bruit R, deviennent aussi simples
que possible. Cela facilitera grandement I’analyse du systéme ainsi que la détermination de F,
et G,. Cet objectif sera atteint grace a plusieurs transformations successives visant a simplifier

le modele au maximum, les précodeurs et décodeurs virtuels sont alors définis respectivement

par :

F, = F,F,F; (I1. 14)
et

G, = G3G,G, (I1. 15)

I1 faut noter que dans le cas ou on n’a aucune information sur le canal, la matrice de

précodage doit étre incluse dans la matrice de canal et dans ce cas n; = b.

11.2.1 Transformation en canal virtuel

La transformation en canal virtuel est effectuée en trois étapes [29]:
» Etape 1 : Blanchiment du bruit

La décomposition en valeurs propres (DVP) de la matrice de corrélation du bruit nous

donne :
R=0Q.A.Q" (11. 16)

Ou Q est une matrice unitaire et A = daig (44, ..., 4,,) est une matrice réelle diagonale

avec Ay = -+ = Ay, = 0, les valeurs propres rangées dans I’ordre décroissant.
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Prenons :
G, = A/2Q* (11. 17)
et
Fy =1, (11. 18)

Azl est simplement une matrice diagonale, dont les éléments sont 1/\/Z, - 1/\/m.
Le canal intermédiaire virtuel est [29] :
H, = G,HF (11. 19)
» Etape 2 : Diagonalisation du canal

Un outil trés utile pour la simplification des canaux de transmission est la décomposition

en valeurs singulieres (DVS). La DVS de la matrice H,, donne :

H, = A.X.B* (I1. 20)

Ou A est une matrice unitaire de taille (n, X n,.) , B ets une matrice unitaire de taille
(n; X ny) et X est une matrice de taille (n, X n;) dont la structure est la suivante :
_ (% O (11. 21)
2= ( 0 o)
Ou Xy, = daig(ay, ..., gy ) est une matrice diagonale de taille (k x k) dont les éléments

diagonaux sont réels et strictement positifs, en supposant que ces éléments ont été rangés de

telle sorte que o7 = - = g3, = 0, prenons :

G, = A (1. 22)
et
F,=B (1. 23)
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Le choix de cette valeur pour F, n’implique aucune perte de généralité dans la mesure
ou, si I’émetteur a accés a I’état du canal, il sera toujours possible d’inclure B* dans F; pour

annuler F, . Alors, aprés blanchissement et diagonalisation le canal virtuel est :

HUZ == Gszle = Z (II. 24)

» Etape 3 : Réduction de dimension

La forme diagonale de H,,, correspond a plusieurs canaux indépendants avec des gains
ou de facon équivalente des RSB différents et rangés par ordre décroissant. Le nombre de sous
canaux disponibles correspond au nombre de valeurs propres non nulles k. Le but de cette
derniére étape est d’obtenir la dimension correspondant au nombre de voies b désirées [29].

Les matrices correspondant a cette opération sont :

I 1. 25
F; = (8) ( )
et
G;=(, 0) (11. 26)

Le canal virtuel devient alors, la matrice (b X b) suivante :

H, = GsH,,Fs = %, (I1. 27)

Ou X pest la matrice diagonale (b x b) contenant les b premiers éléments diagonaux de X.

11.2.2 Résultat du canal virtuel

Nous avons présenté une transformation basée sur trois opérations mathématiques
simples permettant d’obtenir des canaux indépendants. Dans la suite de la thése, nous noterons

cette matrice résultante H, comme la matrice de canal virtuel ou encore :
H, = diag(oy, ..., 0p) (11. 28)

Ou les o; représentent les gains de chaque sous-canal. Le bruit additif résultant de la

transformation est blanc et de variance unitaire. Le RSB équivalent de la voie i est donc 7. Il
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est a noter, cependant, que s’il n’apparait que b voies, les n; antennes émettent toutes du signal

[1].

Le précodage linéaire est donc réalisé a 1’aide de la matrice de précodage F, et de la
matrice de décodage G,. Selon la diagonalité ou non de ces matrices On peut distinguer deux
familles de précodeurs, les précodeurs diagonaux et les précodeurs non-diagonaux (nous les
détaillons dons le section suivante). La représentation en b sous-canaux indépendants a
I’avantage de simplifier efficacement une détection par maximum de vraisemblance (MV),

méme pour un grand nombre de valeurs et de constellations importantes.

11.2.3 Précodeurs diagonaux

Les précodeurs diagonaux sont des précodeurs linéaires utilisant la connaissance du
canal a I’émission et pouvant appliquer la transformation en canal virtuel présentée
précédemment. En effet, les optimisations comme dans [30] sont basées sur le canal réel H et
donnent une solution globale équivalente reprenant les transformations. C’est pour cela que les

précodeurs sont présentés ici avec un raisonnement sur le canal virtuel.

Les précodeurs diagonaux présentent des matrices F,; et G, diagonales telles que :

Fq = diga(f)i-, (I1. 29)
et
Gq = diag(g:)i-, (I1. 30)

Les symboles recus sur chaque sous-canal sont définis tels que :
Yi = gi 0i fi i + gi Ny, (11. 31)
Pour i=1,...,b

Avec g; = 1 dans le cadre d’un décodage MV. La Figure Il. 3 illustre le
fonctionnement d’un précodeur diagonal ou les symboles sont multiplexés sur les sous-canaux

virtuels.
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K H o my
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de la canal virtuel
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Figure 11. 3 : Schéma-bloc d’un précodeur diagonal.

Les précodeurs diagonaux présentent I’avantage de réduire significativement la
complexité du décodage MV de MP? a bx M avec b le nombre de sous-canaux SISO
sélectionnés par le précodeur, et M le nombre de points composant la constellation de la
modulation. Les différents précodeurs diagonaux se distinguent par le critére optimisé via la

matrice F,.

On peut distinguer plusieurs précodeurs diagonaux basés sur I’optimisation de différents

parametres :

Le rapport signal sur bruit en réception (max-SNR),
La capacité globale du canal résultant de 1’ajout de la matrice de précodage (WF),
L’erreur quadratique moyenne (EQMM),

La qualité de service (QoS),

YV V V V V

L’erreur égale (EE) ou la probabilité d’erreur binaire (PEBM),

De plus la puissance totale doit étre controlée et égale a Py.
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11.2.3.1 Précodeur Max-SNR

Le précodeur Max-SNR maximise le rapport signal sur bruit a la réception, il résulte de
la combinaison du MRC (maximum ratio combining) et de MRT (maximum ratio

transmission).

Il émit toute la puissance dans la direction la plus favorable du canal(MRT) et maximise

le rapport (MRC) [19]. L’expression du signal regu est alors :

Yy = /prWrHwrs + wgn (11. 32)

Ce précodeur est un cas particulier puisqu’il diagonalise le canal en un seul sous-canal
mais sans blanchir le bruit, il est présenté dans le canal virtuel avec un bruit blanchi mais n’est
pas la définition rigoureuse du précodeur max-SNR. La solution est exacte si le bruit n est i.i.d
(E [nn*] = ol,,7). Ainsi, en tenant compte de cette remarque, la solution du max-SNR est
dans le cas BBAG est :

b=1 (I1. 33)
et
=1 (I1. 34)
Fe B, ™
N o i Tl
. l l : l ' ¥l :
X -% - %
FEEEE
S N I N R A
X% %
x:;:fl;;r_:inh; f,:_ﬁ ::IL Bruit

puissance

Figure 1. 4 : Schéma du précodage diagonal utilisant la détection du Maximum de

vraisemblance (MV) au récepteur.
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Le signal recu peut étre réécrit dans le domaine virtuel :

y=+Prlis+n (11. 35)

OU n = wg, n est un bruit ayant les mémes caractéristiques que n (E [nn*] = ¢2) car
wpg est un vecteur unitaire. Il est a noter que ce précodeur est scalaire dans le sens ou il ne
transmet qu’un seul symbole. La structure du précodeur est relativement simple mais présente
un debit limité a la modulation choisie. Son ordre de diversité est maximal [31] et égal a n; X

ng dans un canal de Rayleigh.
11.2.3.2 Précodeur Water-Filing (WF)

Le précodeur Water-Filling (WF) est un précodeur permettant de maximiser la capacité

d’un systéeme MIMO. La capacité C dans un canal diagonalisé, s’écrit [33] :

b
C= Z log,(1+ f20?) (1. 36)

Ou f; et a; représentent les valeurs diagonales de la matrice de précodage F, et de la

matrice du canal équivalent H,, , respectivement.

Comme le systeme comporte b voies paralléles et indépendantes, la capacité est tout
simplement b fois la capacité d’un canal SISO. Pour trouver les valeurs de la matrice de
précodage F; = diag (f;)"_, qui maximisent cette capacité, nous allons utiliser laméthode des
multiplicateurs de Lagrange. La contrainte de la puissance maximale a 1’émission s’écrit a

présent :

Zﬁ-z = Pr (I1. 37)

La solution optimum est donnée par :
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( 1 1
| lxu—O_TSl l}l>?
f2= 4 ‘ Y (I1. 38)
l 0 si <=
0;

Si on note by I’entier tel que o7 > i pour i =1,...,by et 6 < % (et donc f* = 0)

pour i = by + 1, ..., b alors, grace a la contrainte de 1’équation (I1. 37), on obtient :

by
pr=) f2= Wby -y (11.39)
i=1

Ou yy est défini par :

by )

Yy = E — (11. 40)
el 0;
i=1

Ainsi le seuil W est :

:pT+V‘I’

b4
by

(1. 41)

Il convient de vérifier que cette valeur ¥ régénere le méme by. On peut alors
facilement trouver les valeurs f; a partir de f;*. Cette solution WF a déja été I’objet de
nombreuses études, et est largement reconnue pour son aptitude a augmenter les capacités des
systemes MIMO [32,33, 34].

11.2.3.3 Précodeur d’Erreur Quadratique Moyenne Minimale (EQMM)

Une autre solution bien connue pour I’optimisation des systémes MIMO est la
minimisation de I’erreur quadratique moyenne (EQMM). Cette méthode est intéressante a cause

de sa faible complexité et de sa robustesse [19]. L’équation d’optimisation est définie par :
) A112
min £ [|ly - $|° (11.42)

avec Sec?
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Ou C est I’ensemble des symboles définis par la modulation. En utilisant le schéma
virtuel et plus précisément la structure diagonale du schéma global (Figure Il. 3) , I’optimisation

peut étre mise sous la forme suivante :

b
min Z E[|gial-fisi + giny; —S |2] (“ 43)
i=1

Fq,Gg

Apreés optimisation, les coefficients du précodeur sont décrits par le systeme suivant :

! b 4 ! ¥ ! =1

0 sinon
Ou by est le nombre de voies utilisées respectant

1
o; > 07 pour i=1,..,by
1 (11. 45)

Gi_a pour i= by+1,..,b

_Ptye (I1. 46)

Avec yy a la meme définition que yy dans WF.
11.2.3.4 Précodeur QoS

Le critére sur la qualité de service (QoS) est utile pour des systémes nécessitant une
qualité de transmission différente sur chaque voie [19]. Pour pouvoir moduler le RSB selon la

distribution des voies, on introduit une contrainte supplémentaire :

fiiol =vpi (11. 47)

Ou y est un scalaire positif et p; le RSB relatif désiré sur la voie i.

En utilisant la contrainte de puissance on obtient :
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Zﬂzziy_f;i:yi% (11. 48)

V=5 B (I1. 49)

f,2=L
bog2yb Pr (11. 50)

i i=1o.2

k

11.2.3.5 Précodeur Erreur Egale (EE)

Lorsque tous les p; sont identiques on obtient un cas particulier de la QoS. Ainsi, sur
toutes les voies on a le méme RSB (y; constant pour i = 1,...,b) pour donner la méme
probabilité¢ d’erreur. Ce critere, nommé erreur égale, permet de palier a la disparité de la

probabilité d’erreur sur les différentes voies.
En posant yp; = p, ce RSB unique se définit par :

p = fo? (11.51)
En remplacant les RSB des différentes voies par ce RSB, on obtient alors directement :

P Pr (11.52)

2 1

o; 2 \b
L0f Yk=17
k

11.2.4 Précodeurs non-diagonaux

La structure de ces précodeurs n’est plus diagonale (F; # diag(f;*)2,), elle est

illustrée sur la Figure II. 5.

La non-diagonalité de ces précodeurs ne permette pas de reduire la complexité du
décodage MV qui est alors égale a MP[1]. Elle fournit néanmoins un degré de liberté
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supplémentaire au précodeur qui peut alors modifier les géométries des constellations de

réception. Dans cette section, nous présentons trois précodeurs qui illustrent ce principe.

Figure 11. 5 : Schéma bloc d’un précodeur non-diagonal

11.2.4.1 Précodeur max-dmin

Ce précodeur est basé sur la maximisation de la distance euclidienne minimale
(max-dmin) entre les points du signal du c6té du récepteur en se basant sur la modification des
géomeétries des constellations de réception. Le critére fournit une amélioration significative en
termes de taux d'erreur sur les bits, en particulier lorsqu'un récepteur MV est utilisé agissant

directement sur la probabilité d’erreur.

En effet, plus deux impacts de la constellation de réception sont proches, plus la
probabilité de se tromper entre eux est grande. Cependant, l'optimisation du précodeur
max-dmin est difficile pour deux raisons. Premierement, I'espace de solution est grand et
exponentiellement proportionnel au nombre de flux de données b. Deuxiémement, I'expression
exacte du précodeur max-dmin dépend de nombreux parameétres tels que la modulation utilisée
sur I'émetteur et la caractéristique du canal virtuel H,,. Pour cette raison, la solution optimisée
est limitée pour un petit nombre de flux de données (b = 2) et pour les modulations QAM de

faible poids [35]. La distance minimale, notée d,,;,, et est définie par :
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din = _min_ [IHyFo(s = 2l (11.53)

sxech x+

Ou C représente I’ensemble des symboles complexes de la constellation.
L’optimisation du précodeur est alors définie par :

Fy =argmax min  ||HyF)(sx — s)||? (11.54)

F! SgS1ECh s s,

avec ||Fyllz = Pr

Une extension du max-dmin pour un nombre pair de voies (b = 4) a aussi été proposée
dans [36]. Ces solutions sont indépendantes du rapport signal sur bruit (RSB) et dépendent
simplement d’un paramétre unique y défini dans la suite. La solution proposée dans [37] est
obtenue gréce a un changement de variable des deux valeurs propres du canal notées o, et o5.
Il s’agit d’un changement de coordonnées cartésiennes en coordonnées polaires. Les deux

nouvelles variables sont définies par :

07
y = artan—
{01 =pcosy o,

. (=4
o, = psiny 11.55
? p= ’012 + 02 (11:55)
Le canal virtuel peut alors s"écrire :
(o1 O
H, = (0 02)

Ou p agit comme un gain sur toute la chaine et y (m/4 =y > 0) est un angle

_ (cosy O
—p< : Siny) (11.56)

caractéristique du canal H,, et permet de connaitre le niveau de conditionnement de la matrice

du canal.

En effet, une valeur de y proche de 0 indique que la voie 1 est fortement privilégiée (la
matrice est mal conditionnée), tandis qu’une valeur proche de n/4 signifie que les deux voies
sont équivalentes (la matrice est bien conditionnée). De plus, cette notation fait apparaitre p
comme un facteur d’échelle de la distance minimale et n’intervient en rien dans 1’optimisation

de I’expression de F;. Cette derniére ne dépend alors que du paramétre y permettant une
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simplification notable dans la détermination de la solution. Nous donnons ici la matrice De
précodage F; pour une modulation MAQ-4, cette solution est relativement simple avec Deux

formes de précodeur [37].

3+\/§ 3—\/§ T
si 0Sy<yy,, Fa=Fu=.po e'12

3 3 (1.57)
0 0

.TT
. n _ _ [P0 cos 0 1 e’z
Ou

( V2-1

l Y = artan
tany

I 3v3—2V6+2v2—3 . (1159

Yo = arctan =~ 17,28

| 3V3—2v6+ 1

Le précodeur max-dmin prend la matrice F;; qui favorise une seule voie pour des
valeurs de vy inferieures a 17,28°. Le précodeur choisit alors de mélanger les deux symboles et
de les transmettre uniquement sur la meilleure voie. Ce cas de figure se présente lorsque I’écart
entre les deux valeurs propres est grand. Dans le cas contraire, ¢’est a dire pour des Valeurs de
v supérieures a 17,28°, le précodeur max-dmin utilise les deux voies a travers la matrice de
précodage F,;, pour transmettre les deux symboles. La solution pour la MAQ-16 détaillée dans
[38] conduit a 4 formes différentes de précodeurs. Pour plus de Détails sur le précodeur max-
dmin ainsi que la solution pour la MAQ-16, le lecteur peut se référer aux références [39] et

[38]. Le précodeur max-dmin sera utilisé dans nos travaux.
11.2.4.2 Précodeur POSM

Dans cette section, nous présentons une autre solution de précodage pour les systéemes
MIMO a boucle fermé. Ce précodage n’est pas basé sur la diagonalisation du canal qui utilise
la SVD, il utilise plutot le concept d’orthogonalisation des symboles regus, en optimisant un

critere dans le systeme.
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La technique dite « Orthogonalized Spatial Multiplexing (OSM) » a été proposée pour
les systemes MIMO a boucle fermé dans [40]. Dans cette technique, un codage des symboles
est associé a une orthogonalisation par rotation. De plus, une technique de précodage a
également été proposée dans [40] pour le systeme OSM, on parle alors du précodeur P-OSM.

Le principe de I’OSM consiste a précoder les deux symboles émis x; et x, comme :

1 0
F(x,0) = [o o] s (11.60)
Ou 8 est I’angle de rotation de phase appliquée a la seconde antenne et s(x):
(1.61)

Rl + R ]
09 =[5 +15[x2]]

Ou Rel.]et I Im[.] représentent respectivement la partie réelle et imaginaire. En

considérant F(x, 6), I’équation matricielle du modele MIMO peut étre écrite comme [40] :

y, =H.F(x,0) +n=H%(x) +n (11.62)

Ou H® = H x diag{1,e’? }, représente la matrice du canal pour s(x).
Le systtme OSM est etudie dans une représentation reelle, le modéle dans (11.62)

devient [15] :

(11.63)

Vr = Hrt? sp(x) +n,. = [h? hg hg hg] sy (x) + n,

Ou le vecteur réel HY de longueur 2n,. représente la i-éme colonne de la matrice réelle

HE.

A partir de la représentation réelle de la matrice du canal, les colonnes hf et h§ sont
respectivement orthogonales a et h§ et hf quel que soit I’angle 6. Nous avons aussi
hY.h§ = —h§ . h§ quel que soit 6 [40].

Dans ce cas, H? devient totalement orthogonale si hY | hf et h§ | h§. L’angle de
rotation 6 nécessaire pour garantir I’orthogonalité entre h¢ et hfou hf et hf est calculé a partir

de la matrice originale du canal H comme [40] :
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0 = tan™?! (—) i% (11.64)

ou :
ny

A= z Pt [Pz | SIN(2LRgs = ZBomy)

m=1

et

nr

B = z | ||z | c08(Lhmz — 2himt)

m=1

Ou £ est un argument. A ce stade, le systtme OSM n’optimise aucun critére et permet
d’orthogonaliser les symboles regus. Ainsi, le précodeur P-OSM, qui maximise la distance

Euclidienne minimale, est aussi donné dans une représentation réelle par [41] :
0 0 PO
Yy = H?Ps,.(x) + n, = Hy 0P sy (x) +n, (11.65)

Ou P est une matrice de précodage réelle de taille 2 x 2. La contrainte de puissance
est : est une matrice de précodage réelle de taille 2 x 2. La contrainte de puissance est donnee

par :
trace(Ps,(x)s,(x)*"P*) = P, (11.66)

Par choix, le précodeur n’est pas optimal au profit de la simplicité. Ainsi, la matrice P

est décomposée comme :

— p 0
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avec

cos0; —sinb;
6i = [ (11.68)

sin6; cosb;

Les trois paramétres 6,, 6, et p maximisant la distance d,,;, sont calculés dans [41].

L’angle 6, est directement calculé a partir de la matrice H? :

NI 2
0, = tan™! (C * ZD-I_ i > (11.69)
avec
2 2
¢ = [hll” = [In71l (11.70)
D = (h7).h

Les deux parametres 6, et p sont choisis selon la modulation considérée et un parametre

k défini comme [42]:

el
k= 11.71
] (7
ou
HP' = HYRyy = [hY hS h§ hY] (1.72)

RS et ||R9Y|| représentent respectivement la premiére et la deuxiéme valeur

singuliére (o, et ;) de la matrice du canal H. La solution pour une MAQ-4 est :

6
Sil<k<7 = ~1et 6, =45 11.73
1 — < p (k'FB) e 2 ( )
Sik>7 p=+V2 et 6,=265. (11.74)

La variation de p en fonction de k est trés faible dans 1’équation (11.73). Par consequent,

la valeur du p est remplacee par 1 sans aucune perte de performance.
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Pour une modulation MAQ-16 le précodeur peut également étre défini et la solution
prend alors quatre formes dont le choix dépend de k. Le schéma bloc du précodeur P-OSM est
présenté dans la Figure Il. 6. Grace a 1’orthogonalité et la représentation réelle du systéme, le
P-OSM découple donc les symboles et permet de diminuer les tests de décision dans le
récepteur MV (2 x M tests) tout en maximisant d,,;,. Alors, la matrice H considérée dans

I’estimation des symboles regus est :

1071[PO
02 _ ybp _ — 62 02 1602 1,62
HE —HrP—H[Oe].e] 0B = [h92 hS? h§? n§? (11.75)
- Fj=argmin | ¥,
Re 1) L My Relx] :
Xy $1(%) -1t ]|
Im|xy|
p Fxo)=['" .
Re|x;] (®6) =g Recombinaison o |
Fp=argmin |y,
X :
: $2(x) E . e e
Imxz]
Tx-CSI

Figure I1. 6 : Schéma bloc du précodeur P-OSM.

11.3 Performances des précodeurs considérés dans la these

Les deux précodeurs Max-dmin et POSM présentés précédemment représentent une
famille des techniques MIMO qui exploite la CSI a I’émission a fin d’optimiser les

performances du systéme.

Le précodeur Max-dmin applique la SVD pour diagonaliser le canal en optimisant le
critere de la distance Euclidienne minimale. D’autre part, le précodeur POSM qui n’applique
pas la SVD pour diagonaliser le canal mais propose une autre philosophie de précodage présenté
précédemment. Lorsque le n;=2 le POSM transmit b=2 voies d’information indépendantes
comme le précodeur Max-dmin, et si n,>2, le précodeur POSM doit utiliser la méthode de

sélection d’antennes.
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Dans cette partie, notre contribution consiste a proposer une nouvelle concaténation des
précodeurs optimisant la distance Euclidienne minimale (P-OSM et Max-dmin), a une forme
soft du détecteur a maximum de vraisemblance maximale (Soft-MV) [43]. L’objectif est de
garder, au minimum, les mémes performances obtenues dans [41] et [44], avec une réduction

de la complexité du récepteur.

Les taux d’erreur des précodeurs Max-dmin et P-OSM en fonction de RSB seront
d’abord comparés avec le précodeur OSM et la technique de multiplexage spatiale dans un
canal de Rayleigh pour une CSI parfaite. Ensuite, nous allons montrer 1’avantage apporté par
la concaténation des précodeurs Max-dmin et POSM avec la méthode d’égalisation MV-Soft a
la réception. Nous considérons deux flux de données (b = 2) ce qui donne une efficacité
spectrale de 4 bits/s/Hz, les modulations 4QAM, 16QAM sont utilisées.

Pour limiter le temps de calculs et simplifier la présentation des résultats, au long de

cette thése nous limitons la plage du TEB a 10™* en faisant varier le RSB.

Les simulations sont réalisées dans un environnement MATLAB qui dispose d'une

bibliotheque riche pour les calculs matriciels.

11.3.1 Parametres de simulations

La structure d’émission est de type modulation codée a entrelacement des bits (Bit
Interleaved Coded Modulation, BICM), elle résulte donc de la concaténation d’un codeur de
canal, d’un entrelaceur de bits et d’une conversion des bits vers des symboles. Le codage canal

est effectué par un codeur convolutif de rendement R = 1/2, et de longueur de contraints

K = 7. Les polyndmes générateurs du codeur convolutif sont [133,171]. La trame de données
codeées est ensuite entrelacée de fagon aléatoire et convertie en symboles complexes appartenant
a I’alphabet de constellation de la modulation, nous utilisons les modulations de type : 4QAM et
16QAM.

Cette structure d’émission BICM est ensuite suivie par I'une des techniques de
précodage (Max-dmin, OSM ou POSM). Le décodage de canal est effectué en utilisant le
décodage Soft/hard, grace a 1’algorithme du Max-log-MAP. Pour cette simulation, 10 000
trames de 800 bits chacune ont été transmises. Le taux d’erreurs binaire cible est a 10™*. Le
canal est (quasi statistique), de sorte que la matrice H est supposée constante au cours de la

transmission de 800 bits. La variance de I’erreur d’estimation du canal (sigma) et la variance
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de bruit gaussien de canal sont connues en réception. La voie retour est supposee étre

instantanée et sans erreur.
Le BER est calculé, pour un SNR donné, a partir de 1’équation suivante :

nombre de bits erronées a la réception (N,)

BER =
nombre de bits envoyés (N)
Pour pouvoir tracer les courbes BER = f(SNR), le SNR varie dans un intervalle défini
selon le scénario simulé, dans cette partie de travail nous varions le SNR dans I’intervalle
[-5dB ,20dB]. En général, la puissance du signal est considérée fixe tandis que la puissance

du bruit est variable de telle fagon a avoir un SNR variant dans cet intervalle.

Sortie des bits

Figure 1. 7 : Modeéle de simulation.

11.3.2 Résultats et Discussions

11.3.2.1 Influence du nombre d’élément d’antennes

Dans cette partie nous évaluons le taux d’erreur binaire des trois précodeurs (Max-dmin,
POSM, OSM) et le taux d’erreur binaire de la technique de multiplexage spatial (MS) qui sert
comme reférence, en utilisons les méthodes de détections suivante (ZF, MMSE, MV).

La Figure 11. 8 présente les résultats du TEB en fonction du RSB pour un systeme MIMO
(2 x 2), avec une modulation 4QAM. Les résultats montrent que le précodeur POSM-ML est

quasi-équivalent au précodeur Max-dmin-ML. Les deux précodeurs présentent un gain de 5dB

78



Chapitre Il : Algorithmes de précodage et systemes MIMO

par rapport au systéme SM-ML et un gain de 6dB par rapport au precodeur OSM-ML. Les
quatre techniques présentent de meilleurs résultats en termes de TEB par rapport aux systémes
SM-MMSE et SM-ZF respectivement.

La Figure I1. 9 illustre les résultats du TEB en fonction du RSB, pour un systeme MIMO
(4 x 2) avec une modulation 4QAM. Nous remarquons que l’augmentation du nombre
d’antennes en émission apporte une amélioration significative des performances des systémes
SM-ZF et SM-MMSE qui atteints un gain de 4 dB. Néanmoins, les performances des
précodeurs POSM-ML et Max-dmin-ML reste meilleurs avec une amélioration de 1.5 dB par

rapport au cas precédent.

La Figure II. 10 illustre les résultats du TEB en fonction du RSB, pour un systeme
MIMO (4 x 4) avec une modulation 4QAM. Les résultats obtenus dans cette simulation
montrent d’un c6té une dégradation des performances pour les systémes SM-ZF et SM-MMSE.
Cette dégradation et en relation directe avec la méthode d'égalisation (ZF ou MMSE) utilisée
aux récepteurs et sa sensibilité au nombre d'antennes. D’un autre c6té, les simulations montrent

une amélioration des performances pour les systemes POSM-ML et Max-dmin-ML.

Effectivement, on peut clairement voir que pour un taux d’erreurs binaire de 10™* le
systeme Max-dmin apport une amélioration de 5dB par rapport au cas précédent. Pour le
POSM-ML I’amélioration est de 3dB. Ces résultats montrent que la méthode SVD utilisée par
le précodeur Max-dmin est plus performante que la méthode de sélection d’antenne utilisée par
le précodeur POSM.
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Figure I1. 8 : Performances TEB vs SNR du Max-dmin, P-OSM et OSM dans un systeme
MIMO (2 x 2) pour une modulation 4QAM.
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Figure 1. 9 : Performances TEB vs SNR du Max-dmin, P-OSM et OSM dans un systéme
MIMO (4 x 2) pour une 4QAM.
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Figure I1. 10 : Performances TEB vs SNR du Max-dmin, P-OSM et OSM dans un
systtme MIMO (4 x 4) pour une 4QAM.

La Figure Il. 11présente les resultats du TEB en fonction du RSB, pour un systeme
MIMO (2 x 2), avec une modulation 16QAM. Les résultats montrent une équivalence entre le
précodeur POSM-ML et le précodeur Max-min-ML dans [D’intervalle [—5dB,10dB].
Cependant, dans I’intervalle [-10dB, 20dB], le précodeur POSM-ML présente un léger gain
par rapport au précodeur Max-dmin-ML. Toutefois, les résultats obtenus présentent une
dégradation de performance par rapport aux résultats de la Figure 1. 8. Cette dégradation été

prévisible suite a I’augmentation du nombre de points dans la constellation QAM.

Les résultats de simulation pour un systeme MIMO (4 x 2) avec une modulation
16QAM sont présentés sur la Figure Il. 12. L’augmentation du nombre d’antennes en émission
apporte une amélioration des performances pour la totalité des précodeurs. Toutefois, cette
amélioration dépond largement du procédé d’égalisation utilisé au récepteur, procédé qui est

sensible au nombre de points de la constellation utilisée, ici la 16QAM.
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Figure 11. 11 : Performances TEB vs SNR du Max-dmin, P-OSM et OSM dans un
systéme MIMO(2 x 2) pour une 16QAM.
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Figure I1. 12 : Performances TEB vs SNR du Max-dmin, P-OSM et OSM dans un
systeme MIMO (4 x 2) pour une 16QAM.

82



Chapitre Il : Algorithmes de précodage et systemes MIMO

11.3.2.2 Influence de la méthode de décision (Soft/Hard) et de I’ordre de modulation

Dans cette partie, nous analysons l’influence de la méthode de décision lors de
I’estimation des symboles au récepteur pour les différents systémes étudiés. Les conditions de

simulations sont les mémes que lors des simulations précédentes.

La Figure Il. 13 illustre les performances des quatre systemes simulés (SM, OSM,
POSM et Max-dmin) en termes de TEB pour un systeme MIMO (2 x 2) avec une modulation
4QAM et deux méthodes de décisions différentes. On remarque que d’une maniére générale,
I’application d’une décision souple (Soft) aux récepteurs associés aux différents précodeurs

apporte une amélioration des performances de ces derniers.

Les meilleurs résultats sont enregistrés pour le précodeur POSM. Dans ce cas on peut
clairement voir un apport de 1dB a 2.5dB du détecteur ML a décision souple (ML-Soft) par
rapport au détecteur ML a décision dure (ML-Hard).

La méme simulation est réalisée pour un systeme MIMO (4 x 2) et une modulation
16QAM. Les résultats sont présentés sur la Figure I1. 14. Les mémes remarques sont reportées
avec une meilleure résistance a I’augmentation de 1’ordre modulation pour les précodeurs avec

une décision souple au récepteur.
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Figure I1. 13 : Performances TEB vs SNR du Max-dmin-ML-Soft dans un systeme
MIMO (2 x 2)pour une 4QAM.
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Figure 11. 14 : Comparaison des performances de TEB de Max-dmin-ML-Soft dans un
systeme MIMO (4*2) pour unel6QAM.
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Une comparaison entre le précodeur POSM et le précodeurs Max-dmin est réalisée pour
un systeme MIMO (2 x 2) et deux ordres de modulations : 4QAM et 16QAM, avec un
détecteur ML-Soft et ML-hard. Les résultats sont présentés sur la Figure I1. 15. Les résultats
montrent que la détection ML-soft apporte une amélioration lors de I’augmentation de 1’ordre
de modulation pour les deux précodeurs. Le gain de cette amélioration atteint les 6dB a un TEB

e 10™* pour le précodeur e our le précodeur Max-dmin pour le méme :
de 10~* pour le précodeur POSM et 5dB pour le précodeur Max-dmin pour le méme TEB
L’amélioration apporté par la détection ML souple est due principalement au fait que :

- Dans le décodage a décision dure, le mot de code recu est comparé avec tous les
mots de code possibles et le mot de code qui donne la distance minimale de
Hemming est sélectionné,

- Dans le décodage a décision souple, le mot de code regu est comparé a tous les mots
de code possibles et le mot de code qui donne la distance euclidienne minimale est

sélectionnée.

Ainsi, le décodage de décision souple améliore le processus de prise de décision en
fournissant des informations de fiabilité supplémentaires (distance euclidienne ou rapport de
vraisemblance logarithmique « LLR »). Cela a encore plus d’impact puisque nous utilisons le

critere de minimisation de la distance euclidienne pour le précodage.
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Figure 11. 15 Comparaison des performances TEBvSSNR du Max-dmin et du POSM
pour un systeme MIMO (2*2) : 4QAM et 16 QAM.
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11.4 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons présenté les techniques de précodage qui se basent sur la
connaissance de I’état du canal a I’émetteur (CSI). Dans la premiére section nous avons présenté
I’approche de virtualisation du canal, qui découple les canaux MIMO en flux de données
indépendants et paralleles. Grace a cette transformation, nous avons présenté dans la section
suivante les précodeurs diagonaux : erreur quadratique moyenne minimale (MMSE), qualité de
service (QoS) et erreur égale (EE). Par la suite nous avons décrit en détails deux précodeurs
non diagonaux qui optimisent le critere de la distance Euclidienne minimale, qui sont le

précodeur Max-dmin et le précodeur POSM.

Dans le but d’évaluer le potentiel de I’association des systtmes MIMO avec les
précodeurs optimisant le critére de la distance Euclidienne minimale, nous avons analysé les
performances avec des simulations dans un canal de Rayleigh. Les résultats de simulation
présentés sous 1‘environnement MATLAB confirment la robustesse de ces systemes en termes
de taux d’erreur binaire. Le précodeur POSM fournit un bon rapport complexité/performance.
Le précodeur Max-dmin avec un CSIT parfaite offre les meilleures performances dans un
systtme MIMO (4 X 4). Afin d’améliorer encore la qualité de transmission, nouS avons
utilisées le décodage a décision Soft pour mieux estimer 1’effet du canal a la réception et pouvoir

I’égaliser par 1’utilisation de la méthode de détection ML.

Les meilleurs résultats ont été obtenus pour un systeme MIMO (4 X 4) et(b = 2)
associer au précodeur Max-dmin, pour une modulation 4QAM avec un décodage ML a décision
Soft, ce qui prouve que la méthode SVD utilisée par le précodeur Max-dmin est plus
performante que la méthode de la sélection d’antenne utilisée par le précodeur POSM dans le
cas ou n,>2. L’étude réalisée dans ce chapitre montre clairement que 1’association des
systemes MIMO aux précodeurs non diagonaux optimisant le critere de la distance Euclidienne
minimale a la réception présente de meilleures performances par rapport aux systemes
traditionnels tel que le multiplexage spatial. Nous avons aussi constaté que les performances

des systemes augmentent avec 1’utilisation de décodage ML a décision Soft.

Dans le chapitre suivant nous allons décrire les codes LDPC, et nous proposons par la
suite une concaténation des codes LDPC avec les codes STBC dans les systemes MIMO pour

¢valuer I’apport de ce type de codage pour les systémes MIMO.
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Codes LDPC

Dans les systemes MIMO

I11.1 Introduction

Les techniques de transmission multi antennaires MIMO se sont imposées comme une
solution incontournable pour les nouvelles normes de communications comme le Wimax et
LTE. Toutefois, ces techniques ne peuvent répondre a eux seuls aux exigences des futures
normes de transmissions LTE-A et 5G. Une concaténation avec des codes correcteurs d’erreurs
performants peut étre une solution. Parmi les codes qui approchent le plus la limite de Shannon
les code LDPC (Low Density Parity Check) sont de loin les plus performants. En effet, grace a
un certain nombre d’avantages de ces codes et de leurs nombreux degrés de liberté ils ont été
exploités dans des applications pratiques, en 2004, un code LDPC a été pour la premiére fois
normalisé dans un contexte de diffusion par satellite : DVB-S2. Plus récemment, les codes
LDPC ont été introduits dans les standards IEEE 802.16e (Wimax mobile), dans les normes
radio mobile IEEE 802.16m et les réseaux radio locaux (IEEE 802.11n, 802.11 ac).

Les codes LDPC ont été inventés par Gallager en 1962 [45]. Ces codes sont basés sur
des matrices de contrble de parité pseudo-aléatoires de faibles densités. Du fait de leur
complexité d’encodage, de décodage et des moyens matériels de I’époque, ces codes n’ont pas
suscité suffisamment d’intérét au sein de la communauté de la théorie du codage. Cet oubli
durera jusqu’a I’introduction des Turbo-codes et du principe itératif. Ainsi en 1996, MacKay et
Neal redécouvrent les codes LDPC [46], et proposent d’adopté ’algorithme de propagation de
croyance (Belief Propagation (BP) de Pearl [47] au décodage de ces codes. Par la suite Luby
introduit les codes LDPC irréguliers [48] caractérisés par une matrice de contréle de parité pour
laquelle la distribution des nombres d’éléments non nuls par ligne et/ou colonne n’est pas

uniforme.
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Ce chapitre est consacré a 1’étude des codes correcteurs LDPC. La premiére partie
introduit les concepts généraux de ces codes ainsi que les méthodes de construction de la
matrice de parité. La deuxiéme partie expose les techniques de décodages. La derniere partie
du chapitre présente 1’association des codes LDPC aux techniques STBC dans les systémes
MIMO et plus particulierement au code Alamouti. Une étude de performance, en termes du
taux d’erreurs en fonction du rapport signal sur bruit, d’un tel systeme est effectuée et les

résultats sont analysés.

111.2 Codage de canal

Le codage canal est un élément essentiel des systemes de communication numérique, il
permet d’améliorer la qualit¢ de transmission sur un canal. Bien que les techniques de
modulation et d’égalisations avancées existantes permettent de combattre les différentes
dégradations résultantes du bruit introduit par le canal de propagation, le codage canal reste
incontournable pour I’obtention de performances acceptables dans un systéme réel. Ainsi une
faible complexité de calcul, une faible latence, un faible colt et une plus grande flexibilité sont
souhaités pour le schéma de codage. De plus une énergie par bit réduite et une efficacité
améliorée sont nécessaires pour supporter des débits de données plus élevés. Le codage canal
permet d’assurer une certaine diversité temporelle tout en ajoutant de I’information redondante
a la trame transmise. Le décodeur sous certaines conditions liées a la structure du code doit étre

capable d’exploiter cette diversité afin de récupérer I’information originale de 1’émetteur.

A part les systémes de télécommunications, le codage canal est présent dans d’autres
applications comme les systemes de transfert et de stockage de données pour garantir la fiabilité
et I’intégrité de I’information. Les enjeux sont trés différents en fonction de I’application visee
et le codage canal choisi doit s’y adapter. A titre d’exemple, dans un systéme de
télécommunication radio mobile, durant un temps trés petit, le décodeur permet d’améliorer la
qualité percue de la voix avec un taux d’erreur raisonnable par rapport a la qualité de service
requise. Cependant dans un systéme de stockage, les erreurs sont beaucoup plus critiques, mais

la contrainte de temps d’encodage/décodage est moins importante.

Claude Shannon dans ces bases de la théorie de 1’information proposé en 1948, a établi

les limites théoriques du débit d’information (capacité) qu’on peut transmettre sur un canal.

I1 a aussi démontré que la théorie de I’information permet d’évaluer quantitativement le

contenu d’un signal porteur d’'un message et de déterminer la capacité d’un systéme de

88



Chapitre 111 : Codes LDPC et systemes MIMO

communication a acheminer des informations. Un code correcteur d’erreurs permet d’améliorer
la qualité de transmission sur un canal. Depuis, la recherche de codes correcteurs fonctionnants

pres de la limite de Shannon a commencé.

Schéma de communication de Claude Shannon, 1948

Bruit, perturbations

!

Canal

Source(s) Destinataire(s)

Emission Réception

(démodulation,

(codage, IwD, |
signal décodage bits

modulation signal

Figure I11. 1 : Schéma de communication de Claude Shannon

111.3 Codes linéaires

111.3.1 Codes en bloc

Les données transmises appartiennent a un alphabet de g symboles dans le cas général,
on se limitera au cas d’éléments binaires dans GF(q) = {0, 1}, (q = 2) ou GF représente le corps
de Galois. Un mot de code est une séquence de bits constituée par une séquence originale de
taille k qu’on appelle mot d’information, a partir de laquelle on ajoute m bits de redondance.
L’ajout de bits de redondance est régi par le code correcteur choisi. Le rendement du code est

défini comme le taux d’information utile dans la séquence transmise et est donné par [49] :

R K .1
= (11.2)
Un code correcteur d’erreur linéaire est représenté par une matrice G appelée matrice

génératrice de taille n x k. Cette matrice transforme un message binaire m de k bits en un

message c de taille n avec n > k, cette transformation est représentée par la relation suivante :

c=Gm (1n.2)

La matrice G peut étre sous forme systématique, c'est-a-dire, les informations du

message s seront recopiées dans le message c¢ en plus des informations redondantes. Ces

1 Annexe A Notions Sur les Corps de Galois GF(q)
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informations copiées sont appelées les bits systématiques. Les positions de ces bits
systématiques peuvent étre mélangées et donc on ne retrouve pas nécessairement le méme ordre

que le message s d’origine [50].

Le message c est transmis dans le canal et un bruit n s'ajoute a ce dernier. Le message

recu s’écrit :
r=c+n (11.3)
r=G.m+n (111.4)

Le message binaire ¢ doit étre déduit par le récepteur a partir des signaux recus et la

détection se fait en tenant compte de la matrice génératrice G.

Dans le cas ou les bits systématiques seraient copiées sequentiellement dans ¢ la matrice

génératrice G a la forme :
G=[lx ! Qluxk (111.5)
avec I, La matrice identité k x k et Q une matrice binaire de dimensions (n — k) X k.

A chaque matrice génératrice de dimension (n X k), on associé une matrice Hde dimension
((n—k) x n) tels que les lignes G soient orthogonale a celle de H. La matrice H est dite

matrice contrdle de parité et s’écrit :

H=1[Q" Iyl (11.6)

I et Q permettant de calculer les bits de redondance. A la réception, le décodeur se sert

de la matrice de parité H pour détecter la présence d’erreurs.

Nous pouvons observer sur la Figure Ill. 2 qu'a la suite de sa transmission a travers un
canal bruité, un mot de code peut étre recu contenant des erreurs. Le vecteur obtenu peut donc

étre différent du mot de code émis correspondant, et il sera noté comme :

r = r,ry,T3....,1) (1n.7)

Un événement d'erreur peut étre modélisé comme un vecteur d'erreur ou un motif

d'erreur :
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e = (e, e . €n) (11.8)
Ole=r+c
Le LE mot LE mot LE‘ message
message Codeur code Bruit de code regue Décodeur décodé
linéaire canal linéaire

: . ) = (1.7 . m' = (my,,mj ...mj)
m = (my, My, .My €= (€], €3 ..Cg) r= (1 Ty Tg) (my ke

Figure 111. 2 : Diagramme d’un codeur/décodeur en bloc.

Pour détecter les erreurs, on utilise le fait que tout mot de code valide doit obéir a la

condition :
CxHT =0 (111.9)

Un mécanisme de détection d'erreur est basé sur I'expression ci-dessus, qui adopte la

forme suivante :
S =r xHT (111.10)

Ou:S = (81,5, ..., Sy,) est appelé le vecteur de syndrome. L'opération de détection est

effectuée sur le vecteur recgu :

e Si S est le vecteur nul, le vecteur recu est un mot de code valide.

e Sinon, il y a des erreurs dans le vecteur regu.

Le tableau des syndromes est verifié pour trouver le motif d'erreur correspondant e;

pour j = 1,2, ...n, et le message décode est obtenu par :

m=r+e (111.11)

91



Chapitre 111 : Codes LDPC et systemes MIMO

111.3.2 Codes convolutifs

Les codes convolutifs, introduits en 1955 par Elias, peuvent étre considérés comme un
cas particulier des codes en bloc linéaires. Ils forment une classe extrémement souple et efficace
de codes correcteurs d’erreurs. Ce sont les codes les plus utilisés dans les systemes de
télecommunications fixes et mobiles. Theoriquement, ils ont les mémes caractéristiques que les
codes en blocs sauf pour la valeur de leur dimension et leur longueur. Les codes convolutifs
s’appliquent sur des séquences infinies de symboles d’information et génerent des séquences

infinies de symboles codés.

Un code convolutif est dit récursif lorsque ses polyndmes générateurs sont remplacés
par les quotients de deux polynémes. Une partie de la sortie est alors réintroduite dans le registre
a décalage selon les connexions définies par les polynémes situés aux dénominateurs [51].
Lorsqu’ une partie de ses sorties est exactement égale a ses entrées le code convolutif est dit
systématique. Ces codes peuvent étre représentés soit par la méthode numérique basée sur la
transformé en D [52], soit par la représentation graphique (I’arbre du code, le treillis, le
diagramme d’état). Ainsi leurs décodages peuvent étre effectués par le décodage de
Viterbi [53]; qui se base sur un diagramme de treillis et sur le principe du maximum de

vraisemblance ; et I’algorithme BCJR.

Le décodage de Viterbi recherche le mot de code le plus probable connaissant le mot
recu en sortie d’un canal sans mémoire. Autrement dit, il recherche le mot de code a la plus
petite distance de Hamming du mot recu. Pour cela, les arrétes du treillis du code convolutif
sont pondérées par leur distance avec le mot recgu, le décodage consiste alors a rechercher dans
ce graphe pondéré le plus court chemin allant de gauche a droite. Cette recherche du plus court
chemin est un probléme classique de théorie des graphes dont la résolution posséde une

complexité polynomiale [54].

L’algorithme dit BCJR [49], proposé en 1974, doit son nom a ses auteurs : Bahl, Cocke,
Jenlinek et Raviv. Cet algorithme est principalement utilisé dans les méthodes de décodage
itératif des turbo-codes ainsi que pour le décodage de certains codes LDPC structurés. BCJR
recherche 1’information la plus probablement codée et non le mot de code le plus probable

comme dans 1’algorithme de Viterbi [54].
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111.3.3 Turbo codes

Les Turbo-codes, aprés leurs inventions en 1991 ont été présentés a la communauté
scientifique en 1993, par une équipe de I’Ecole Nationale Supérieure des Télécommunications
de Brest dirigée par Claude Berrou et Alain Glavieux. Ces codes sont construits a partir d’une
concaténation paralléle de deux codes convolutifs séparés par un entrelaceur afin d’assurer une
certaine decorrélation entre les entrées des deux codeurs et assurer ainsi une meilleure diversité
temporelle [49]. Le principal intérét des Turbo-codes est dans le schéma de décodage lequel
introduit un échange itératif de I’information permettant d’exploiter au mieux la diversité

temporelle.

Ils ont été adoptés par toutes les agences spatiales mondiales, et sont utilisés dans la
transmission des données du nouveau standard de téléphonie mobile qui succéde au GSM.
Toutefois, tous les résultats concernant ces codes n’ont été établis pour le moment que de

maniére expérimentale [55].

Une autre classe de codes linéaires trés utiliser actuellement dans les systéemes de
transmission numérique est la classe des codes LDPC (Codes Low Density Parity Check). Ce
type de code nous intéresse plus particulierement pour une association avec des systémes

MIMO précodés. Ces codes seront abordés en détail dans la section suivante.

[11.4 Codes Low Density Parity Check (LDPC)

Les codes LDPC (Low-Density Parity-Check) sont des codes en bloc linéaire qu’on peut
noter (n, k) ou bien(n,d.,d,), ou n est la longueur du mot de code ; k la longueur du mot
d’information ; d. le poids de la colonne (c’est a dire les nombres des ¢léments non nul dans
une colonne de la matrice de parité) et d, Le poids de la ligne ( c'est-a-dire le nombre des

éléments non nuls dans une ligne de la matrice de contrdle de parité).
Les codes LDPC possédent deux caractéristiques fondamentales :

e Parity-Check : Les codes LDPC sont représentés par une matrice de contréle de parité
H binaire qui satisfait la condition (111.9).

e Low- Density : la matrice de contrble de parité H est une matrice creuse c'est-a-dire de
faible densité (La faible densité signifie qu’il y a plus de « 0 » que de « 1 » dans la

matrice H).
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La matrice de 1’équation (III.11) représente une matrice de controle de parité¢ d’un code

LDPC de rendement 1/2 et produisant 4 bits de redondance :

10001000

lo1o001100

H=lo0100110 (111.12)
00010011

111.4.1 Repreésentation des codes LDPC

Les codes LDPC peuvent étre représenté soit par le graphe de Tanner soit par la matrice
de parité. Ces deux représentations sont totalement équivalentes, le choix de I’une ou I’autre est

fonction du niveau de simplification qu’elle apporte pour la résolution d’un probléme donné.
111.4.1.1 Graphe de Tanner

La premiére représentation des codes LDPC est un graphe biparti (Figure I11. 3), appelé
aussi graphe de Tanner [56]. Un graphe biparti contient deux types de nceuds, les nceuds de
données et les nceuds fonctionnels. Deux nceuds sont reliés par une branche. Dans le cas des
codes LDPC, les nceuds de données représentent le mot de code et les nceuds fonctionnels

correspondent aux contraintes de parité.

Nous appellerons donc les nceuds fonctionnels, nceud de controle de parité. Un nceud de
données i est relié a un nceud de contrdle j par une branche, si et seulement si, 1’élément
correspondant & la j¢™¢ ligne et la i™¢ colonne de la matrice de contrdle de parité est non nul.
Par convention, les nceuds de données seront représentés par des cercles et les nceuds de controle
par des carrés. Un nceud de données correspondant a un bit du mot de code transmis sera
représenté par un cercle blanc. Si un bit du mot de code n’est pas transmis (on parle de bit
poingonné), le nceud sera représenté par un cercle plein noir et appelé nceud poingonné ou nceud

caché.

Cette représentation graphique est particuliérement utile lorsque 1’on veut se représenter
le mécanisme de passage des messages (“message passing”) qui intervient dans les décodeurs
iteratifs. De plus, cette représentation permet egalement de faire appel aux puissants outils de
la théorie des graphes pour étudier et concevoir les codes LDPC. En effet nous verrons que les

cycles, et en particulier leur taille, ont une influence directe sur les performances de correction
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de ces codes [57]. L’article de Loeliger [58] donne un panorama général des représentations

graphiques.

La Figure I11. 3 représente le graphe de la matrice de controle, ou le mot transmis est le

vecteur x et ou le bit x4 a été poingonné.

Ip I Lo g T4 Ip T X7

a

Figure 111. 3 : Graphe Tanner d’un code LDPC
111.4.1.2 Matrice de parité

Le graphe de Tanner peut-étre représenter sous forme d’une matrice binaire, aussi
appelée matrice d’adjacence. Dans cette matrice, chaque colonne correspond a un nceud de
données (U) et chaque ligne correspond a un neeud de contrainte (C). L’élément (i,)) de la
matrice est non nul si et seulement s’il existe une aréte reliant le nceud d’indice j de U au nceud
d’indice i de C. En fait, la matrice d’adjacence du graphe de Tanner est la matrice de parité

d’un code LDPC. Dans tout code linéaire, la matrice de parité définit totalement le code [57].

Plus précisément, les relations entre les symboles des mots du code seront définies par
la matrice de parité, sous la forme d’un systéme linéaire. Dans son introduction des codes
LDPC, Gallager a spécifié¢ que cette matrice devait avoir un faible nombre d’éléments non-nuls.
Donc, chaque relation va concerner un petit nombre de symboles tant que la matrice est creuse.

La matrice de parité la plus creuse sera utilisée pour définir le code LDPC [57].

Soit H la matrice représentant un code LDPC (n, k) donné, avec n est la longueur du
code et k c’est sa dimension sur F, . H est de taille (M X N) dansF;,onnote M = N — K.
Les symboles sources sont définis par les k premiéres colonnes et les symboles de redondance
(symboles de parité dans le cas binaire) sont definis par les N — K derniéres colonnes. La
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matrice appelée H,; Présente les symboles source et correspond a la partie gauche de la matrice
correspond, La matreice appelé H, présente les symboles de redondance et correspond a la
partie droite de la matrice H.

Si on considere que les symboles source sont présenté par un elément de Fq" appelé X,

’ ‘ Ty -k
et que les symboles de redondance sont présentés par un élément Y de Fq(" ) alors on a la

relation :

(Hi|Hz) ();) =0 (1.13)

Dans le cas d’un code binaire, si on considére ce systéme équation par équation on
obtient la propriété suivante : pour un mot de code donné, pour chaque ligne de la matrice de
parité, la somme des symboles (source et parités) présents dans celle-ci est nulle. La matrice de
parité peut avoir une structure particuliere. Par exemple pour les codes de type ‘“Repeat-
Accumulate” (RA), la partie droite de la matrice de parité a une structure triangulaire inférieure
elle peut également posséder une structure par bloc, comme pour les codes LDPC quasi-

cycliques ou une structure bande [57].

Au-dela de la faible densité de sa matrice de parité, les performances obtenues seront
largement tributaires du nombre d’entrées non nulles par ligne et par colonne. On appelle cette
quantité, le degré d’une ligne (resp. colonne). Quand cette quantité est constante, on appelle le

code ainsi défini un code LDPC régulier [57].

L’équation II.9 présente la matrice de parit¢ d’un code LDPC régulier,

(k =6 n=12d.=3,d, = 6).

011010100011
(100101010101\|
101011 11 01000
Ha=17 0100 00 1011 1| (111.14)
001011011100/
1 10 10 01 01 01 0

Le degré des colonnes est noté d,. et le degré des lignes est noté d,.. Par conservation du

nombre total d’entrées non nulles dans la matrice on obtient la relation suivante :
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don=d,(n—k) (111.15)
111.4.1.3 Cycle et Circonférence du code

Un cycle (boucle) dans un graphe de Tanner est une séquence de sommets reliés et qui
commence et se termine au méme sommet dans le graphe et qui contient les autres sommets

pas plus d'une fois (Figure I11. 5). La durée d'un cycle est le nombre d'arétes qu'il contient [56].

La circonférence est la longueur minimale des cycles dans leur graphe de Tanner.

Figure 111. 4 : Cycle dans un graphe de Tanner.

111.4.1.4 Codes LDPC réguliers et irréguliers

Les premiers codes LDPC proposés par Gallager ont une structure régulicre. Les nceuds
de variable et les nceuds de parité ont des degrés de connexion d,. (respectivement d,.) constants.
Toutes les colonnes ont alors le méme nombre de positions non nul. Cette condition est valable
aussi pour les lignes. Le nombre total de positions non nulles dans la matrice est égal au nombre

d’arétes du graphe. On en dérive [49] :

K dc
dN=d.(N-K)=—-=R=1--" (111.16)

r

Si les nceuds du graphe d’un code LDPC ont des degrés de connexion différents, on dit

alors que la matrice est irréguliére.
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Les codes LDPC réguliers sont plus faciles a réduire la complexité dans les
implémentations mateérielles (hardware) et logicielles (software). D'autre part, les codes LDPC

irréguliers ont une meilleure performance que les réguliers [59].

111.4.2 Construction des codes LDPC

La construction d’un code LDPC consiste a attribuer un petit nombre de valeurs dans
une matrice de zéros a 1 de sorte que les lignes et les colonnes ont la distribution du degré
requis. La construction est basée sur différents critéres de conception a mettre en ceuvre pour

un encodage et un décodage efficace, afin d'obtenir une capacité proche de la capacité théorique.

Les méthodes pour construire de bons codes LDPC peuvent étre résumeées en deux

classes principales : constructions aléatoires et structurelles.

Pour des codes LDPC de grande taille une construction aléatoire est privilégiée [60],
[61] tandis que pour des codes de petite ou de moyenne taille une construction structurée est
adoptée. Dans cette derniére classe principalement deux méthodes existent : La premiere
méthode est basée sur des géométries finies, tandis que la deuxieme catégorie est basée sur des
matrices de permutation circulantes. Dans ce travail, c’est la deuxiéme méthode qui nous

intéresse le plus.
111.4.2.1 Construction pseudo aléatoire

Les codes LDPC pseudo aléatoires sont générés par ordinateur. lIs donnent de bonnes
performances pour les codes de longueurs importantes, en particulier pour les codes irréguliers

ou ces performances atteignent jusqu’a 0.0045dB de la limite de Shannon [59].

Le code généré par cette méthode peut avoir une longueur trés grande ainsi une
augmentation de poids et de la taille minimale [62]. Cependant, la mise en ceuvre de ces codes
n’est pas facile dans la pratique. Et comme la matrice de parité ne comportant pas de symétrie,

la construction pseudo aléatoire devient problématique et le stockage peut étre gourmand.
111.4.2.2 Constructions structurées

Il existe plusieurs méthodes de constructions structurées, ils sont basés soit sur les
matrices de permutation (méthode de Gallager, méthode de MacKay et Neal et QC-LDPC), soit

sur les géométries finies, soit sur des méthodes combinatoires.
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111.4.2.2.1 Constructions de Gallager

La premiere méthode de construction des codes LDPC réguliers a été initiée par
Gallager [59], elle se base sur les matrices de permutation qui ne sont pas forcément circulaires.
Le processus de construction des codes réguliers C(N, d., d,-) Basé sur cette méthode s’effectue

comme suit ;

1. Une sous-matrice de permutation H; de dimension (di X N) est créeée, telles que les

d. premiéres colonnes de la premiére ligne sont a “1” et chacune des lignes restantes
de H; est obtenue par décalage vers la droite de d. par rapport a la ligne précédente [59],

2. les d. — 1 sous-matrices sont créées par des permutations aléatoires sur H, [59].

L’équation III.17 présente un exemple d’une matrice de contréle H d’un code LDPC

régulier € (12, 3,4) construit par la méthode de Gallager.

11110000000 0
000011110000
0000000011171
1010010 00100
H=|010000110001 (111.17)
00011000101 0
100100100100
010001010010
00101000100 14

111.4.2.3 Construction de MacKay et Neal

Une autre construction commune pour les codes LDPC est une méthode proposée par
MacKay et Neal. Dans ce procédé, des colonnes de H sont ajoutées une colonne a la fois de
gauche a droite. Le poids de chaque colonne est choisi pour obtenir la distribution correcte et
les emplacements des entrées non nulles dans chaque colonne choisie au hasard parmi les lignes

qui ne sont pas encore compléte [63].

L’équation III.18 présente un exemple d’une matrice de controle H d’un code LDPC

régulier C (12, 3,4) construit par la méthode de MacKay et Neal.
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10000101010 07
100110000010
010010101000
001001000011
H=|0 01000110001 (111.18)
010010001010
100100100100
010001010100
0011000010 0

La méthode de construction proposée par Gallager et ensuite par MacKay et Neal ne
garantit pas un large cycle qui est un critére important pour 1’optimalité d’un décodeur itératif.
De nouvelles méthodes de conception comme les codes bloc LDPC quasi-cyclique (QC-
LDPC), les protographes et les codes Repeat Accumulate, basées aussi sur les matrices de
permutation, ont vu le jour dans les années 2000 [64], [65], [66]. Dans le paragraphe suivant

nous présentons une bréve description des codes bloc QC-LDPC largement utilisés dans les

nouvelles normes.
111.4.2.3.1 Codes LDPC Quasi-Cyclique

Les codes LDPC quasi-cycliques (QC-LDPC) sont une classe particulierement
importante des codes LDPC présente dans une variété de normes de systemes de

communication, telles que IEEE 802.16e, DVBS2 et 802.11.

La construction des codes LDPC quasi-cycliques [67] consiste en la décomposition
d'une matrice carrée, réguliere et circulaire en plusieurs matrices circulaires de mémes
dimensions, mais avec des poids différents. Le code QC-LDPC régulier C(d,, d.) peut étre

représenté par sa matrice de parité qui est sous la forme :

_IO IO IO IO
I S T T

H=|; ' ' ' ' ' 11.19
L Y R T (111.19)
_10 Ipdr—1,1 Ipdr—l,l Ipdr—l,dc—l_

Oul<sj<d,—1,1<l<d.—1et Isz représente la matrice de permutation circulante.
Les codes QC-LDPC peuvent étre également représentés par la matrice de base ou matrice des

décalages qui est définie par :
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0 0 w0 0
PR T S
H. =], ' ' ' ' ' 1.2
(U L 7T I " (111.20)
_0 Ipdr—1,1 Ipdr—1,l Ipdr—l,dc—l_

Comme les codes QC-LDPC sont encodés en temps linéaire, avec des registres de
décalage et nécessitent peu d’espace mémoire pour stocker les graphes de code pour le
décodage [57], il suffit donc de mémoriser les premieres rangées de chagque sous-matrice. Les
autres rangées sont formées soit par permutations circulaires successives, soit en utilisant la
méthode de la décomposition de rangée, qui consiste a décomposer la premiere ligne en
plusieurs lignes, ensuite en faisant des permutations circulaires a la droite de chaque nouvelle

ligne. Par consequent, les codes QC-LDPC sont adaptés pour la mise en ceuvre matérielle.

Une classe spéciale de codes LDPC quasi-cycliques sont les codes LDPC de type bloc
(B-LDPC) qui possedent un algorithme de codage efficace en raison de la structure simple de
leurs matrices de parité. Avec une implémentation efficace du codeur et du décodeur et une
bonne performance d'erreur, les codes B-LDPC représentent une alternative prometteuse pour
I'implémentation des systemes de codage LDPC en temps réel. Dans [68], I’auteur présente les
estimations de valeurs de sortie et de la complexité matérielle pour les décodeurs et les codeurs
B-LDPC. Les codes B-LDPC sont construits comme des codes QC-LDPC irréguliers avec des
matrices de parité presque triangulaires inférieures, de sorte qu'ils aient un algorithme de codage
efficace, un bon palier de bruit et un plancher d'erreur bas. Leur complexité ne dépend pas de
la taille des matrices de parité [69].

Comme exemple nous citons les codes LDPC quasi cyclique avec une structure

convolutive. Lataille Z des sous-matrices cycliques définit I’écart entre les deux diagonales de

1
1+Dz)'

la partie convolutive, d’ou I’utilisation d’un codeur convolutif défini par (1 +

Les codes utilisés sont systématiques, la matrice genératrice G est donc systématique,
cependant le poids de ses derniéeres colonnes peut étre élevé. Le codage par multiplication
matricielle peut alors étre couteux. Une méthode de codage utilisant des registres a décalage est
alors plus efficace et profite de la structure quasi-cyclique de la matrice génératrice. Ce codage

est schématisé par la Figure 111. 5 (ou @ désigne la multiplication de chacun des éléments d’un
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vecteur par une méme valeur binaire). Le codage des codes LDPC quasi-cycliques peut donc
faire appel a des registres a décalage. En effet, la matrice génératrice G d’un code LDPC quasi-
cyclique est de la forme :

G=(la | D) (111.22)
ou D est une matrice quasi-cyclique de taille K x (N — K).

Si d; désigne la i-éme ligne de la matrice D , et que le mot d’information a coder est

u = (uy, ..., ug) alors le mot de code correspondant est :

¢ =u.G = (U, .., Uk, Ck+1, CN) (1n.22)
AVEC (CK+1! ey CN ) = uldl ® uzdz ® ® uKdK.

De plus, la quasi-cyclicité de D implique une logique entre ses lignes, celle-ci est
vérifiée sur des blocs de taille Z x Z. Lors du codage, cette propriété est obtenue grace aux
registres a décalage qui sont réinitialisés tous les Z tops d’horloge. Au iz-¢éme top d’horloge,
I’initialisation est donnée par la ligne d;; (le premier registre est initialisé par les Z premiers

bits de d;, le second par les Z bits suivants et ainsi de suite) [54].

Au i-éme top d’horloge, la concaténation du contenu des registres a décalage permet de
reconstruire la ligne d; de la matrice D, celle-ci est ensuite multipliée par le i-eme bit
d’information afin de déterminer u;d;. Le vecteur ainsi calculé est ajouté (modulo 2) au vecteur
obtenu précédemment, le vecteur résultat contient alors u;d;Qu,d,®...Qu;d;. Au top
d’horloge suivant, le contenu des registres est décalé d’un cran et le bit d’information u;, 4, est
entré dans le codeur. Lorsque tous les bits d’information ont été entrés dans le codeur, le vecteur
résultat contient la parité recherchée. La concaténation de 1’information et de la parité ainsi

déterminée forme alors le mot de code [54].
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Figure 111. 5 : Schéma de codage des codes LDPC quasi-cycliques.
111.4.2.4 Constructions basées sur les géométries finies

La construction des codes LDPC a partir d'une approche géométrique est basée sur les
lignes et les points d'une géométrie finie. Les geométries finies bien connus sont les géométries
euclidiennes et géométries projectives sur des corps finis, ces géométries sont introduites par
Kou et al dans [69]. Basée sur ces deux familles de la géométrie finies, quatre classes de codes
LDPC sont construites. Les codes de ces quatre classes sont cycliques ou quasi-cycliques, et
leur codage peut donc étre mis en ceuvre avec des registres a décalage a rétroaction linéaire

basée sur leurs polynémes générateurs (ou caractérisation).

Les codes LDPC basée sur les géométries finies ont des distances minimales
relativement bonnes, ont des performances a quelques dixiéemes de décibels dB de la limite
théorique de Shannon et leurs graphes de Tanner ne contiennent pas de cycles de longueur 4.
Ils peuvent étre décodés avec différentes méthodes de décodage, allant d’une complexité faible
a une complexité élevée et d'une performance bonne a une performance trés bonne. Ces
méthodes de déecodage comprennent : le décodage (MLG) [70, 71], le décodage BF, le décodage
MLG pondéré [72], le décodage BF pondéré, le décodage de probabilité a posteriori, et le
décodage itératif basé sur la propagation des croyances (communément appelé algorithme de
somme-produit (SPA)) [60,61]. Les codes LDPC basés sur la géomeétrie finie, en particulier les
codes a haut débit, fonctionnent tres bien avec le décodage SPA itératif [63].
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111.4.3 Principe d’encodage LDPC

Quels que soient leurs nombreux avantages, le codage des codes LDPC peut constituer
un obstacle pour les applications commerciales, car ils ont une grande complexité de codage et

du retard de codage. Le codage pour les codes LDPC comprend essentiellement deux taches :

e Construire une matrice de contrdle de parité creuse (sparce).

e Générer les mots de code a l'aide de cette matrice.

111.4.3.1 Codage conventionnel basé sur I’élimination de Gauss-Jordan

L'algorithme de codage classique est basé sur 1’élimination de Gauss-Jordan et la

réorganisation des colonnes pour calculer le mot de code.

Semblable a la méthode générale de codage des codes en blocs linéaires, Neal a proposé
un schéma simple [73]. Pour un mot de code C donné et une matrice de controle de parite H
irréguliére de taille(m x n), on partitionne le mot de code C en bits de message x, et des bits de

contréle de parité p.

C=(x | p) (111.23)

Apres I’élimination de Gauss-Jordan, la matrice de contrdle de parité H est convertie en
forme systématique et ensuite divisée en une matrice A de taillem x (n — m) sur la gauche

et une matrice B de taille m X m sur la droite.

H=(A | B) (111.24)
De la condition (111.9), nous avons :

AxT +BpT=0 (111.25)
Par conséquent,

pT =B 1Ax" (111.26)

L’équation (II1.26) peut étre utilisée pour calculer les bits de contrdle sous la condition

que B soit non singuliére?.

2 Une matrice carrée est dite singuliére si elle n'est pas inversible.
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D'une maniére générale, la matrice de contrdle de parité H ne sera pas une matrice
creuse apres le prétraitement. Ainsi, la complexité des procédés classiques pour le codage de

ce code LDPC est elevée.
111.4.3.2 Codage par approximation triangulaire inférieure

La complexité des algorithmes de codage classiques est essentiellement proportionnelle
au carre de la longueur de code et devient un probléme important pour de grandes longueurs de
code. Pour résoudre ce probléme, Richardson et Urbanke proposent dans [74] un algorithme de
codage efficace pour des codes LDPC. Nous allons donner une description détaillée de cet

algorithme de codage dans ce qui suit.

L'idée est de faire une transformation de la matrice de contrdle de parité en utilisant
seulement la permutation des lignes et des colonnes de maniere a maintenir H creuse. Toute
matrice creuse arbitraire peut étre convertie en une matrice de contréle de parité souhaitée

H avec une forme triangulaire inférieure approximative comme le montre la Figure 1l1. 6.

- =4 m-g
4 i :
H— A i B i n-g
m : :
c D Ig
A 4 H H

Figure I11. 6 : Représentation sous forme pseudo-triangulaire inférieure de la matrice H.

Algorithme de Richardson-Urbanke :

Les etapes de cet algorithme se résument comme suite :

1. Effectuer la permutation de ligne et de colonne pour mettre H sous une forme triangulaire

inférieure approximative :

(111.27)

Ou A est de taille (n —m) x (m—)?, Bestdetailleg x (m — g) T estune matrice

triangulaire inférieure de taille (im — g) X (m — g), C est de taille (n — m) X g D est de
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taille g X g et enfin E est de taille (m — g) X g. Les g lignes de H sont appelées I'écart de la

représentation approximative.

2. Une fois le format triangulaire supérieur T est obtenu, nous utilisons I'élimination de Gauss

pour vider E ce qui est équivalent a la pré-multiplication suivante :

( I 0) (A B T) _ ( A B T

—ET™Y 1I)\C D E —ET'A+C —-ET'B+D 0 (111.28)

_ (A B T) '
c D 0
Ou I'on note :

C'=-ET'A+C (111.29)
D'=—ET 'B+D (111.30)
3. Codage

Considérons le mot de code C constitué d'une partie x systématique et de deux parties
de parité P, etP,, avec les longueurs g et (m — g), respectivement. On applique la

condition H.xT = 0 au code C = [x P; P,], nous obtenons :
Ax" +Bp; +Tp) =0 (11.31)

CxT +DP! + 0Pl =CxT+ DPI =0 (111.32)

Supposons que D est inversible, P; peut étre trouveé a partir de (111.31) :
P! = —D7'CxT = =D '(—ET A+ CO)xT (111.33)

Ou la faible densité de A, B et T peut étre utilisé pour maintenir la complexité de cette

opération faible ; puisque T est triangulaire supérieure, P, peut-étre trouvé par :
Py = —T~1(Ax" + BP]) (111.34)

Cette méthode est la plus populaire pour le codage des codes LDPC et elle a été adoptée

par la norme IEEE 802.11n et la norme IEEE 802.16e. L'avantage de ces codes est leurs
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constructions qui sont réalisées d'une maniere systematique qui diminue la complexité de

codage et abaisse la mémoire requise.

111.4.4 Principe de décodage LDPC

L’avantage des codes LDPC par rapport aux autres codes c’est que leur décodage ne
pose pas autant de problémes pour les chercheurs que leur construction. Cet aspect important
est principalement di a la faible densité de la matrice de parité. Donc le travail le plus difficile

est de trouver les meilleures méthodes pour construire des codes LDPC efficaces.
Gallager (1962) a introduit deux types de décodeurs :

i.  Un décodeur appelé ‘bit flipping decoder’, que 'on considére alors comme
insuffisant dans sa capacité de décodage ;
ii.  Un décodeur de transmission de messages appelé ‘message-passing decoder’

qui fonctionnait beaucoup mieux mais il était plus complexe.

Ces deux décodeurs sont les deux principales classes de décodeurs activement
recherchées a ce stade. Une troisieme classe de décodeurs sur lesquels la recherche est active
est celle basée sur la programmation linéaire telle que présentée initialement dans les travaux
de Feldman en 2003 [75] et par la suite en 2005 [76]. Mais ces décodeurs ne sont actuellement
ni suffisants ni bons pour corriger les erreurs par rapport aux deux autres classes de décodeurs.
Cependant, leurs avantages se trouvent dans une analyse facile avec des outils établis de la

théorie de la programmation linéaire, et une réduction de la complexité des décodeurs.

D’une maniere générale nous pouvons classer les méthodes de décodage des codes

LDPC comme suit :

1. Décodage avec des décisions fermes

e Décodage avec la logique majoritaire (MLG)

e Décodage avec basculement de bit (BF)
2. Décodage avec des décisions ponderées

e Décodage baseé sur la probabilité a posteriori (APP)

e Décodage itératif basé sur la propagation de la confiance (BP)
3. Décodage mixte (ferme et pondéré)

e Décodage BF pondéré
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La méthode MLG est la plus simple du point de vue de la complexité du circuit. La
méthode BF demande un peu plus de complexité du circuit, mais elle donne des meilleures
performances d'erreur que la méthode MLG. Les méthodes APP et BP donnent des meilleures
performances d'erreur, mais nécessitent aussi une plus grande complexité du circuit. Le

décodage BP itératif représente un bon compromis entre les deux caractéristiques.

Dans ce qui suit nous décrivons les algorithmes de base utilisés dans le cadre de notre

travail pour le décodage des codes LDPC.
111.4.4.1 Algorithme de décodage par propagation de confiance (BP)

Pour décrire les algorithmes de décodage itératif des codes LDPC, nous utiliserons la

notation du tableau I11.1.

Considérons un code LDPC (n,k) avec une matrice de contrble H de taille
(n — k) X n. Avec R = k/n le taux de codage. c = (cy, ¢y, ..., cy) Désigne le mot de code.

Epet I’énergie binaire moyenne normalisée a 1. N, Densité moyenne du bruit.

r = (1,1, ... 1) €St le vecteur recu. z = (zy, z,, ... z,) €st le vecteur estimé obtenu

a partir de r.

Tableau I11. 1 : Notation utilisée pour les algorithmes de décodage LDPC.

s s = z.HT
pj Une probabilité a priori des mots de code transmis ¢; = a ol aestOoul
f Une probabilite a posteriori (APP) de qf = Pr (¢; = alry)

L (cp) Rapport de vraisemblance logarithmique (LLR), log (fjo)/(ff)

qij Probabilité que le bit j de x est a, étant donné I’information de contréle i.

La probabilité de contrdle i étant satisfaite si le bit j de x est considéré fixé,

et les autres bits ont une distribution séparée donnée par qij.
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Le décodage par I’algorithme de propagation de croyance (BF) peut étre conduit soit

dans le domaine probabiliste soit dans le domaine logarithmique [78][79].

L'avantage d'utiliser des probabilités logarithmiques est qu'un produit de plusieurs

messages sera converti en une somme. Cela réduira la complexité du processus de décodage

¢tant donné qu'une somme est plus simple a mettre en ceuvre sur du matériel. Les deux

algorithmes de décodage ont des taux d'erreur binaires presque égaux.

a) Algorithme de décodage BP probabiliste :

o L’algorithme est d’écrit comme suite :

Entrée : - Définir une probabilité a postériori (APP) fj0 et fj1 pour chaque bit ;.

fl= P(c; = 1|r;) = ;ﬂ (111.35)

1+e o2

f=1-f (111.36)

.. . . . -y . - 7 - 0 1 0 1
Initialisation : - Initialisés les variables g;;et g;; aux valeurs f;" et f;" .

- Régler le compteur de boucle et le nombre maximum d’itérations iy, .-

Traitement itératif :

1. Opération sur les lignes :

- Définir 6q;; = q?j — qilj et calculer pour chaque i, j:

Sr. = spia (111.37)
ij

ij
J'EN@\J
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- Puis définir : 75 =~ (1+ &ry) etry =~ (1 - 67y)

2. Opération sur les colonnes :

- Pour chaque j etieta = 0,1 mettre a jour :

111.38
qi; = aiff l_lri‘} (1)

Ou a;; est choisi de sorte que Q?j + qilj =1

3. Décision :

- Mettre a jour les probabilités q}’et q} donnés par :

0 = aff ﬂrﬁ (111.39)
1 0
0, ailleurs

4. Teste de la parité :

- Si ¢.HT = 0 alors donnée ¢ est arréter I’algorithme.

5. Conteur d’itérations -

- Arréter sii > i,4, Sinonalleral.

b) Algorithme de décodage BP logarithmique
L'algorithme de décodage BP logarithmique [77] est une version améliorée de
I'algorithme BP probabiliste, en introduisant des rapports de vraisemblance logarithmiques

(LLR) qui réduisent la plupart des multiplications a des additions.

Nous définissons d’abord :
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0
L (¢;) =log <f’ /]3,1) (111.41)

() = log< ) (111.42)
[ (q;) = log <q” ) (1.43)
[(q;) = log (q ) (111.44)

Entrée : Rapport de vraisemblance logarithmique (LLR) I(c;) pour chaque bit

xj,j=1,...,n

Initialisation : Pour un canal AWGN.

r] (111.45)

(gy) = 1(q) ==

Traitement itératif :

1. Opération sur les lignes :

- De la réorganisation de I'étape 1) dans I'algorithme BP probabiliste, nous avons :

— 1
1- 275 =Tjrenon(1 — ;) (111.46)

- En utilisant :
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1 0
tanh lzlog <f1 /f11>l = ij —- fit = 1=2f,

(111.46) est transformé en :
1 _ 1
tanh (5 I(7ji )) = [Jtanh <§ ! (%"))

2. Séparation des I(q;;) :

- Pour retirer les produits de (111.48) nous définissons :

U(ai) = aij By

aij = sign [1(qij)]

- Ainsi et aprés développement on a :

(ryy) = 1_[ ayj- ¢ (Z $(8))

Avec : ¢(x) = —thah [1og (g) = log (2:)]

3. Opération sur les colonnes :

- Pour la j¢™¢ colonne mettre a jour [

ay) =)+, 167D

4. Décision :

(1.47)
(11.48)
(111.49)
(111.50)
(IN.51)
(11.52)
(I1.53)
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é} _ {1' l((?j) <0 (111.54)
0, ailleurs

5. Teste de la parité :

- Si é.HT = 0 alors donnée ¢ est arréter 1’algorithme.

6. Conteur d’itérations :

- Arréter sii > i,4, Sinon aller a 1.

111.5 Code LDPC pour Systeme MIMO

En raison de leur performance et leur capacité d’atteindre la limite de Shannon, les codes
LDPC ont été intégrés dans plusieurs normes de transmissions numériques. En 2003 les LDPC
ont fait leurs apparitions dans la norme de diffusion vidéo numérique pour les diffusions
terrestres (DVB-S2), par satellite et par cable (ETSI, 2012, 2013a, b). Pour cette norme, le code
LDPC peut étre une combinaison de trames normales et courtes, qui ont des longueurs de mot
de code de 64 800 bits et 16 200 bits, respectivement. Les trames normales ont 11 taux de codage
différents allants de 1/4 a 9/10 et les trames courtes ont 10 taux de codage différents allants de 1/4
a 8/9.

En 2009 le standard WiMax adopte le code LDPC pour la correction d'erreur. Le code
utilisé dans la norme WiMax est un code quasi-cyclique. Il définit des codes de longueurs

compris entre 576 et 2304 bits. La norme a défini des codes de taux 1/2 et 1/4.

La norme Wifi utilise également un code QC-LDPC pour la correction d'erreur. La
structure est la méme que dans la norme WiMax. Les longueurs de bloc sont 648, 1296 et 1944
bits avec des taux de 1/2, 2/3, 3/4 et 5/6. La norme Ethernet (IEEE, 2012a) utilise également

les codes LDPC pour la correction d'erreur.

Suite a cette adoption des codes LDPC par plusieurs normes, une concaténation aux
systemes MIMO et devenue une evidence vue les performances apportées par les systemes

multi antennaire. Dans ce cadre nous proposons dans cette partie 1’étude des performances de
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la concaténation des codes LDPC quasi-cyclique a un codage STBC dans une configuration
MIMO. L’objectif principal de cette partie est de montrer la faisabilité d’un tel systeme et de

démontrer son intérét.

I11.5.1 Présentation du systeme

Dans cette partie, nous examinons les performances de la concaténation d'un code LDPC
Quasi-Cyclique régulier (QC-LDPC) avec le codage STBC d’Alamouti dans un systéme
MIMO, avec une modulation BPSK. Le canal de transmission est a évanouissement de

Rayleigh plus un bruit blanc gaussien additif (AWGN).

Les résultats de performance sont évalués en termes du taux d'erreur binaire (TEB) en
fonction du rapport signal sur bruit. Le but de cette concaténation est d'améliorer la capacité sur

les canaux MIMO.

Ip .
estimés Xdémod

l

Figure I11. 7 : Modéle de la chaine de transmission MIMO-LDPC simulé.

Considérons pour cette étude un systtme MIMO avec N antennes d'émission et M
antennes de réception comme le montre la Figure I11.7. La chaine est composée de trois parties :

I’émetteur, le canal de transmission et le récepteur.

Les bits d’information I,, générés par la source sont codés par un codeur LDPC Quasi-
cyclique défini par sa matrice de parité de taille (261,522) et un taux de codage R = % Le flux

codé noté X est modulé par le modulateur BPSK.

Un codage spatio-temporel est effectué par la suite par un code Alamouti dont I'objectif
principal est d’introduire une diversité spatiale et temporelle et d'implémenter une détection
efficace par symbole sur le récepteur par le biais d’un combineur MRC (maximum-ratio
combiner) [80]. Le mot de code Scode est transmis sur un canal de transmission de Rayleigh.
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A la réception ce signal Y,. va étre combiné par une approche MRC, puis démodulé et
en dernier décodé par le décodeur LDPC utilisant 1’algorithme de propagation de croyance,

pour aboutir au final aux bits d’information T,, estimés.

Etant donné que le niveau du bruit est constant, nous allons varier la puissance du signal

dans le but de faire varier le niveau du rapport signal sur bruit dans I’intervalle [0,16]dB.

111.5.2 Résultats et discutions

Cette partie présente les résultats de simulations pour 1’intégration du codage canal
QC-LDPC dans la chaine de transmission MIMO. Plusieurs paramétres seront étudiés pour voir

leurs influences sur une telle transmission.

Pour la premiére simulation nous considérons un systeme MIMO 2 x 2 avec et sans
codage QC-LDPC. Le taux de codage utilisé est de R = 1/2. L’algorithme de décodage utilisé
est ’algorithme BP logarithmique (section 11.4.4.1.b). Le taux d’erreur binaire en fonction du

rapport signal sur bruit pour une telle transmission est présenté sur la Figure 111, 7.

Les résultats montrent clairement que la concaténation des codes QC-LDPC a un
schéma STBC d’Alamouti dans un systtme MIMO apporte une grande amélioration en termes
du TEB par apport au systéeme sans schéma STBC. Pour un RSB =16dB le systeme MIMO-
LDPC-Alamouti présente un TEB qui dépasse les 107, alors que le systtme MIMO-LDPC

sans Alamouti présente un TEB qui ne dépasse pas les 10™* pour la méme valeur de RSB.
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0k
g }. l [ [ ]
§ ——(DPC concatéré avec I code o Alamoud f

— DPC sans Alamou

J y | | y | y |

SR

Figure I11. 7 : Performances du systeme MIMO-LDPC avec et sans
code d’Alamouti STBC.

Dans cette partie on analyse 1’effet du taux de codage sur les performances de la
concaténation du code LDPC et du codage Alamouti. Le schéma de simulation est toujours
MIMO (2 x 2) avec modulation une BPSK et un décodage itératif avec un nombre itération
maximum égale a 5. Il faut rappeler que le changement du taux de codage est opéré par une
modification de la dimension de la matrice H du code LDPC. Ces dimensions sont comme

suite :
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Tableau Il1. 2 : Dimension de la matrice H.

Matrice H

Taux de codage Nombre de

Nombre de lignes
colonnes
1/4 6480 64800
1/3 43200 64800
2/5 38880 64800
1/2 32400 64800

3/5 25920 64800

Les matrices H du code LDPC, utilisées ici, sont ceux qui sont employés dans la norme

de la telévision numérique DVB2.

. influence de taux de codage

Ne—=—-_——— ——dmaae
10:
1a?%v. % 5

taux de codage: 1/4-6480x64800 |- =i AT

o — 4
T mza 3
o 10,;‘ o taux de codage: 1/3: 43200 64800 ' 1
taux de codage: 2/5 38880 64800 [:-i-iiisiihoinii kg
-—] - taux de codage: 1/2 32400 64800 | 1

10° taux de codage: 352592064800 | . - N\ 5. N\

10" = !

107

S (dB)
Figure 111. 8 : Influence du taux de codage.

Les résultats illustrés sur la Figure I11. 8, montre le taux de codage du code QC-LDPC

influe énormément les performances du systeme. Pour ce schéma MIMO 2 x 2 les meilleures
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N

performances sont obtenues pour un taux de codage de R =- qui veut dire une

matrice H(6480 X 64800).

Comme on I’a déja cité, 1’algorithme utilis¢é pour le décodage du code LDPC est
I’algorithme de propagation de croyance (BP). Cet algorithme est un algorithme itératif qui utilise

un certain nombre d’itérations pour estimer la vraisemblance d’un symbole.

Le but de cette derniere simulation et de voir I'influence que peut avoir ce nombre

d’itérations sur les performances d’une transmission MIMO-LDPC-ALAMOUTI. Pour cela on
utilise un schéma MIMO 2x2 avec deux différents taux de codage i et % Les résultats sont illustres

sur la Figure I11. 9 et la Figure I11. 10.

infuence de nkre d'iteration

nbre d'iterations 2
nbre diterations 3

BER

nbre diterations 4

+

nbre diterations 5

T
A HHE- =

Figure 111. 9 : Influence de nombre d’itération pour taux de codage 1/2.
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inluence de nbre ditération

nbre détérations 3
nbre détérations 4
10 nbre d'etérations 5
nbre détérations 50

-lEI:
ai:l'
‘D-; 3
nbre d'étérations 1 [
§ nbre d'étérations 2 |-
10 :E
C
r
r

BER

ATYAAR -

snr (dB)

Figure 111. 10 : Influence de nombre d’itération pour taux de codage 1/4.

On remarque clairement sur les deux figures que le taux d’erreurs binaires diminue avec
I’augmentation du nombre t’itération. Ceci été prévisible vu que 1’augmentation du nombre

d’itérations affine 1’estimation du symbole et donc diminue le nombre d’erreurs.

Cependant, I’augmentation du nombre d’itérations ne peut étre infinie puisqu’il influx le
temps de calcule d’une maniére spectaculaire. Dans notre cas le nombre maximum d’itérations

qu’on a pu utiliser est de 50.

111.6 Conclusion

Ce chapitre a été consacré a 1’étude des codes LDPC. Aprés avoir introduit d’une
maniere genérale le codage canal, nous avons présenté en deétail les codes LDPC, leurs
représentations, leurs méthodes de construction ainsi que leurs principes d’encodage et de
décodage. Nous avons aussi présenté les algorithmes utilisés pour le décodage et plus

particulierement I’algorithme de propagation de croyance (BP).

La derniere partie du chapitre a été¢ consacrée a 1’étude de la concaténation du codage

LDPC a un schéma de transmission MIMO-STBC d’ Alamouti. Cette association a été examinée
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sous une forme générale en guise d’introduction a I’étude d’un cas plus particulier de précodage

MIMO dont il sera question dans le chapitre suivant.
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Chapitre 1V

Assoclation des codes NB-LDPC aux
systemes MIMO précodés

1V.1 Introduction

La technologie MIMO, offre non seulement des gains de diversité et de capacité, mais
permet également d'obtenir une efficacité spectrale plus élevée et une fiabilité de liaison
significative par rapport aux systémes SISO. De nombreuses méthodes ont été développées
pour exploiter la diversité offerte par les systemes multi antennaire comme le code Alamouti et
le multiplexage spatial qui ne nécessitent aucune information d'état de canaux du c6té de
I'émetteur (Tx-CSI). D’autres techniques d'optimisation d'allocation de puissance, également
appelé précodage, nécessitent quant a eux un Tx-CSI complet ou partiel. Ces techniques, déja
traitées dans le chapitre 11 de cette thése, visent a transformer le signal avant la transmission en
fonction de différents critéres, parmi lesquels la distance euclidienne minimale qui semble étre

trés efficace et continue d'intéresser les chercheurs.

En plus, les codes convolutionnels (CC) et les codes en bloc ont été largement étudiés
pour les systemes MIMO dans la littérature. Les codes CC, par exemple, ont suscité beaucoup
d’intérét pour les systtmes MIMO, et cela a cause de leurs performances, leur processus de

décodage simple basé sur 1’algorithme de Viterbi et leur utilisation dans les Turbo-codes.

D’autres parts, ’intérét des chercheurs s’est porté sur les codes LDPC. Le potentiel des
codes LDPC pour les systemes MIMO ont été revelés dans de nombreuses recherches [80], [81]
et [82]. Dans [83], les résultats des simulations ont montré que les codes LDPC surpasse les
Turbo-codes dans les deux canaux Rayleigh corrélés et non corrélés. Dans [84], ils ont montré
que le décodage LDPC présente une complexité inférieure a celle des Turbo-codes du fait de la

possibilité de s'arréter chaque fois qu'un mot de code est atteint. De plus, le decodeur
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LDPC pourrait étre implémenté en parallele ce qui améliore ses performances pour les

codes longs.

Ces remarquables performances associées a leur relative simplicité de décodage rendent
ces codes tres attractifs pour les systémes de transmissions numériques. C’est notamment le cas
pour la norme de telédiffusion numérique par satellite (DVB-S2) et la norme de télédiffusion
numeérique terrestre (DVB-T2) qui utilisent un code LDPC irrégulier pour la protection de la

transmission des données.

Ainsi, dans ce chapitre, nous proposons une association qui permet de déterminer une
solution d'optimisation d'allocation de puissance qui adapte un bloc de précodage linéaire a une
transmission MIMO codée LDPC. Pour ce faire, nous commencgons par décrire le probléeme
traiter suivi par les principales contributions. Par la suite nous décrivons les différents blocs de
notre chaine de transmission proposée. Dans la derniére partie du chapitre, les performances du
systeme d'allocation de puissance propose seront validées a travers une série de simulations qui

évaluent I'amélioration obtenue en termes de taux d'erreur TEB.

Finalement, une conclusion confirmera I’intérét de I’association des codes LDPC avec

les techniques de précodage dans les systemes MIMO.

1VV.2 Travaux connexes et contributions

Parmi les codes LDPC, les codes non-binaires NB-LDPC surpassent leur homologue
binaire avec un avantage qui est la possibilité de bien correspondre a la modulation sous-
jacente, ce qui permet d'éviter une conversion de symbole a bit au niveau du récepteur, en
particulier pour les codes de longueur courte [85], réduisant ainsi la latence de décodage.
Cependant, les schémas de modulation d'ordre élevé conduisent a une augmentation
exponentielle de la taille de la constellation et, lorsqu'ils sont utilisés avec les MIMO, leur
complexite de détection devient rapidement prohibitive [86]. Les résultats dans [87] confirment
les avantages de l'utilisation des codes NB-LDPC pour les modulations sous-jacentes d’ordre

élevé.

Donc la combinaison des codes NB-LDPC avec les systemes MIMO apporte une
réponse prometteuse a la course vers la recherche d’une utilisation optimale de la capacité du

canal et de débit binaire.
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Bien que des techniques de précodage linéaire et des codes LDPC aient été développées,
il est encore difficile de concevoir conjointement le précodeur linéaire et le code LDPC pour
les systemes MIMO. La difficulté réside dans le fait que les techniques conventionnelles de
décomposition en valeur singuliere (SVD) et de water-filling (WF) sont sensibles a I'erreur
CSIT, tandis que d'autres alternatives disponibles, par exemple le codage spatio-temporel, ne
peuvent exploiter pleinement les avantages offerts par le CSIT disponible. Le probléme reste
posé pour concevoir des schémas de transmission pour les canaux MIMO qui peuvent exploiter
pleinement les avantages offerts par les CSIT disponible tout en étant robustes contre
I'incertitude CSIT.

Dans ce contexte, nous souhaitons prendre en compte 1’existence d’un code correcteur
d’erreur externe amont dans I’optimisation du précodage MIMO, afin de déterminer finalement
une solution d'optimisation d'allocation de puissance qui adapte un bloc de précodage linéaire
a une transmission MIMO codée LDPC, ou I’algorithme itératif standard de Minimum-Sum est

utilisé pour le décodage.

Nous implémentons ce nouveau schéma en utilisant des précodeurs linéaires, de
structure non diagonale, et nous étudions I'impact de I'application de différents précodeurs
connus pour plusieurs configurations de systemes MIMO. Nous étudions, au moyen d'une
analyse, comment tirer parti des techniques de précodage dans un systeme MIMO utilisant des
codes NB-LDPC.

Les principales contributions de ce chapitre sont énumérées comme suit :

1. Un schéma proposé associant des codes NB-LDPC aux systéemes de précodage
MIMO avec une correspondance adéquate entre les éléments GF (q) et les points
de constellation regus.

2. Une comparaison entre le systeme MIMO-SM sans LDPC et avec LDPC, ainsi
qu’une comparaison entre le systéme MIMO-Max-dmin sans LDPC et avec LDPC.

3. Une comparaison entre le systeme MIMO- SM -LDPC et le systeme MIMO- Max-
dmin -LDPC.

4. Une confirmation par des simulations numériques, en termes de taux d'erreur
binaire, des performances du schéma d'optimisation d'allocation de puissance

propose.
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IVV.3 Chaine de transmission MIMO-LDPC précodé

On considére un systtme MIMO avec n, antenne de réception et m, antenne
d’émission, et un flux de données b=2. Nous supposons une CSI compléte a I’émission et a la
réception. Un code NB-LDPC irrégulier est considéré pour le codage de canal, le mot codé est
ensuite entrelacé de fagon aléatoire et convertie en symboles complexes appartenant a
I’alphabet de constellation de la modulation, nous utilisons les modulations de type :
4-QAM ,16-QAM. Le symbole modulé est ensuite soit précode (précodeur Max-dmin) soit
multiplexé avant d'étre transmis via le canal MIMO. A la réception nous utilisons une
égalisation ML pour le précodeur Max-dmin et pour le multiplexage spatial, aprés la
démodulation et le dés-entrelacement nous utilisons 1’algorithme de Minimum-Sum pour le
décodage de canal (code LDPC). La Figure IV. 1 illustre le schéma bloc de la chaine de

transmission.

La performance du systéeme d'allocation de puissance proposé a €té validée a travers une
série de simulations qui évaluent I'amélioration obtenue en termes de taux d'erreur TEB et de

convergence. Dans ce qui suit nous décrivons les blocs de notre chaine étudiée en détail.

. Multiplexage spatiale
—+ (Code LDPC — Entrelacement Conversion ! Précodeur Max-

Entrées Bits/Symboles d
des Bits

Décodage LDPC par Conversion
+— Ialgorithme de <+— Dés-entrelacement Symboles/Bits Décodeur ML

Minimum Sum
Sortie
des bits

Figure IV. 1 : Chaine de transmission pour un systeme MIMO précodé Max-dmin avec
codage NB-LDPC.
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V.4 Présentation globale du modéle simulé

Le simulateur développé au cours de ce travail dans un environnement Matlab est fondé
sur une approche modulaire. Cette approche nous a permis de réaliser les programmes de
simulation du systéme sous forme de blocs de la méme maniére qu’un systéme de
communication fonctionne. Le principe de cette procédure est de définir les parametres

d’initialisation et les données d’entrée et permet de fournir les résultats de sortie.

Dans cette section, nous décrivons en détail les différentes étapes de traitement réalisé
dans cette chaine MIMO-LDPC précodé proposée.

1VV.4.1 Chaine d’émission

1V.4.1.1 Génération des données

L’¢lément d’entrée de notre chaine est un train binaire, il est généré sous la forme de
nombres aléatoires soit une série de zéros et de uns. La longueur des trames d’information
(nombres de bits/trame) dépend du taux de codage assuré par le codeur LDPC qui dépond a son

tour de la dimension de la matrice de contréle de parité H.
IVV.4.1.2 Codage LDPC

Le codage de canal ou codage correcteur d'erreur LDPC considéré dans notre systeme

de transmission est celui de la norme DBV-S2 [88].

Conformément a cette norme, le code LDPC utilise des trames normales avec une
longueur de mot de code de 64800 bits et des trames courtes avec une longueur de mot de code
de 16200 bits. Les trames normales peuvent étre codées avec 11 taux de codage différents
allants de 1/4 a 9/10 et les trames courtes avecl10 taux de codage différents allants de 1/4 a 8/9.
Selon la définition de la norme DVB-S2 les codes LDPC sont codés sous la forme de codes a

répetition irréguliére (IRA) qui présente I'avantage d'une faible complexité de codage.

La tache de I'encodeur LDPC est de déterminer les bits de parité (pg, p1, ---, Py k 1) POUr
chaque bloc d’information (i, iy, ..., ix 1). La procédure d’encodage adoptée reste la méme que
celle décrite dans la section (I11.4.3) et se base essentiellement sur un encodage convolutif. La

description détaillée de la procédure d’encodage est donnée dans la norme DVB-S2 [88].
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Les tableaux : Tableau IV. 1 et

Tableau V. 2 donnent les paramétres de codage LDPC pour des trames normales (n =
64 800bits) et des trames cours (16 200bits) respectivement.

La procédure de décodage est réalisée par 1’algorithme Minimum-Sum.

Tableau 1V. 1 : Parametres de codage, trame normal (n;q,, = 64 800)

dentifiant du T(:Z:Z;jee Taille du bloc L\Iotr:e:?o:z (:eal:‘:j:‘: I
code codé (kippc) LDPC)
LDPC d'erreur

1/4 1/4 16 200 12 64 800
1/3 1/3 21 600 12 64 800
2/5 2/5 25920 12 64 800
Ya Y 32 400 12 64 800
3/5 3/5 38 880 12 64 800
2/3 2/3 43 200 10 64 800
3/4 3/4 48 600 12 64 800
4/5 4/5 51 840 12 64 800
5/6 5/6 54 000 10 64 800
8/9 8/9 57 600 8 64 800
9/10 9/10 58 326 8 64 800

1VV.4.1.3 Entrelacement

Un entrelaceur de parité configurée pour entrelacer les bits de parité LDPC constituant
le mot de code de contréle LDPC, il est utilisé pour réduire la complexité de l'interconnexion
et augmenter le débit du décodeur LDPC. Cette technique n'impose aucune dégradation sur les
performances de correction d'erreur. Elle limite 1’impact en termes d’erreur d'un bruit

intempestif dans le flux de données.
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Tableau IV. 2 : Parametres de codage, trame courte (n;q,. = 16 200)

Identifiant du Tauxde Taille du bloc Nombre de Taille des mots
code codage codé (k;ppc) corrections de code (nyppc)
LDPC d'erreur
1/4 1/5 3 240 12 16 200
1/3 1/3 5400 12 16 200
2/5 2/5 6 480 12 16 200
Yo 4/2 7 200 12 16 200
3/5 3/5 9720 12 16 200
2/3 2/3 10 800 12 16 200
3/4 11/15 11 880 12 16 200
4/5 719 12 600 12 16 200
5/6 37/45 13 320 12 16 200
8/9 8/9 14 400 12 16 200
9/10 N/A N/A N/A N/A

IV.4.1.4 Conversion bits vers Symboles

Apres I’entrelacement, les données binaires rentrent en série au bloc de conversion bits

vers symboles. Cette étape est apparue nécessaire pour transmettre une information d’un point

a un autre (point a point), ou d’un point vers un ensemble de sites distants (multipoints) en

adaptant le signal au moyen de transport utilisé. Notre systéme proposé définit 1’utilisation de
deux types de la modulation dite bidimensionnelle la 4-QAM et la 16-QAM.
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Figure IV. 1 : Constellation 4-QAM et 16-QAM.
IVV.4.1.5 Multiplexage Spatiale

Dans notre travail, nous supposons que les évanouissements des différents canaux sont
indépendants, ce qui conduit a une matrice de canal de rang plein avec une grande probabilité.
Donc, ¢’est possible de voir le canal MIMO comme plusieurs canaux SISO en paralléles. Dans
chacun de ces canaux nous allons transmettre des flux d’information, avec cette technique nous
augmentons le débit d’information et nous aurons comme résultat un gain dit de multiplexage.
Ce gain est limité par min(n, n,.). Nous considérons pour notre chaine de transmission un
multiplexage spatial ol chaque sous-couche est associée a une seule antenne d’émission. A
partir de 1a, nous pouvons dire que le multiplexage spatial consiste a séparer le flux de données
en autant de sous flux qu’il y a d’antennes d’émission et, il est utilisé pour augmenter la vitesse

de transmission des données.

Nous citons un exemple de cas ou n, = n,, =2, donc la matrice code peut-étre écrite

comme suit :

Com = [f,;] (IV.1)

Le signal recu est alors :
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Y] _ o, [$1 Ny
Yo = H [52]+ o] (IV.2)

1VV.4.1.6 Précodeur Max-dmin

L’opération de la modulation est ensuite suivie par une technique de précodage non
diagonale quantifiée qui est le précodeur Max-dmin. La propriété de la non diagonalité donne
un degré de liberté supplémentaire au précodeur, qui peut modifier les géométries des
constellations de réception. Le principe de ce précodeur est de maximiser la distance minimale

entre les constellations recues. Cette valeur est notée d,,;,, et donnée par :
dmin(Fd) = min(gk,sl)e Cb, sk;tsl”HUFd(Sk - Sl)” (IV3)

Ou C représente l'ensemble des symboles complexes de la constellation.
Ou x;, and x; sont deux signaux d'émission, et S est I'ensemble de tous ces vecteurs d'émission
possibles. Définissons X un vecteur de différences comme X = s;— s;, avec s, # s;. La solution
Max-dmin consiste a trouver les coefficients de la matrice F4, qui maximisent la distance

minimale de la constellation recue :

Fq = argrr;c;x{dmm (Fa)} (IV.4)

trace(FyF}) = P, (IvV.5)

Les solutions du Max-dmin pour la modulation 4-QAM et la modulation 16-QAM sont

décrites dans le chapitre 11.

1VV.4.2 Canal de transmission

La mise en forme soit par multiplexage spatial, soit par le précodeur Max-dmin est
perturbée par le canal de propagation. Le modele de canal de Rayleigh est considéré dans notre

systeme.

Le canal de Rayleigh est un modele statistique de I'effet d'un environnement de
propagation sur un signal radio, tel que celui utilisé par les dispositifs sans fil. Nous supposons
que I'amplitude de notre signal qui traverse le support de transmission variera de facon aléatoire,
ou disparaitra, selon une distribution de Rayleigh. La figure illustre le modele de simulation du

canal de Rayleigh.
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Source de Bruit ny (k) Filtre Doppler ] l(k)

Blanc Gaussien T ,

y  12(0)

.

Source de Bruit nz (k) Filtre Doppler ] l(k)
Blanc Gaussien

1, (k) : Evanouissement de Rayleigh.

Figure IV. 2 : Modélisation de I'évanouissement de Rayleigh en bande de base [91]

Comme on peut le voir sur la figure 1v.2, on génere deux bruits blancs gaussiens
indépendants n, (t) et n, (t). Leurs spectres de densité de puissance constante sont générés par
un filtre de Doppler. En considérant les parties réelle et imaginaire ; du bruit résultant des
processus complexes aléatoires ; on obtient I'évanouissement de Rayleigh. On utilise un filtre a
réponse impulsionnelle finie(RIF) du huitiéme ordre sous Matlab, pour simuler I'effet Doppler.
Le spectre de Doppler généré est de fréquence d’échantillonnagef,, avec une fréquence de
Doppler normalisée fp,=f,/f4. L'adaptation a I'effet Doppler requis est effectuée par le taux de
conversion d'échantillonnage, c'est-a-dire par décimation ou interpolation. Cette méthode pour
générer le spectre Doppler est décrite dans [89], [90]. La variance des processus n,, n, et le
gain en puissance du filtre Doppler sont choisis de telle sorte que la puissance moyenne de
I'évanouissement Rayleigh en bande de base 7,(k) soit égale a 1. Ceci nous assure que la
puissance moyenne de la voie dominante n'est pas modifiée par la superposition multiplicative
avec 1, (k) [91].

IVV.4.3 Chaine de réception

La chaine de réception comprend des blocs garantissant les fonctions duales a celles qui

sont effectuées en émission.

1VV.4.3.1 Décodeur ML
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Au niveau du récepteur, la détection MIMO consiste a estimer les symboles genérés sur
I'émetteur avant le décodage canal. Plusieurs méthodes sont disponibles dans la littérature pour
les systemes MIMO. L'approche la plus commune est la détection du maximum de
vraisemblance (ML), qui atteint des performances optimales au détriment de la complexité de
calcul. La détection ML consiste a trouver le vecteur de symboles de transmission le plus
probable :

S =argmaxf (%) (IV.6)

S€eS

Ou s est I'ensemble de tous les vecteurs de symboles de transmission M™T possibles

avec l'ordre de modulation M.

1
fO/s) = —exp(=lly — Hsll*) (IV.7)

Ainsi, la détection matérielle ML équivaut a trouver le vecteur de symbole de

transmission qui minimise la distance euclidienne (ED) ||y — Hs||? entre y et Hs :
v o . _ 2
s=arg 72161571”3’ Hs|| (IV.8)

Dans cette technique de détection, il existe des algorithmes de faible complexité qui
tentent de trouver des vecteurs s optimaux sans calculer tous les ED pour tous les vecteurs de

symboles de transmission.

Le critére optimisé par le précodeur Max-dmin fournit une amélioration significative en
termes de taux d'erreur sur les bits, en particulier lorsqu'un récepteur ML est utilisé agissant
directement sur la probabilité d’erreur. C’est pour cette raison-la que nous avons choisi le

détecteur ML pour notre travail.
1V.4.3.2 Conversion symboles vers bits

La démodulation convertit les symboles complexes regus en données binaires envoyées.
L’estimation se fait a 1’aide du critére de la distance Euclidienne minimale. Cette méthode
estime les symboles émis en calculant les distances Euclidiennes entre chaque symbole recu et
tous les points de la constellation. Le point de la constellation qui forme la plus petite distance

Euclidienne avec le symbole regu est retenue comme étant 1’estimation du symbole émis.
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§=arg msin(DE) (IV.9)
§=arg msin|y — fls| (1v.10)

Avec § le symbole estimé, y le symbole recu, h les coefficients du canal de propagation

et s le symbole émis.
1V.4.3.3 Désentrelacement

La fonction de désentrelacement permet de remettre les bits dans I’ordre qu’ils avaient
juste avant la fonction d’entrelacement. Les données sont également écrites ligne par ligne et
lues colonne par colonne, mais la taille de la matrice correspond a celle de la matrice

d’entrelacement transposée.
1V.4.3.4 Décodage LDPC

Le décodage permet d’utiliser la redondance introduite par le codage afin de supprimer

les erreurs engendrées par le canal et non corrigé par le traitement MIMO a la réception.

Dans notre systéme le code LDPC est décodé par l'algorithme Minimum-Sum, elle est
une simplification de la propagation des croyances (BP) basée sur le LLR (Log Likelihood
Ratio), elle a été implémentée avec une approche de décodage en couches. L'idée de base de
cet algorithme itératif est I'échange de messages entre Nceeuds Variables (VN), correspondant
aux bits / symboles recus, et les nceuds de variables (CNs), correspondant aux équations de
contrdle de parité, afin de calculer les nouvelles probabilités d'un bit recu donné étant '0' ou '1".
Les messages sont des entiers signés correspondant aux LLR quantifiés des bits recus, définis

comme .

—-0
LLR(xy,) = log H ER (1IV.11)

Ou y, est le symbole recu et le x;,, est le bit a I’intérieur de la trame.

Dans le décodage en couches, un VN est représenté par sa valeur Soft-output (SO), qui
n'est autre que le LLR fréquemment mis a jour pendant les itérations, chaque itération est
divisée en sous-itérations, une sous-itération pour chaque couche en un ou plusieurs CN. En
admettant que [,, est le LLR initial du bit n, Q,, est le LLR (ou SO) de bit n, compte tenu de

tous les messages échangés jusqu' a présent, Q,,, est le message envoyé par VN n a CN
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m, R, est le message envoyé par CN m a VN n, et N (m) \ n est lI'ensemble des VN

connectés a CN m excluant n, les étapes de I'algorithme de décodage en couches sont :

| 1. Initialisation :

Qn= Lp Rpn=0 (111.55)
| 2. Calcule du message VN :
Qnm = Qn — R3H (111.56)
3. Mise a jour du CN :
Ry =f( Qum), porn’ € N(m)/n (111.57)
4. Mise a jour du SO :
Ry = Qum + Rmn’ (111.58)

5. Décision :
- Arréter si tous les VN satisfont aux équations de contrdle, un mot de code a été détecté,

- Arréter sii > i,,4, Sinon aller a 2.

IV.4.4 Taux d’erreur binaire et rapport signal sur bruit

En fin, les données recues et émises sont comparées afin de déterminer le taux d’erreurs

binaire (TEB) du systeme MIMO proposé.

Le TEB est calculé, pour un RSB (Eb / NO) donné, a partir de I’équation suivante :
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Nombre de bits erronés a la réception
nombre de bits envoyés (|V.12)

TEB = Ye —
N

En général, la puissance du signal est considéerée fixe tandis que la puissance du bruit

est variable de telle facon a avoir un RSB variant.

Le RSB permet de comparer les différents systémes dans les mémes conditions, c’est-
a-dire pour un méme canal, pour une méme puissance d’émission, pour une méme puissance

de bruit et pour une mémé bande passante.

La Figure IV. 3 illustre le principe d’évaluation des performances par simulation.

. Chaine de
Chaine d’émission @——— Canalde Rayleigh | réception
+ AWGN P

Comparaisons des
données transmises et

"

Calcul de TEB

l

Performances

Figure 1V. 3 : Modele d'évaluation des performances par simulation.

V.5 Résultats et discussions

Aprés avoir implémenté les blocs numériques constituant notre systéme propose sous

Matlab, nous avons procédé a des simulations, afin d'évaluer la performance de 1’association
b 9

MIMO-LDPC proposée.
Quatre systéemes différents ont été simulés :

1. Le premier systéme est une transmission MIMO (2 x 2) avec un code convolutif.

Ce systéme est appelé "Spatial Multiplexing (SM)".
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2. Le deuxiéme systéeme utilise le méme schéma MIMO avec un codage LDPC, il est

nommé "SM-LDPC".

3. Le troisiéme systeme utilise un schéma MIMO avec un précodeur Max-dmin, il est
appelé "Max-dmin".

4. Le dernier systeme est le schéma MIMO avec un codage LDPC

et un précodeur Max-dmin, et il est appelé " Max-dmin-LDPC".

IVV.5.1 Parameétre de simulation

La liaison simulée dans cette partie a les caractéristiques suivantes :

- Le nombre de bits générés est en fonction du taux de codage du code LDPC,

- Les trames utilisées sont des trames normales. Les parameétres du code LDPC sont
ceux du Tableau IV. 1.

- Modulations utilisées : 4QAM ,16QAM.

- Nombres de flux des données b=2.

- Le canal est (quasi statistique), de sorte que la matrice du canal est supposée
constante au cours de la transmission.

- Le taux d’erreurs binaire cible esta 107% .

- Intervalles analysés du RSB : [-5dB ,20dB].

IVV.5.2 Multiplexage spatial et code LDPC

La Figure 1V. 4 présente les résultats de simulation pour le systtemes MIMO avec a
Multiplexage Spatiale sans codage LDPC et le systeme SIMO avec le Multiplexage Spatiale
utilisant un codage LDPC avec un de taux codage R = 1/2. Méme si les deux courbes
présentent la méme allure, on peut clairement voir que le code LDPC apporte une amélioration
pour des RSB faible.
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Figure IV. 4 : Performances du systéme MIMO-SM sans et avec codage LDPC.

a) Influence du nombre d’antennes sur le systéeme SM-LDPC
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Figure IV. 5 : Evaluation de I’influence du nombre d’antenne sur le systéme SM-LDPC en

termes de TEB.
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La Figure IV. 5 présente les résultats des simulations pour 1’étude de I’influence du

nombre d’antennes sur les performances du syst¢eme SM-LDPC.

Nous constons que la performance obtenue du systéme augmente linéairement avec
I’augmentation du nombre d’antennes. Ceci confirme d’un coté que le systéme subi de bonnes
améliorations grace a la diversité spatiale en réception qui augmente avec I’augmentation du
nombre d’antennes en réception. D’un autre notre c6té ceci confirme que le code LDPC n’a pas
d’impact négative sur I’estimation avec I’augmentation de la complexité en réception. Ainsi le

code LDPC peut étre associé a des schémas MIMO plus large.
b) Influence de I’ordre de modulation sur le systéeme SM-LDPC

Dans cette simulation, nous évaluons I’impact du schéma de modulation sur les

performances du systeme SM-LDPC.

Les Figure V. 6, a), b), ¢) et d) présentent respectivement les constellations des profils
4-QAM, 16-QAM, 64-QAM et 4-PSK suivant la plage des valeurs de SNR. Le symbole ‘X’ en

€0

bleu désigne le signal regu, le symbole ‘°” en vert désigne le signal égalisé et le symbole “*’ en

noir désigne les points de constellations.

Nous observons sur ces figures que plus la taille de la modulation augmente, plus les
erreurs de transmission sont nombreuses. En effet pour le profil 4-PSK, les symboles recus sont
suffisamment éloignés ce qui permet d’estimer approximativement leurs positions idéales sur

la constellation malgré les erreurs qui ont eu lieu.

Par contre pour les profils 16-QAM et 64-QAM, les points de la constellation sont
rapprochés, ce qui rend plus difficile I’estimation du signal regu sur la constellation ce qui
produit plus d’erreurs.

La représentation du TEB en fonction du SNR sur la Figure IV. 7 confirme la remarque
précedente, ou I’on peut clairement voir que les ¢’est les modulations 4-PSK et 4-QAM qui

apportent des TEB de 1’ordre de 10~3 pour des SNR de 10dB.
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Figure IV. 6 : Constellation des données transmises, recues et I’égalisées pour :

a) 4-QAM, b) 64-QAM, ¢) 64-QAM, d) 4-PSK
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Figure IV. 7 : Evaluation de I’influence I’ordre de modulation sur le systéme SM-LDPC

en termes de BER.

1VV.5.3 Précodeur Max-dmin et code LDPC

La Figure 1V. 8 présente les performances, en matiere du TEB en fonction du RSB, du
schéma MIMO- LDPC ou I’optimisation de I'allocation de puissance est effectuée en appliquant
le précodeur Max-dmin. Le systéme Max-dmin-LDPC présente une amélioration compare a
un schéma Max-dmin sans LDPC de 1dB pour des RSB faibles. Cette amélioration est apportée

essentiellement par I’algorithme de décodage du code LDPC qui réduit le nombre d’erreurs

pour des RSB faible.
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Figure 1V. 8 : Evaluation des performances de précodeur Max-dmin sans et avec le code LDPC,
R=8/9.

a) Influence du nombre d’antennes

Dans la Figure 1V. 9, les résultats d’évaluations du TEB en fonction de RSB pour le
systéme ’Max-dmin-LDPC”’, présentent des améliorations significatives avec 1’augmentation
du nombre d’antennes coté émission et réception. La configuration d’antennes (4 X 4) présente
les meilleurs résultats par rapport aux autres configurations. Ce gain est en fonction de la
matrice de précodage F, qui dépend de la valeur de y qui est une valeur proche de /4 dans cette
configuration, ce qui signifie que les deux voies sont équivalentes (la matrice est bien

conditionnée) et permettant une simplification notable dans la détermination de la solution.
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Figure 1V. 9 : Evaluation de I’influence du nombre d’antennes su le systéme Max-dmin-LDPC.
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Chapitre IV : Association des codes NB-LDPC aux systemes MIMO précodés

b) Influence de ’ordre de modulation

—s— MAXML LDPC, 16QAM
10t \"’\ —A— MAX ML +LDPC, 4QAM

N\
N

\
\
10" \

EbIN, [dB]

BER
/f

-
—

—

Figure 1V. 10: Performances du systeme Max-dmin-LDPC pour les modulations
4-QAM et 16-QAM.

La Figure IV. 10 présente une comparaison des performances du systeme Max-dmin-
LDPC d’une configuration MIMO (4 x 4) avec un taux de codage R = 8/9, pour deux
différentes modulations la 4-QAM et la 16-QAM. D’apres les résultats nous remarquons que la
modulation 4-QAM présente de meilleures performances en matiere du TEB en fonction du
RSB par rapport a la modulation 16QAM avec un gain de 4dB. Ceci est d0 principalement a la

réduction de la complexité de calcul pour un schéma de modulation plus simple.
c) Influence du taux de codage

La Figure IV. 11 présente les résultats de performances TEB en fonction du SNR pour
le systtme Max-dmin-LDPC pour divers taux de codage. On peut clairement voir que le
systéeme est trés sensible aux variations du taux de codage LDPC. Le gain apporté par le
précodeur Max-dmin devient plus important pour des codes LDPC avec des taux élevés. Nous
constatons que le meilleur TEB est obtenue pour un taux de codage de R = 8/9 (qui veut dire
une matrice H (57600, 64800)) avec un gain de 3dB par rapport au taux de codage de R =
1/2.

142



Chapitre IV : Association des codes NB-LDPC aux systemes MIMO précodés

MadmintLDPC MMO(4'4) AQAM,t=1

Figure 1V. 11 : Influence du taux de codage sur le systeme Max-dmin-LDPC

En effet, I’augmentation du taux de codage signifie une diminution du nombre de bits
de parité pour étre remplacée par des bits d’information et cela cause une augmentation des

erreurs pour des taux faibles.

IV.5.4 Comparaison des deux systemes SM-LDPC et Max-dmin-LDPC

Afin de démontrer ’apport du systéme Max-dmin-LDPC, une comparaison est menée
entre ce dernier et le systéme a multiplexage spatial. Les résultats de simulation sont présentés
sur la Figure 1V.12.
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Chapitre IV : Association des codes NB-LDPC aux systemes MIMO précodés
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Figure 1V. 12 : Comparaison entre le SM-LDPC et le Max-dmin-LDPC, R=8/9.

Nous pouvons voir sur les résultats que le systéme SM-LDPC atteint la valeur TEB de 10~*
pour un SNR égal & 14,5 dB tandis que le systeme Max-dmin-LDPC atteint la méme valeur
RSB pour seulement 7 dB et ¢a ¢’est pour un taux de codage LDPC : R = 8/9. Par conséquent,
le systeme Max-dmin-LDPC a un gain de 7,5 dB sur le systtme SM-LDPC pour cette méme
valeur de TEB ( 10™*). Cela équivaut a une augmentation de 67% du débit de transmission pour
les mémes performances TEB, grace a l'utilisation du précodeur Max-dmin avec un code
LDPC. L'avantage de la combinaison de précodeurs Max-dmin et le code LDPC est clairement
établie.

IVV.6 Conclusion

Ce chapitre avait pour objectif de déterminer une solution d'optimisation d'allocation de

puissance qui adapte un bloc de précodage linéaire a une transmission MIMO codée LDPC.

Pour ce faire nous avons proposé d’étudier la combinaison d’un code LDPC non binaire

en raison de son efficacité avec le multiplexage spatial (SM) dans un systéme MIMO.

Afin d’améliorer encore la qualité de la transmission nous avons proposé¢ 1’association

des codes NB-LDPC a un précodeur non diagonal qui optimise le critere de la distance
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Chapitre IV : Association des codes NB-LDPC aux systemes MIMO précodés

Euclidienne minimal. Les résultats des simulations réalisés montrent l'intérét de I'association
du précodeur aux codes NB-LDPC dans les systtmes MIMO surtout pour les faibles rapports

signal sur bruit, ce qui est particulierement bien adapté aux transmissions a haut débit.

En outre, de nombreux résultats ont été mis en évidence, il a été démontré que les
performances en termes de taux d’erreur binaire sont sensiblement influencées par les
techniques de modulation et le nombre d’antennes en émission et en réception. Nous constatons
clairement que la configuration MIMO (4 x 4) et la modulation 4-QAM pour un systéeme
Max-dmin-LDPC, présente les meilleures performances en matiere du TEB pour le systeme

proposé.
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Conclusion générale

I1 a été clairement établi que 1’introduction de la technologie MIMO permet d’accroitre
le débit et d’améliorer la qualité. Ces systémes se basent sur deux principaux traitements a
savoir les algorithmes a boucles ouvertes, telles que le multiplexage spatial et les codes STBC,
et les algorithmes a boucle fermé présentés par les techniques de précodage diagonales et non
diagonales. Par ailleurs, comme il a été mentionné dans 1’introduction, la combinaison des
codes LDPC avec les systemes MIMO apportent une réponse prometteuse a la course vers la
recherche d’une utilisation optimale de la capacité du canal et de débit binaire €élevé surtout

pour les réseaux cellulaires de cinquiéeme génération.

Cette these a porté sur I’investigation des schémas de communications qui reposent sur
le précodage linéaire et le codage NB-LDPC afin d'identifier les solutions les plus appropriées
pour des applications dans les futures normes. Nous avons ensuite optimisé leurs performances
en termes de taux d’erreur binaire.

Dans le chapitre I et afin d’introduire le contexte de I’étude, nous avons commencé par
quelques généralités sur les transmissions numériques et les principes des systemes MIMO ainsi
que les algorithmes d’émissions dans ces systemes.

Dans le chapitre 11, nous avons commencé par une description détaillée des algorithmes
de précodage dans les systemes MIMO en particuliers les précodeurs non diagonals. Ensuite
une étude sur I’association des précodeurs Max-dmin et POSM a un détecteur ML simplifié est
menée. Une validation des performances et réalisée par simulation sur un canal de Rayleigh,
tout en considérant une connaissance parfaite du canal.

Les résultats ont confirmé la robustesse de ces systémes en termes de taux d’erreur
binaire par rapport aux systemes traditionnels tel que le multiplexage spatial. Ainsi, et aprés des
comparaisons entre les trois précodeurs OSM, POSM et Max-dmin optimisant le méme critére
(dmin), nous avons démontré que la méthode de la SVD utilisée par le précodeur Max-dmin est
plus performante que la méthode de la sélection d’antenne utilisée par le précodeur POSM et la
méthode d’orthogonalisation utilisé par le OSM respectivement dans le cas ou n,->2 . Nous
avons constaté aussi que les performances du systéme proposé augmentent avec I’utilisation du
décodage ML a décision Soft.

Le chapitre Il a porté essentiellement sur les codes LDPC, leurs codages, leurs
décodages, leurs méthodes de construction et d’optimisation ainsi quelques applications de ces

types de codes. Dans la derniere partie de ce chapitre un schéma d’association des codes LDPC
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Conclusion générale

avec les codes STBC-Alamouti dans les systemes MIMO a été proposé, les résultats obtenus
ont été évalués par des simulations sous Matlab, ils ont montré I’apport considérable de

’association proposé en termes de taux d’erreur binaire.

Dans le chapitre 1V, nous avons proposé I’utilisation des techniques de précodage
MIMO non diagonale afin de réduire la complexité des récepteurs des systemes MIMO
intégrant des codes LDPC a la place des codes CC. Les performances du systéme d'allocation
de puissance proposé ont été validées a travers une serie de simulations qui évaluent
I'amélioration obtenue. Finalement, les resultats obtenus en termes de taux d'erreur binaire ont
confirmé I’intérét de 1’association des codes NB-LDPC aux techniques de précodage dans les
systemes MIMO.

En fin, le travail présenté dans cette thése, présente un réal intérét pour 1’évolution des
techniques de transmission en générale et ceux de la norme LTE et LTE-A plus précisément.
L’optimisation des émetteurs et des récepteurs MIMO proposée dans le cadre de ce travail aura

un impact sur la consommation d’énergie de ces systemes, défi majeur de notre siccle.

Plusieurs perspectives pertinentes et intéressantes pourront étre menées a partir des axes

de recherche considérés dans cette thése :

» Une description matérielle du codeur LDPC-MIMO-Précodé sera mise en ceuvre et testé
sur un FPGA.

» L’évaluation des nouveaux systémes de transmissions en simulation nécessite de
disposer de modeéle de canaux représentant le plus fidelement possible le medium de
transmission et capables de traduire les principaux phénomeénes physiques influengant
les performances. La modélisation des canaux MIMO est un axe de recherche trés actif.
De nombreux modéles existent ainsi que plusieurs classifications. Dans ce cadre une
évaluation des performances du systéme proposée, dans un de canal de Kronecker et de
Weichlberger, serait trés utile pour une validation plus compléte.

> Nous souhaitons adapter les solutions de précodage du systeme propose a des flux de
données élevés, nous pourrions chercher d'autres précodeurs optimisés pour b>2.
Cependant, l'optimisation du précodeur pour un tres grand nombre de flux pourrait
conduire a une grande complexité pour la conception pratique du précodeur mais

peuvent porter des améliorations.
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Conclusion générale

» Les communications a grand nombre d’antennes pour les futurs systémes sans fils,
connus sous les appellations : "Large MIMOQO", "massive MIMO™" a été considérée
comme l'une des technologies candidate les plus prometteuses pour les futures
communications 5G en raison de sa capacité a atteindre un rendement élevé et et a
améliorer I'efficacité énergétique des réseaux modernes. Dans ce cadre une étude sur
I’adaptation des techniques de précodage dans les systemes MIMO massive pourrait
étre primordiale.

> Tout au long de cette thése, nous supposons une CSI parfaite a I'émetteur. Dans les
applications pratiques, la CSI imparfaite a I'émetteur peut conduire a une perte de
performance. Par conséquent, I'extension des études de cette thése au systeme CSI

imparfait pourrait également étre intéressante pour un travail futur.
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Annexe A : Notions Sur les Corps de Galois GF(q)

Les corps de Galois font partie d’une branche particuliére des mathématiques qui
modélise les fonctions du monde numérique. La dénomination *’Corps de Galois’’ provient du

mathématicien francais Galois qui en a découvert les propriétés fondamentales.

Il'y a deux types de corps, les corps finis et les corps infinis. Les corps de Galois finis
sont des ensembles d’éléments fermés sur eux-mémes. L’addition et la multiplication de deux
éléments du champ donnent toujours un élément du corps fini.

A.1 Définition

Un corps de Galois a g=2™ éléments noté GF(q), ou m est un entier positif. Le corps de
Galois consiste en un ensemble de nombres, ces nombres sont constitués a 1’aide de 1’élément

de base a« comme suit :
GF(q)={0,a% a?,..,a9 1} avec a? 1 =1 (A.1)
Avec a est I’élément primitif du corps de Galois GF(q).
GF(q) est formé a partir du corps de base GF(2), ou GF(2)={0,1}.
Exemple 1 : GF(4)={0,a°, at, a?}={0,1, a, a?}
A.2 Polynéme primitif

Le polynome primitif, ayant oo comme racine, est utilisé pour construire le corps GF(q),
il est sous la forme suivante :

P(a) =Py + P.a’? + -+ P,.a™ (A.2)
Le polynéme primitif doit étre :

Irréductible c’est-a-dire &tre non factorisable dans GF(2) (autrement dit O et 1 ne sont

pas racines de P(a) ;
De degré m;
A coefficients dans GF(2) (c-a-d P;=0 ou 1, avec i=0, ..., m) ;

Diviseur de x2™ =1 + 1, ou I’opération de la division se faite modulo 2.
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Annexe A : Notions Sur les Corps de Galois GF(q)

A.3 Représentation des éléments du GF(q)

Les éléments du corps du Galois GF(q) sont définis modulo polyndme primitif. Chaque
élément de ce corps peut étre représenté par deux types de représentations polynomiale et

binaire :
» Représentation polynomiale : I’¢lément est représenté par un polynome
de degré égal a (m-1) et a coefficient dans GF(2), sous la forme :
a™ x4 M Eixm 4 tax + af (A3)

Avec : a™ 1. .a® éléments dans GF(2).

» Représentation binaire : I’élément est représenté par une séquence des

éléments dans GF(2), sous la forme :
am lgm=2gm=3 O (A.4)

Ou a™ 1 ...a® correspondent aux éléments de 1’équation (A.2).
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Annexe B : Calcule de LLR

Les décodeurs LDPC et les décodeurs turbo doivent fonctionner dans des décisions qui
peuvent étre calculées en utilisant le LLR au QAM. Cependant, le nombre d’opérations
effectuées pour calculer les décisions douces utilisées par le décodeur augmente avec 1’ordre

de la constelletion. Ainsi, ce calcul varie avec le type du calcul de transmission.

Plusieurs algorithmes ont été introduits afin de simplifier le calcul exact du LLR.
L'algorithme pragmatique, introduit dans [92, 93], tente de simplifier le calcul en supposant que

les valeurs de vraisemblance sont des variables gaussiennes.

Calcul LLR exact pour Gray-QAM avec constellation carrée sur les canaux Gaussian et

Rayleigh :

2™-QAM transmet a chaque instant nT m bits {u,, ;}, i € {1, ..., m,} qui est représenté
par a,+ jb,ou a, etb,€ {x1,+3,£5, ..., m= 1}. Apresavoir traversé le canal de transmission,

I'observation relative au couple (a,, b,,) est représenté par un couple (ay,, by,).
Dans le cas du canal de Rayleigh a;, et b;, sont donnés par :
a, = a,a, + z, (B.1)
b, = apb, + z, (B.2)

Ol z, est un bruit gaussien, centré, avec une variance o? et a,, est une variable qui

caractérise l'atténuation du signal transmis. Dans le cas du canal gaussien a,= 1.

A la reception, nous traitons les couples (ay, by,) pour extraire m échantillons {2, ;} ,
ie{l,.. m}

L'exemple 1i,, ; est obtenu en utilisant la relation LLR(u,, ;).

LLR(uy,;), i € {1, ..., m}, est calculé comme suit:

Un,i
R )
Un,i

LLR(uy ;) = log (B.3)
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Annexe B : Calcule de LLR

Ou Pr{(a b,”‘) = w est la probabilité que le couple disponible soit (ay,, by,) , sachant que

’
n
Unp,i

symbole binaire u,,; est égal a w.

Pour une constellation carrée m = 2p, la 22P-QAM a la particularité d'étre réduite a deux
modulations d'amplitude avec des états de 2P agissant indépendamment sur deux porteuses en

phase et en quadrature [94]. D'apres cette propriété (le cas d'une constellation carrée) :

Les p expressions en phase, obtenues a partir de I'équation (3) sont par conséquent les

suivantes:
LIR(uy,) = log [% ie{l .. p} (B.4)
Ou
527" exp~y(al-analty?)

Pr{ag/um- = W}_ — (B.5)

- !
2Pp—1 1. 0 2 1. 1
Zj:l exp{——zgz(an—anai‘j)z}+Zj=1 exP{_zaz(an_anai_j)z}

{1,....,p}

Avec a{fj sont des valeurs possibles du symbole a,, quand le symbole w,, ; est transmis

alavaleurk (k=0o0u 1), w=0oul, Pourun canal gaussien a,, = 1. Donc, I'équation (4) s’écrit

2p-1 1 ’ 0
Ej=1 exp{—m(an—anai’j)z}

LLR (u,;) =lo — B.6

() = log s (B.6)
Les relations p en quadrature conduisent finalement aux expressions suivantes :

Py b! /un‘i=0 .
LIR (un) = log |20 i pei,...,1,...2p) (B.7)
Avec la méme démonstration que precédent, I'équation (7) cede a :
522 exp{~5bh-anb?p?)]

D) = log |=4= 20 L2 Qe {ptl,..., 1,...,2 B.8

(un,l) 0og [2?211 exp{_ﬁ(brll_anbgj)z} {p gecey Loeeey p} ( )
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Annexe B : Calcule de LLR

Avec b{fj sont les valeurs possibles du symbole b,, quand le symbole wu,, ; est transmis
a la valeur k (k=0 ou 1). Les équations (6) et (8) sont le calcul exact du LLR, c'est le calcul
optimal qui représente l'algorithme log-MAP. Cependant, cela implique plusieurs opérations.

Plusieurs algorithmes ont été introduits afin de simplifier le calcul exact du LLR.

(&;Jb;. J Décodeur de
LDPC non

binaire

Simplification
LLR

Figure B.1 : Principe du calcul simplifié de LLR
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Résumé

Des travaux récents montrent que la technologie MIMO associées aux algorithmes de précodage et aux
turbos codes est particulierement prometteuse pour des applications dans de nombreux standards de
communication sans fil modernes. Cette technologie, qui repose sur l'utilisation conjointe des MIMO et d’un
codage canal évolué, permet de répondre a deux besoins actuels : haut débit et qualité de transmission, sans
augmenter les puissances d'émission et les bandes de fréquences allouées avec la contribution a un usage raisonné
des ressources radioélectriques. En plus, les informations sur I'état du canal a I'émetteur (CSIT) constituent un
avantage supplémentaire et permettent d'anticiper les éventuelles dégradations causées par la propagation afin
d'obtenir un canal de transmission "global" favorable a la communication.

Ce travail s’inscrit dans une démarche globale d’optimisation de la couche physique des systemes de
transmission radio sans fil dans le but d’augmenter leurs performances. L’objectif majeur de cette thése est de
concevoir des schémas de transmission sans fil a complexité et latence réduites qui reposent sur les algorithmes
de précodage et le codage correcteur d’erreur conjoint pour 1a norme LTE et LTE-A, afin de déterminer finalement
une solution d'optimisation d'allocation de puissance qui adapte un bloc de précodage linéaire a une transmission
MIMO codée LDPC. En fin, les résultats de ce travail, présente un réal intérét pour I’évolution des systémes de
communication modernes en particuliers ceux de la norme LTE et LTE-A. Ainsi, I’optimisation des émetteurs et
récepteurs MIMO proposer dans le cadre de cette thése aura un impact favorable sur la consommation d’énergie
de ces systéemes, défi majeur de notre siécle.

Mots clé : Systeme MIMO, Précodeur Max dmin, Précodeur POSM, CSIT, Le code.

Abstract

Recent work shows that MIMO technology associated with precoding algorithms and turbo codes are particularly
promising for many modern wireless communication standards. This technology, based on the joint use of MIMOs and
advanced channel coding, allows to meet two current needs: broadband and transmission quality, without increasing the
transmission powers and transmission bands allocated frequencies with the contribution to a reasoned use of radio resources.
In addition, the channel state information at the transmitter (CSIT) is an additional advantage to anticipate any damage caused
by propagation in order to obtain a favorable "global" transmission channel.

This work is part of a global approach to optimize the physical layer of wireless radio transmission systems in order
to increase their performance. The main objective of this thesis is to design wireless transmission schemes with reduced
complexity and latency that rely on precoding algorithms and joint error correction coding for the LTE and LTE-A standards,
in order to finally determine a Power allocation optimization solution that adapts a linear precoding block to an LDPC encoded
MIMO transmission. Finally, the results of this work, presents a real interest for the evolution of modern communication
systems in particular those of the standard LTE and LTE-A. Thus, the optimization of MIMO transmitters and receivers
proposed in the context of this thesis will have a favorable impact on the energy consumption of these systems, a major
challenge of our century.

Keywords: MIMO Systems, Max-dmin precoder, POSM precoder, CSIT, LDPC code.
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