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Résumé – Nous avons comparé trois techniques de transmission permettant d’obtenir l’ordre de diversité maximal d’un système MIMO : le
précodeur Max-dmin , le précodeur Max-SNR et le code d’Alamouti. Les deux précodeurs se distinguent par la nécessité de connaître l’état du
canal à l’émission contrairement au code spatio-temporel en bloc. Pour ce faire, nous avons simulé les trois méthodes en utilisant un modèle de
canal utilisant des antennes à polarisations orthogonales. Nous avons quantifié l’influence de cette connaissance sur le taux d’erreur binaire ainsi
que l’augmentation du nombre d’antennes à la réception.

Abstract – We compared three methods which achieve the maximum diversity order in a MIMO system: the Max-dmin precoder, the Max-
SNR precoder and the Alamouti code. The two precoders require the channel state information contrarely to the space-time block code.With this
intention, we simulated the three methods with a channel model employing dual-polarized antennas. In order to quantify the influence of this
knowledge and the transmit antennas number, simulations of bit error rate are carried out.

1 Introduction

Les communications sans fil évoluent sans cesse à l’image
de la norme IEEE 802.11 qui présente plusieurs versions dont
les plus connues sont les normes 802.11b et 802.11g. Tout en
restant compatibles, elles intégrent les nouveautés technolo-
giques des communications numériques et notamment les sys-
tèmes multi-antennes ou MIMO (Multiple-Input Multiple Out-
put). Ces derniers améliorent une liaison dans un environne-
ment à trajets multiples comme un réseau sans fil domestique
[1] en augmentant l’efficacité spectrale ou la robustesse de la
transmission. Par exemple, le multiplexage spatial (MS) per-
met une augmentation significative de l’efficacité spectrale [2].
D’autres systèmes comme les codes spatio-temporel en bloc or-
thogonaux ou OSTBC (Orthogonal Space-Time Bloc Code) et
le précodeur maximisant le rapport signal sur bruit (RSB) post-
traitement noté Max-SNR améliorent la fiabilité de la transmis-
sion. Cette robustesse se traduit par un ordre de diversité maxi-
mal. Pour un canal de Rayleigh, sa valeur est nT ×nR, produit
du nombre d’antennes à l’émission avec celui à la réception et
correspond à la pente de l’asymptote de la probabilité d’erreur
à fort RSB. Ces schémas sont basés sur deux stratégies diffé-
rentes. Le système OSTBC introduit de la redondance en trans-
mettant plusieurs combinaisons de symboles utilisant plusieurs
périodes symbole [3][4]. Cette solution n’exige pas de connais-
sance du canal au niveau de l’émetteur notée Tx-CSI (Channel
State Information) mais diminue l’efficacité spectrale par rap-
port au MS. Le précodeur Max-SNR émet les symboles dans
la direction la plus favorable du canal maximisant le RSB à
la réception [5]. Cela implique un précodeur avec Tx-CSI. De
plus, un symbole est émis pendant une période diminuant ainsi

l’efficacité spectrale par rapport au MS.
Le précodeur Max-dmin introduit récemment [6, 7] dont le

principe est basé sur la maximisation de la distance euclidienne
minimale entre les symboles reçus, a démontré sa capacité à
améliorer à la fois l’efficacité spectrale et la robustesse de la
transmission [8]. Comme le Max-SNR, l’information du canal
est nécessaire à l’émission.

De plus, nous considérons un modèle de système utilisant
des antennes polarisées prenant en compte la corrélation de
transmission et de réception ainsi que la capacité de l’antenne
à discriminer les polarisations [9].

Comme ces solutions assurent l’ordre de diversité maximal,
nous nous sommes intéressés aux bénéfices de la connaissance
du canal à l’émission (Tx-CSI) sur les performances du sys-
tème en terme de probabilité d’erreur bit. Dans la partie 2 de cet
article, le modèle du canal utilisé sera détaillé. Les deux parties
suivantes présenteront respectivement les STBC puis les préco-
deurs max-SNR et Max-dmin . La partie 5 étudiera l’influence
du nombre d’antennes de réception et l’importance de la pré-
cision de l’estimation du canal. Enfin, nous présenterons nos
conclusions.

2 Modèle du canal de propagation

2.1 Système de base

Comme présenté dans [9], le système utilise une antenne à
l’émission et une antenne à la réception avec une double po-
larisation orthogonale. Ainsi, deux signaux peuvent être émis
et reçus indépendamment, ce qui permet de voir ce système
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mono-antenne comme un système MIMO avec deux antennes
à l’émission et deux antennes à la réception. Cette solution per-
met de diminuer l’encombrement et le coût. Le modèle utilisé
est un canal de Rayleigh et prend en compte les couplages in-
troduits par les antennes et leur capacité à discriminer les deux
polarisations au travers de la matrice de corrélation du canal
[9]. Les éléments de la matrice du canal de base, H2×2 =(
h0,0 h0,1

h1,0 h1,1

)
, sont des variables aléatoires gaussiennes com-

plexes corrélées avec les propriétés suivantes :
E{|h0,0|2} = E{|h1,1|2} = 1
E{|h0,1|2} = E{|h1,0|2} = α

(1)

où 0 ≤ α ≤ 1 dépend de la discrimination de polarisation des
antennes et du couplage entre les polarisations induit par les
réflexions. Quand α tend vers 0, la discrimination entre les po-
larisations devient parfaite et le système peut être vu comme
deux systèmes SISO (Single Input Single Ouput). La corréla-
tion des éléments de H2×2 est définie comme suit :

t =
E{h0,0h

∗
0,1}√

α
=

E{h1,0h
∗
1,1}√

α

r =
E{h0,0h

∗
1,0}√

α
=

E{h0,1h
∗
1,1}√

α

(2)

où t est le cœfficient de correlation induit lors de la transmis-
sion et r celui de la réception. Nous supposons queE{h0,0h

∗
1,1} =

E{h1,0h
∗
0,1} = 0. En considérant toutes ces hypothèses, la ma-

trice de corrélation du système de base est définie par RH2×2 =
E{vect{H2×2} vect{H2×2}∗} et peut être exprimée comme :

RH2×2 =
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où vect(H2×2) est un vecteur de taille 4× 1 obtenu par conca-
ténation de chaque colonne de la matrice H2×2.

2.2 Extension à plusieurs antennes
Par la suite, nous augmentons le nombre d’antennes de ré-

ception tout en gardant une seule antenne d’émission. Ainsi,
nous avons un système physique SIMO (Single Input Single
Output) avec une antenne d’émission et une ou plusieurs an-
tennes de réception et, grâce à la double polarisation, un sys-
tème MIMO équivalent avec deux antennes d’émission et un
nombre nR d’antennes de réception égal au double de celui du
système physique.

Par souci de simplification, nous considérons que le système
SIMO peut être décomposé en nR/2 systèmes de base indé-
pendants ayant les caractéristiques statistiques décrites précé-
dement. La matrice de corrélation est alors :

RH = InR/2 ⊗RH2×2 (4)
avec ⊗ le produit de Kronecker et InR/2 la matrice identité de
taille nR/2.

3 Les codes spatio-temporels orthogo-
naux (OSTBC)

Pour la suite de l’article, nous fixons la puissance totale mo-
yenne émise P0 et supposons que l’énergie moyenne des sym-
boles est unitaire, E[|si|2] = 1. Le RSB est alors défini par
P0/σ

2 où σ2 représente la variance du bruit.

Supposant un canal stationnaire sur NP périodes symbole,
un flux de nS symboles est transmis sur les nT antennes d’émis-
sion grâce à une matrice de code C [nT ×NP ]. Typiquement,
les éléments de la matrice C sont de la forme ±si ou ±s∗i .
Par exemple, le célèbre code d’Alamouti [3] correspondant à

nT = nS = 2 est C =

(
s0 −s∗1
s1 s∗0

)
. La figure 1 illustre

Rx−CSI

MV

Récepteur

Recombinaisons linéaires

MV

q
P0
nT

de ns symboles
Flux entrant

s
C H

N

es1
bs1

bsnS
Np périodes symbole
Emission durant

esnS

FIG. 1 – Synoptique d’une transmission OSTBC

une telle transmission. L’utilisation d’un OSTBC signifie que
l’émetteur utilise NP périodes symboles. Par conséquent, le
taux de transmission est affecté par le rendement R = nS/NP
et retarde l’estimation deNP périodes. Le signal reçu est donné
par :

Y =
√
P0/nTHC + N (5)

où H = [hi,j ]
nR,nT
i,j=1 [nR×nT ] est la matrice de canal, Y [nR×

NP ] est le vecteur d’échantillons reçus et N [nR ×NP ] repré-
sente un bruit blanc additif gaussien temporellement et spatia-
lement décorrélé de variance σ2. Un avantage important des
OSTBC est la simplicité du récepteur. La première étape con-
siste à estimer la matrice de canal H. Ensuite, les estimations
des symboles peuvent être découplées grâce à l’orthogonalité
du code [4]. Le critère du maximum de vraisemblance (MV)
peut être appliqué à chaque symbole de la constellation C :

ŝi = arg min
sl∈C

s̃i −
√
P0/nT‖H‖2F sl

 (6)

pour i = 1, . . . , nS et ‖H‖2F = trace(HHH) = trace(HHH)
désigne la norme de Frobenius au carré. Le système MIMO est
équivalent à nS voies indépendantes illustrées par la figure 2
où ni est un bruit blanc gaussien de variance σ2. La force des
OSTBC est d’obtenir le gain ||H||2F /nT sur le RSB et un ordre
de diversité nT ×nR sans connaissance du canal à l’émission.

MV

Rx−CSI

bsisi

ni
q

P0
nT
‖H‖2F

FIG. 2 – Schéma équivalent d’une transmission OSTBC

Le code d’Alamouti correspondant à notre configuration ma-
térielle pour nT = 2 offre le meilleur rendementR = 1.

4 Précodeur linéaire possédant l’infor-
mation du canal à l’émission

4.1 Diagonalisation de la matrice canal
Les précodeurs utilisent la connaissance du canal via une

matrice de précodage F à l’émetteur et une matrice de déco-
dage G au récepteur. Une première opération permet de sim-
plifier le canal en décomposant F = FvFd et G = GdGv puis
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en définissant le canal virtuel Hv = GvHFv . Les matrices Fv
et Gv permettent de blanchir le bruit et de diagonaliser le canal
à l’aide de la décomposition en valeurs singulières de H (Fi-
gure 3). Note : dans le cas d’un bruit blanc, E[nn∗] = σ2InR ,
Hv = diag(

√
λ1,
√
λ2, . . . ,

√
λb) où b = min(nT , nR) et les

λi sont directement les valeurs propres de HH∗ rangées par
ordre décroissant.Le canal virtuel est représenté par b voies in-
dépendantes avec chacune un gain donné par la valeur singu-
lière

√
λi et un bruit blanc additif de variance σ2.

Tx−CSI Rx−CSIF

FvFd

︸ ︷︷ ︸

H

︸ ︷︷ ︸

n G

Gv Gd MV

diagonalisation et réduction
Hv : blanchiment,

s ŝ

b flux de
données

Optimisation

FIG. 3 – Synoptique de la diagonalisation du canal

La nouvelle relation d’entrée-sortie est :

y = GdHvFds + Gdnv (7)

La matrice Gd n’ayant aucune influence sur la décision selon le
maximum de vraisemblance est choisie égale à la matrice iden-
tité I2. Il reste à trouver la matrice Fd qui résulte de l’optimisa-
tion d’un critère à définir. Nous allons en voir deux exemples.

4.2 Optimisation au sens du RSB
Le premier précodeur Max-SNR, bien connu dans la littéra-

ture [5], maximise le RSB post-traitement. La matrice de pré-
codage Fd permet d’optimiser ce critère sous la contrainte de
puissance ‖Fd‖2F = P0 :

Fd = arg max
F′d

||HvF
′
d||2F (8)

Le résultat de cette optimisation donne la matrice de préco-
dage :

Fd =
√
P0

(
1 0
0 0

)
(9)

Maximiser le RSB consiste donc à émettre toute la puissance
sur la voie virtuelle la plus favorable correspondant à la valeur
singulière la plus forte. La relation d’entrée-sortie devient :

y =
√
P0λ1s+ n avec E[|n|2] = σ2 (10)

4.3 Optimisation de la distance minimale
La distance euclidienne minimale dmin entre deux points de

la constellation de réception influence les performances du sys-
tème, spécialement quand un estimateur utilise le MV. Le pré-
codeur Fd maximise ce critère sous la contrainte de puissance
‖Fd‖2 = P0 selon le critère suivant :

Fd = arg max
F′d

{
min

sk,sl∈Cb,sk 6=sl
‖HvF

′
d(sk − sl)‖

}
(11)

Dans notre cas, b = 2 donnant deux valeurs propres λ1 et λ2 et
la solution de (11) pour une MAQ-4 s’écrit [7] :
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FIG. 4 – Deux types de contellation de réception optimisant
dmin pour une modulation MAQ-4 et deux voies. Les points
de la constellation sont numérotés afin d’identifier sur chaque
voie les 16 vecteurs possibles.

- si λ1/λ2 ≥ 10.33

Fd =
√
P0

( √
3+
√

3
6

√
3+
√

3
6 ej

π
12

0 0

)
(12a)

- si λ1/λ2 < 10.33

en posant ψ = arctan
(

(
√

2− 1)
√

λ1

λ2

)

Fd =
√
P0

2

(
cosψ 0

0 sinψ

)( √
2 1 + i

−
√

2 1 + i

) (12b)

Le rapport des valeurs propres λ1/λ2 permet de choisir le
précodeur. Lorsque le rapport est supérieur à 10.33, le préco-
deur prend la première forme (12a) et ne dépend pas des λi.
Toute la puissance est émise sur la première voie offrant une
solution proche du Max-SNR à une rotation près. Lorsque la
seconde voie a un gain suffisant, λ1/λ2 < 10.33, le précodeur
(12b) émet du signal sur les deux voies afin de profiter des
deux gains pour optimiser dmin. L’expression de Fd dépend
alors que du rapport λ1/λ2. Les constellations à la réception
sont illustrées par la figure (4), en haut la solution (12a) et en
bas celle de (12b).

5 Simulations du taux d’erreur binaire
Les différentes simulations de type Monte Carlo sont obte-

nues en utilisant les caractéristiques statistiques d’un canal réa-
liste donné dans [9]. Les valeurs des paramètres définis pré-
cédemment sont t = 0.5, r = 0.3 et α = 0.4. Le précodeur
Max-SNR et le code d’Alamouti utilisent une MAQ-16 afin de
maintenir la même efficacité spectrale que le précodeur Max-
dmin .

La figure 5 donne les résultats du TEB des trois systèmes
pour nR = 2 correspondant à une configuration physique ne
comportant qu’une seule antenne à l’émission et à la réception.
Le précodeur Max-dmin et Max-SNR sont équivalents avec ce-
pendant un avantage au précodeur Max-SNR à faible RSB. Le
code d’Alamouti accuse une perte de gain de 2 dB pour un
fort RSB. Nous avons estimé l’ordre de diversité proche de 4
(nT × nR) pour les trois cas. Rappelons que lorsque α = 0,
les termes croisés sont nuls diminuant la redondance de l’in-
formation et l’ordre de diversité. Malgré la faible valeur de α
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FIG. 5 – Simulation dans un canal réaliste avec nR = 2.
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FIG. 6 – Influence des erreurs d’estimation du canal sur le pré-
codeur Max-dmin et le code d’Alamouti dans un canal réaliste
avec nR = 2.

(α = 0.4), les systèmes peuvent exploiter la diversité de pola-
risation offerte.

Lors de l’émission, la CSI permet un gain important pour les
deux précodeurs et c’est pourquoi nous avons introduit des er-
reurs d’estimation pour évaluer leur robustesse. L’émetteur et
le récepteur utilisent une matrice d’estimation du canal, Hest,
comprenant des erreurs. Le modèle utilisé est défini par Hest =
H + ε où les éléments de ε sont des variables aléatoires gaus-
siennes centrées, indépendantes et de variance 1/(4RSB) [7].
La figure 6 présente les TEB pour nR = 2 lorsque l’estima-
tion du canal est imparfaite. Les performances du précodeur
Max-dmin et Max-SNR sont proches et seul le TEB du préco-
deur Max-dmin est représenté. Une perte de 1 dB est constatée
pour les trois systèmes (figures 5 et 6). Le code d’Alamouti est
pénalisé autant que les autres alors qu’il n’utilise l’estimation
du canal seulement qu’à la réception. La perte est due à une
apparition d’interférences entre symboles.

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
10−8

10−7

10−6

10−5

10−4

10−3

10−2

10−1

100

RSB en dB

TE
B

Max−d
min

Max−SNR
Alamouti

FIG. 7 – Simulation dans un canal réaliste avec nR = 6
(3 antennes physiques à double polarisation).

La valeur de nR est augmentée à 6 correspondant à 3 an-
tennes physiques de réception. Les résultats du TEB sont don-
nés sur la figure 7. Le précodeur Max-dmin se distingue net-
tement du précodeur Max-SNR avec un gain de 3 dB pour
un fort RSB. Ce gain s’explique par l’utilisation de la voie
2 avec le gain λ2. En effet, la statistique du rapport λ1/λ2

dépend du nombre d’antennes et les probabilités d’utilisation
du précodeur (12b) sont P (λ1/λ2 < 10.33|nR=2) = 0.01 et
P (λ1/λ2 > 10.33|nR=6) = 0.44. En supprimant λ2, le pré-
codeur Max-SNR montre alors ses limites. De plus, son gain
par rapport au code d’alamouti diminue de 2 dB pour nR = 2
à 1.6 dB pour nR = 6. Le code d’Alamouti utilise aussi la
valeur propre λ2 au travers du gain sur le RSB ||H||2F /2 =
(λ1 + λ2)/2. Finalement, seul le précodeur Max-dmin utilise à
la fois λ2 et la CSI et obtient logiquement les meilleurs perfor-
mances.

6 Conclusion
Nous avons simulé les taux d’erreurs binaires de trois sys-

tèmes assurant un ordre de diversité maximum dont la diffé-
rence majeure est la connaissance du canal à l’émission. Pour
ce faire, nous avons utilisé un modèle de canal prenant en com-
pte la diversité de polarisation et la corrélation. Pour une seule
antenne physique (nR = 2), le précodeur Max-dmin et Max-
SNR sont équivalents. Le code d’Alamouti offre une solution
simple à mettre en œuvre mais accuse une perte de 2 dB sur
le précodeur Max-SNR. Ce code reste un compromis intéres-
sant pour nR = 2 mais perd de son attrait lorsque ce nombre
augmente. En effet, le précodeur Max-dmin tire parti de toute
la configuration matérielle et obtient un gain significatif de 3
dB sur le Max-SNR et près de 5 dB sur le code d’Alamouti. De
plus lorsque nR = 2, les trois méthodes ont la même robus-
tesse aux erreurs d’estimation du canal que l’émetteur utilise
ou non la CSI.
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