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Introduction

L’histoire des télécommunications est marquée par l’augmentation coordonnée des per-
formances (débit de transmission, robustesse, portée, efficacité énergétique...) et de la
complexité des systèmes utilisés. L’essor des systèmes à entrées et sorties multiples
(multiple-input multiple-output, MIMO) ne déroge pas à cette règle. En effet, leur in-
clusion dans de nombreux standards modernes (WiFi, WiMAX, 3G, 4G, 5G) a permis
des améliorations de performances considérables mais a également complexifié les al-
gorithmes de réception. Ainsi, ces systèmes requièrent des détecteurs pour compenser
les évanouissements et les bruits induits par le canal de transmission ainsi que pour
séparer les signaux provenant des différentes antennes émettrices.
Une grande diversité existe dans les stratégies de détection proposées par la littéra-

ture. La majorité d’entre elles exploitent les connaissances que le récepteur possède
à travers des modèles et l’estimation de l’état du canal. Cependant, ces approches
peuvent être mises en défaut notamment lorsque le canal s’éloigne du modèle adopté,
lorsqu’il est trop bruité ou mal estimé. Les métaheuristiques bio-inspirées sont connues
pour éviter ces écueils en explorant davantage l’espace des possibles mais cela implique
également un surcoût de complexité important.
Cette thèse examine le compromis entres les deux approches : l’exploitation des mod-

èles théoriques et l’exploration. Dans un premier temps, l’importance de l’exploration
est mise en lumière et nous examinons son impact sur les performances et sur la
complexité du détecteur. Par la suite, deux nouveaux détecteurs mixant explora-
tion et exploitation sont développés et comparés à des détecteurs de référence de la
littérature n’utilisant que de l’exploitation. Enfin ces détecteurs, et à travers eux
le compromis exploration-exploitation, sont étudiés en termes de performance et de
complexité depuis l’élaboration algorithmique jusqu’à l’implémentation sur réseau de
portes programmables (field-programmable gate array, FPGA).

Structure du manuscrit
Le chapitre 1 présente le contexte des travaux présentés dans ce manuscrit. Ce con-
texte comprend d’une part un historique des télécommunications et d’autre part une
décomposition de la chaîne de transmission. Ce panorama permet de lister les objectifs
à poursuivre ainsi que les facteurs influençant les détecteurs que nous étudierons. De
plus, un état de l’art des algorithmes de détection est proposé sur la base de celui
que nous avons publié dans [1]. Cette revue classifie les détecteurs en fonction de la
stratégie qu’ils utilisent, ce qui complète le contexte précédent. Le chapitre se con-
clut en dégageant de tous les éléments une hypothèse de travail ainsi qu’une méthode
de vérification qui sera mise en œuvre dans les chapitres suivants. L’hypothèse du
manuscrit est alors que l’exploration rend les détecteurs MIMO plus résilients.
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Le chapitre 2 évalue la véracité de l’hypothèse en comparant un nouveau détecteur
avec des références proches. Pour ce faire, nous définissons des critères de comparaison
et une méthode d’analyse objective. En particulier, l’analyse de Pareto est présen-
tée pour étudier le compromis performance/complexité. De plus, un nouveau dé-
tecteur à parcours d’arborescence est développé pour rester proche de la littérature
tout en ajoutant une composante d’exploration. Ainsi, le détecteur bio-inspiré basé
sur l’algorithme des lucioles (firefly algorithm, FA) de [2] est présenté puis traduit
dans le paradigme de parcours d’arborescence. Notre nouveau détecteur généralise
également l’algorithme présenté dans [2] pour produire des sorties souples et accepter
toutes les modulations. Enfin, une analyse de Pareto entre notre nouveau détecteur et
deux références par parcours d’arborescence [3, 4] permet de conclure sur la pertinence
d’ajouter de l’exploration. L’ensemble de ce chapitre s’appuie sur les travaux que nous
avons publiés dans [5].
Une fois l’intérêt de l’exploration mis en lumière, le chapitre 3 introduit un détecteur

entièrement conçu autour du compromis exploration-exploitation : le détecteur géo-
métrique [6, 7]. Puisque cette stratégie intègre l’exploration dès sa conception, plutôt
que de l’ajouter tardivement comme dans le cas de notre détecteur basé sur le FA, nous
espérons observer plus de bénéfices à explorer. Ce chapitre propose donc un diagnos-
tic complet de la stratégie géométrique en se basant sur nos travaux publiés dans [8].
Ainsi, nous introduisons une formalisation mathématique, une analyse de la complexité
arithmétique et une évaluation des performances de détection. De plus, un prototype
implémenté sur un système sur puce (system on chip, SoC) permet d’identifier les
atouts et les défauts de la stratégie en terme d’implémentabilité matérielle.
Le chapitre 4 commence par présenter les améliorations de la détection historique

que nous avons publié dans [9]. L’objectif est de lever les défauts mis en lumière au
chapitre 3 tout en accentuant les avantages. Plusieurs analyses comparatives avec des
détecteurs de la littérature permettent ensuite de valider les résultats de ces amélio-
rations. Enfin, le nouveau détecteur est implémenté sur FPGA et des comparaisons
en termes d’utilisation de ressource, de débit et de consommation énergétique sont
réalisées.
Enfin, le chapitre 5 synthétise les études et les développements présentés dans le

manuscrit. Ceux-ci sont remis en perspective pour dégager des résultats généraux et
pour proposer des perspectives de recherches.

Notations mathématiques
Dans ce manuscrit, les majuscules (resp. minuscules) en gras représentent les matrices
(resp. les vecteurs). Les ensembles sont notés par une lettre calligraphique capitale
et la lettre minuscule correspondante précise le cardinal de cet ensemble. Le tableau
ci-dessous liste les autres notations et leur définition.

2
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Notation Définition
<(a) Partie réelle du complexe a
=(a) Partie imaginaire du complexe a
‖y‖ Norme euclidienne du vecteur y
‖H‖F Norme de Frobenius de H
HT Transposée de H
HH Transposée hermitienne de H
H+ Pseudo-inverse de Moore-Penrose
hj j ème colonne de H
yi ième coefficient du vecteur y
E Espérance d’une variable aléatoire
Ja, bK Ensemble des entiers compris entre a ∈ N et b ∈ N inclus
diag(y) Matrice diagonale de diagonale le vecteur y
card(P) Cardinal de l’ensemble P
C Ensemble des complexes
R Ensemble des réels
R+ Ensemble des réels positifs
N Ensemble des entiers naturels
Z Ensemble des entiers relatifs
R̄ Négation de la variable R en algèbre de Boole
⊕ Ou exclusif de l’algèbre de Boole

3





1 Contexte, problématiques et
hypothèses du manuscrit

La théorie de l’enquête scientifique affirme que la première étape d’un travail scien-
tifique doit toujours être d’analyser les théories existantes pour identifier les besoins
d’amélioration, de formuler une ou plusieurs hypothèses et de définir une ou plusieurs
méthodes permettant de tester la validité de ces hypothèses. Ce chapitre traite donc
de ces trois étapes fondamentales.
Pour ce faire, la section 1.1 présente un rapide historique des télécommunications

depuis les signaux de fumée pré-colombiens jusqu’aux systèmes mobiles modernes.
Cette histoire permet de mettre en lumière les objectifs qui motivent le développement
des nouvelles technologies de télécommunications.
Une fois l’objectif fixé, la section 1.2 décrit les composants élémentaires de la chaîne

de transmission MIMO. Cette partie présente aussi l’interaction entre composants qui
assemblent un système transmettant une information à travers un canal MIMO. Cela
permet de lister tous les facteurs influents sur les algorithmes de détection qui sont
l’objet de ces travaux de thèse.
La section 1.3 liste les différentes solutions mises en œuvre dans la littérature pour

résoudre le problème de détection MIMO. Cet état de l’art permet de formaliser les
stratégies utilisées par chacun des algorithmes afin de clarifier la situation actuelle.
Enfin, la section 1.4 dégage une problématique à partir des informations précédentes.

De plus, elle énonce également une hypothèse permettant de résoudre la problématique.
Enfin, une méthode permettant de tester la validité de l’hypothèse est proposée.

1.1 Historique des télécommunications

Dans son livre fondateur, Claude Shannon définit “le problème fondamental de la com-
munication [par le fait] de reproduire exactement ou approximativement en un point,
un message choisi en un autre point” [10]. En ce sens, la communication balaie un
spectre très large, depuis la parole et le langage des signes jusqu’aux pages de l’internet
moderne pouvant être affichées quasiment partout. Lorsque les points d’émission et
de réception sont suffisamment éloignés, on parle alors de télécommunications et on
impose classiquement une contrainte sur la latence. Cette section dresse un historique
des systèmes de télécommunication afin de mettre en lumière les principaux objec-
tifs qui ont guidé leur développement : augmentation de la portée, du débit et de la
fiabilité, réduction de la latence, des coûts financiers et énergétiques.
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1 Contexte, problématiques et hypothèses du manuscrit

1.1.1 Systèmes optiques avec intervention humaine

Jusqu’au XVIIIème siècle, les télécommunications se basent sur la transmission de sig-
naux optiques simples tels qu’un feu depuis un point surélevé ou des colonnes de
fumées. Les signaux sont parfois répétés spatialement par l’observateur afin d’augmenter
la portée générale du système. Toutes les variantes de ces systèmes se révèlent extrême-
ment coûteuses, surtout lorsque l’observateur doit relayer l’information. En effet, une
personne attentive ainsi qu’un système de production de signal sont requis pour chaque
dizaine de kilomètres à parcourir. De même, la latence est extrêmement grande en rai-
son des interventions humaines à chaque répétition [11, chap. 8]. Enfin, ces systèmes
transmettent souvent des informations très simples : une torche allumée permet de
transmettre l’équivalent d’un bit d’information moderne comme la présence d’un en-
nemi. Les versions les plus complexes, tels que les signaux de fumée des peuples
pré-colombiens, peuvent transmettre des messages un peu plus élaborés en produisant
une série de signaux tout-ou-rien (présence ou absence de fumée) formant des mots
dans un dictionnaire simple (“attention”, “tout va bien”, “au secours”, etc). Dans tous
les cas, les débits d’information de ces systèmes ne sont jamais élevés. Les systèmes
modernes pourraient par exemple transmettre ces informations avec un débit binaire
de quelques bits par minute. A la fin du XVIIIème siècle et au début du siècle suivant,
les télégraphes de Chappe réduisent la latence en permettant de transmettre un mes-
sage à plusieurs centaines de kilomètres en quelques heures mais le débit ne dépasse
toujours pas le bit par seconde [11, 12].

1.1.2 Télécommunications câblées électriques

Le développement de l’électricité au XIXème siècle permet l’essor du télégraphe élec-
trique qui transmet des impulsions électriques dans un fil en cuivre. Ce dispositif,
associé au code Morse, transmet pour la première fois une dizaine de bits modernes
par seconde avec deux symboles par seconde sur un alphabet de 36 symboles (26 let-
tres et 10 chiffres). Moins d’un siècle plus tard, le téléphone analogique surpasse son
prédécesseur en transmettant directement la voix. Outre le recours au câble coax-
ial qui améliore le canal de transmission, c’est bien le passage au signal analogique et
l’introduction du multiplexage fréquentiel qui permettent cette augmentation de débit.
Jusqu’alors, un canal de transmission était requis pour chaque message et le seul mul-
tiplexage possible était temporel. L’ajout d’un second domaine de multiplexage, la
fréquence, permet aux câbles coaxiaux de servir jusqu’à 300 communications audios
simultanées [13].

1.1.3 Essors des télécommunications sans-fil

La modulation analogique et le multiplexage fréquentiel dans les câbles coaxiaux in-
spire également l’apparition des télécommunications sans-fil durant le XXème siècle.
D’abord dédié à la diffusion des nouvelles et des programmes ludiques par la radio puis
la télévision, les guerres mondiales accélèrent l’apparition d’appareils de plus en plus
portatifs d’abord restreints aux usages militaires. La miniaturisation se poursuit du-
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rant l’après-guerre avec l’apparition des transistors modernes [14]. A cette période, les
télécommunications sans-fil restent majoritairement analogiques malgré des avancées
fondatrices comme la théorie de l’information de Claude Shannon [10], celle des codes
correcteurs de Hamming [15] ou encore le fameux théorème de l’échantillonnage de
Nyquist–Shannon [16, 17]. Il faudra attendre que les circuits imprimés, et avec eux
les ordinateurs, prennent leur essor pour que le numérique devienne la norme dans les
télécommunications sans-fil grand public.

1.1.4 Téléphonie mobile moderne

La téléphonie mobile utilise un réseau constitué de deux types d’intervenants : une
station de base qui administre la cellule et un certain nombre de mobiles utilisateurs.
La transmission est hertzienne entre les utilisateurs et la station de base puis elle
devient filaire entre les stations servant la liaison. Les performances des réseaux mobiles
sont donc liées à la fois à la capacité de liaison mais aussi à celle du réseau supportant
les stations de base. L’essor des fibres optiques et les commutations de paquets sont des
exemples de technologie ayant aidé au développement du réseau mobile bien qu’elles
ne soient pas directement apparentes aux utilisateurs.
Bien que les technologies les plus anciennes ne permettent pas de passer d’une cellule

à l’autre au cours d’un appel, ce type de changement à la volée fait son apparition dès
les années 80 permettant le déploiement des premiers réseaux mobiles au sens mod-
erne. Par la suite, les nouvelles générations de standards mobiles s’enchaînent toutes
les dizaines d’années augmentant significativement le débit et ajoutant des fonction-
nalités nouvelles. Le SMS fait par exemple son apparition dans les années 90 lors de la
deuxième génération (2G), les transferts multimédia et internet sont ajoutés vers 2007
avec la troisème génération (3G). Le standard long-term evolution (LTE) de la qua-
trième génération (4G) augmente encore les débits montants et descendants et améliore
l’efficacité spectrale grâce à de nouvelles formes d’ondes, à de nouveaux codages de
source et de canal ainsi qu’à des nouvelles techniques de multiplexage fréquentiel et
spatial.

1.1.5 Une nouvelle dimension de multiplexage : l’espace

Longtemps vu comme un frein à des communications de qualité, la propagation multi-
trajet devient un atout avec la formalisation des systèmes à entrées et sorties multi-
ples (multiple-input multiple-output, MIMO). Les premiers travaux théoriques de ce
principe remontent aux années 70 mais c’est dans les années 90 que les premiers pa-
piers et brevets décrivent des applications pratiques [18–21]. La fin des années 90 voit
l’apparition des premiers prototypes fonctionnels de systèmes MIMO [22]. Le principe
est assez simple : utiliser plusieurs antennes à l’émission et à la réception pour trans-
mettre dans le même slot temps-fréquence et discriminer les flux de données à partir
de considérations spatiales.
L’espace devient alors une nouvelle dimension de multiplexage permettant une amélio-

ration considérable de l’efficacité spectrale, du débit et de la qualité des liaisons. Les
codages spatio-temporels permettent par exemple de transmettre la même quantité

7



1 Contexte, problématiques et hypothèses du manuscrit

d’information avec les mêmes ressources fréquentielles et temporelles de façon beau-
coup plus résiliente. Le code d’Alamouti spécifiquement construit pour les systèmes
2x2 [23] a ouvert la voie à des extensions aux systèmes plus larges [24, 25]. Ces codes
spatio-temporels orthogonaux sont à la base de transmissions MIMO très fiables. De
plus, le multiplexage spatial peut aussi être utilisé pour augmenter le débit de trans-
mission de données en transmettant simultanément plusieurs flux de données. Enfin,
un mélange des deux régimes précédents peut permettre d’augmenter à la fois la fi-
abilité et le débit [26]. Les systèmes MIMO démontrent donc une bonne versatilité
permettant de choisir un compromis entre fiabilité et débit adapté à l’application.

De nombreuses variantes du principe initial ont été proposées dans le sillage des
premiers systèmes tel que le MIMO massif dans lequel le nombre d’antennes dépasse la
centaine, le MIMO à plusieurs utilisateurs ou encore le MIMO coopératif qui exploite
plusieurs stations de base simultanément. Cette technologie a été intégrée dans les
standards mobiles dès la 3G ainsi que dans les standards WiMAX et Wi-Fi [27, 28].

1.2 Décomposition d’une liaison MIMO

Plusieurs modélisations de la chaîne de transmission MIMO sont possibles selon le
niveau de détail recherché et selon le point d’intérêt. Dans ce manuscrit, nous adoptons
la décomposition présentée dans la figure 1.1. La suite de cette section détaille le
contenu de chacun des composants présents dans ce schéma à l’exception de la détection
qui fera l’objet d’une revue de littérature étendue dans la section 1.3. Cette partie se
conclut par une synthèse des modélisations mathématiques en section 1.2.5.

Figure 1.1) Structure schématique d’une chaîne de transmission avec en pointillé les
étapes optionnelles.
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1.2.1 Hypothèses générales et cas d’utilisation pratiques

Cette section esquisse un cadre d’application général pour contextualiser notre étude
et guider les hypothèses à venir. Deux exemples de standards rentrant dans ce cadre
général sont aussi introduits pour justifier de la pertinence de ces hypothèses théoriques.

Cadre d’application général

Ce manuscrit étudie la transmission d’informations, éventuellement codées, sur un
canal MIMO hertzien. Nous supposons que le récepteur dispose d’un jeu d’antennes
permettant de capter le signal à une fréquence donnée en différents points de l’espace.
Aucune hypothèse n’est faite sur la position relative de ces antennes. Ainsi, elle peu-
vent être proches ou bien réparties dans l’espace, disposées selon une ligne, un cylindre,
un rectangle ou aléatoirement par exemple. La figure 1.2 présente les trois géométries
les plus communes en représentant une antenne du réseau par un triangle. Nous sup-
posons également que le récepteur dispose d’un moyen d’estimer sans erreur le gain
complexe du canal de transmission liant chaque antenne d’émission à chaque antenne
de réception.

(a) Antenne linéaire (b) Antenne cylindrique (c) Antenne plane

Figure 1.2) Les trois géométries les plus communes pour un réseau d’antennes MIMO.

A l’inverse, nous n’imposons aucune contrainte sur le ou les systèmes d’émission.
Ainsi, les signaux peuvent être émis par un système unique disposant de plusieurs
antennes ou par un ensemble, possiblement hétérogène, de systèmes disposant d’une
ou plusieurs antennes chacun. Dans tous les cas, nous supposons que les émetteurs
ne disposent d’aucune connaissance sur l’état du canal de transmission. Enfin, nous
supposons que les émetteurs sont synchrones.
Dans le cas de plusieurs émetteurs indépendants, un système d’émission ne connait

pas les données émises par les autres systèmes. Ce cas de figure correspond par exemple
à la liaison montante d’un système MIMO à utilisateurs multiples (multi-user MIMO,
MU-MIMO). Dans ce format, il n’est pas possible de déployer un codage de canal
commun à tous les flux de données. Ainsi, les résultats sans transmission codée de ce
manuscrit seront applicables en l’état à ce cas de figure tandis que les résultats avec
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codage de canal devraient être adaptés en utilisant un codage de canal par système
d’émission.
Dans le cas d’un émetteur unique, tous les flux de données peuvent être codés par

le même code de canal. C’est le cas de figure qui sert de base à toutes les simulations
et tous les résultats de ce manuscrit s’y appliquent donc directement.
L’ensemble des simulations seront réalisées avec autant d’antennes d’émission que

d’antennes de réception ce qui n’impose rien sur le nombre de système d’émission.
Enfin, nous étudions uniquement le cas de transmissions sans codage spatio-temporel
utilisant le multiplexage spatial pour augmenter le débit de données. Nous nous con-
centrons sur les systèmes MIMO conventionnels mais rien n’empêcherait de transposer
les travaux présentés au MIMO massif.

Standards entrants dans ce cadre général

Deux standards répandus entrent dans le cadre défini par les hypothèses précédentes.
Nous les présentons ici rapidement pour guider les choix de modélisation qui suivront
dans la fin de ce chapitre. L’ensemble des modulations et des codes correcteurs d’erreur
cités ici seront détaillés dans la suite du chapitre.
Les deux standards implémentent des techniques de codages et modulations adap-

tatifs (sadaptive coding and modulations, AMC). En d’autres mots, la modulation et
le code correcteur d’erreur sont choisis en fonction de l’état du canal de transmission.
Ainsi, une modulation simple et un codage fort seront utilisés lorsque le rapport signal
à bruit (signal-to-noise ratio, SNR) est faible afin d’assurer une robustesse de trans-
mission. A l’inverse, la recherche de débit conduit à choisir des modulations d’ordre
supérieur et des codes simples dans les cas de canaux très faiblement bruités.
La Wi-Fi est un ensemble de protocoles définit par les standards IEEE 802.11

qui inclut l’utilisation des technologies MIMO [27, 28]. Elle permet le transport
d’information en intérieur ou extérieur sur une distance allant de la dizaine de mètres
en intérieur à une grosse centaines de mètres dans des conditions optimales. Le stan-
dard définit une dizaine de modulation and coding schemes (MCS) qui fixe chacun
une modulation et un code correcteur d’erreur susceptibles d’être choisis dans le cadre
des AMC. Les modulations standardisées sont toutes les modulations d’amplitude en
quadrature (squadrature amplitude modulations, QAM) comprenant de 4 à 256 sym-
boles ainsi que la modulation par changement de phase binaire (binary phase-shift
keying, BPSK). La Wi-Fi utilise des codes convolutifs de rendement compris entre 1/2
et 5/6. Le tableau 1.1 liste les configurations prévues par la norme.

MCS 0 1 2 3 4 5 6 7 8 9
Nb symboles 2 4 4 16 16 64 64 64 256 256

Rendement code 1/2 1/2 3/4 1/2 3/4 2/3 3/4 5/6 3/4 5/6

Tableau 1.1) Nombre de symboles dans la constellation et rendement du code convo-
lutif en fonction du MCS selon le standard Wi-Fi/IEEE 802.11.

Le WiMAX est un ensemble de protocoles basé sur les standards IEEE 802.16 qui
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rassemble les protocoles dédiés à la transmission hertzienne moyenne et longue portée
au sein de la famille des standards IEEE 802 [29]. Il fournit une alternative aux
transmissions câblées pour connecter des utilisateurs au cœur du réseau en l’absence
d’infrastructure suffisante. Il peut aussi être déployé en doublon d’un réseau câblé pour
assurer la continuité de service en cas d’accident. Le WiMAX standardise les différentes
utilisations possibles du MIMO : l’augmentation du débit et/ou de la fiabilité. Ainsi,
le mode A utilise plusieurs antennes et un code spatio-temporel pour augmenter la
fiabilité à débit constant. A l’inverse, le mode C utilise un système 4x4 pour multiplier
le débit par 4 à fiabilité constante. Enfin, le mode B mixe les deux en multipliant le
débit par 2 et en augmentant un peu la fiabilité. Dans tous les modes, le WiMAX
s’appuie sur des QAM ainsi que sur un code à contrôle de parité de faible densité
(low-density parity-check, LDPC).

1.2.2 Canal de transmission
La figure 1.3 schématise les multi-trajets et les interférences caractéristiques des sys-
tèmes MIMO. La figure prend l’exemple la liaison montante d’un système MU-MIMO
et omet certaines réflexions sur les obstacles par lisibilité. Dans un cas réel, chaque
flux de données subit plusieurs multi-trajets en plus de l’éventuelle ligne directe. La
présence et l’impact de ligne directe est détaillée par la suite.

Figure 1.3) Multi-trajets lors d’une liaison montante d’un système MIMO.

Le bloc canal de transmission agrège tous les phénomènes qui altèrent la transmis-
sion des symboles entre l’émetteur et le récepteur. Soit Nt le nombre d’antennes de
l’émetteur et Nr celui du récepteur. Le canal est alors représenté mathématiquement
par une matrice complexe H ∈ CNr×Nt où le coefficient hi,j correspond au gain com-
plexe du canal entre l’antenne émettrice j et l’antenne réceptrice i. Lorsque le canal
possède autant d’antennes d’émission que de réception, nous notons N , Nt = Nr.
Le canal est considéré normalisé de telle sorte qu’il ne puisse ni ajouter, ni retirer

d’énergie. Cette propriété se traduit par

‖H‖2F = Tr
(
HHH

)
= NtNr (1.1)

avec ·H la transposition hermitienne et ‖ · ‖F la norme de Frobenius [30]. Le canal
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de transmission intègre également la somme de tous les bruits (circuits analogiques,
conversion analogique-numérique et bruits numériques) sous la forme d’un vecteur
w ∈ CNr dont chaque coordonnée wi ∼ CN (0, σ2) suit une loi normale complexe
centrée de variance σ2 à symétrie circulaire.
Le canal est traditionnellement considéré comme une matrice aléatoire restant stable

pendant un temps dénommé temps de cohérence. Dans des conditions normales, ce
temps est suffisamment long pour transmettre plusieurs centaines de symboles [31].
Une transmission MIMO classique consiste donc en une estimation du canal à partir
de séquences pilotes puis en la transmission d’un maximum de symboles avant que le
canal ne change. Dans ce modèle, la question de la modélisation du canal revient à
spécifier la loi de probabilité de la matrice aléatoire du canal.

Canal de Rayleigh non corrélé

Le modèle le plus simple, est le canal de Rayleigh non corrélé dans lequel chaque
coefficient de la matrice de canal H suit une distribution normale centrée réduite
complexe à symétrie circulaire. Cela s’exprime mathématiquement par

∀i ∈ J1, NrK,∀j ∈ J1, NtK, hi,j ∼ CN (0, 1). (1.2)

On parle de canal non corrélé quand les réalisations des variables aléatoires de (1.2)
sont toutes indépendantes ce qui peut être valide ou pas selon la position relative des
antennes.
Le modèle de Rayleigh représente bien un canal de transmission riche en réflexions

dans lequel il n’y a pas de visibilité directe entre émetteur et récepteur. En effet, le
signal reçu est alors la somme d’un très grand nombre de réflexions de telle sorte que
le théorème central limite puisse s’appliquer. Le canal de Rayleigh non corrélé est
largement utilisé pour sa simplicité qui permet d’obtenir des résultats analytiques. Il
peut être raffiné par l’ajout d’une composante déterministe correspondant à un trajet
direct entre émetteur et récepteur ce qui donne le canal de Rice et/ou par l’ajout d’une
corrélation entre les gains complexes ce qui donne un canal corrélé.

Le canal de Rice non corrélé

Lorsqu’il existe un trajet direct entre l’émetteur et le récepteur, une composante déter-
ministe correspondant au trajet direct (noté LOS pour lign of sight) s’ajoute à la com-
posante aléatoire (noté NLOS pour non lign of sight) précédemment décrite [32]. On
parle alors de canal de Rice. Mathématiquement, on décompose la matrice de canal
en une composante HLOS de ligne directe et une composante HNLOS de réflexion selon
la forme

H =

√
K

K + 1
HLOS +

√
1

K + 1
HNLOS (1.3)

où K est le rapport de puissance entre ligne de vue direct (line-of-sight, LOS) et sans
ligne de vue (non-line-of-sight, NLOS) [25]. Le terme HNLOS correspond au canal de
Rayleigh précédemment décrit et le terme déterministe dépend de la forme du réseau
d’antenne et de l’environnement.
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Canal corrélé : modèle de Kronecker et corrélation exponentielle

Les antennes d’un réseau étant très proches les unes des autres, il est possible de
considérer que le canal observé par une antenne sera corrélé à celui observé pour
l’antenne voisine. Le modèle le plus classiquement utilisé est le modèle de corrélation
de Kronecker qui permet de scinder la matrice de corrélation du canalR en une matrice
de corrélation à l’émission RT et une à la réception RR. On a alors

R , RT
T ⊗RR (1.4)

avec ⊗ le produit de Kronecker qui donne son nom au modèle [33]. Ainsi, la matrice
de corrélation du canal est définie par bloc :

R ,

 rT,1,1RR · · · rT,Nt,1RR

...
. . .

...
rT,1,Nt

RR · · · rT,Nt,Nt
RR

 (1.5)

avec rT,i,j le coefficient (i, j) de la matrice RT . La matrice de canal peut alors être
obtenue à partir d’une matrice non corrélée HN issue de l’un des modèles précédent
et de l’expression :

H = R
1
2

RHNR
t
2

T (1.6)

avec · 12 la racine carrée matricielle et · t2 celle de la transposée [30]. Ces deux racines
matricielles sont bien définies car toute matrice de corrélation est demi-définie positive
et cette propriété est conservée par transposition. Le modèle de Kronecker peut donc
ajouter une corrélation aux modèles de Rayleigh et de Rice.
On utilise classiquement dans le modèle de corrélation exponentielle des antennes

linéaires qui expriment que la corrélation décroit exponentiellement avec la distance
entre les antennes. Mathématiquement, le coefficient ri,j d’une matrice de corrélation
s’écrit alors

ri,j , ti−j (1.7)

avec t un complexe, tel que |t| ≤ 1, décrivant l’influence plus ou moins grande de la
corrélation [34, 35].
Bien qu’il s’agisse d’une hypothèse, il a été montré que le modèle de Kronecker

fournit des résultats similaires à des modèles plus évolués [33]. De plus, les mesures
de canaux en intérieur correspondent bien à un canal de Rayleigh corrélé selon ce
modèle [36]. Enfin, cette hypothèse permet de simplifier le phénomène de corrélation
pour permettre de réaliser des calculs analytiques [37, 38]

Conclusions et hypothèses du manuscrit

Nous avons résumé dans cette section les différents modèles élémentaires de canaux
MIMO. Ces modèles servent de base pour la plupart des modèles utilisés dans la
littérature ainsi que pour les modèles standardisés sous le nom TGn par IEEE [39].
Dans la suite du manuscrit nous utiliserons des canaux de Rayleigh non corrélés

sauf mention contraire. Ce choix est d’abord soutenu par la simplicité de ce type de
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canaux qui a toujours servi de première étape dans la littérature. De plus, des mesures
en extérieur avec des antennes linéaires et cylindriques suggèrent que les canaux réels
tendent vers des canaux de Rayleigh non corrélés quand le nombre d’antennes aug-
mente significativement [40]. Enfin, nous nous fixons, pour les simulations, un canal
4x4 en accord avec les cas d’utilisation Wi-Fi et WiMAX présenté en section 1.2.1.

1.2.3 Modulation et démodulation
La modulation numérique est le bloc qui associe à un mot binaire de m bits un sym-
bole complexe choisi parmi les 2m disponibles dans une constellation. Sauf mention
contraire, ce manuscrit restreint l’étude aux QAM carrées, ce qui représente la grande
majorité des standards usuels (LTE, Wi-Fi, WiMAX, 4G et cinquième génération (5G)
mobiles etc). Dans un système MIMO, le train binaire à transmettre est modulé pour
obtenir les symboles puis un symbole est envoyé à chaque antenne d’émission.
La démodulation peut prendre deux formes différentes dépendant du type de détec-

tion utilisé. Dans le cas d’une détection à sortie dure (hard-output), le démodulateur
reçoit une série de symboles de la constellation pour la traduire en un message binaire.
Il s’agit alors simplement d’appliquer la fonction réciproque de la fonction de modu-
lation. Les mots binaires de sortie peuvent alors être lus directement ou transmis au
décodeur. Dans le cas d’une détection à sortie souple (soft-output) la démodulation est
incluse dans la détection afin que le bloc détection-démodulation produise une sortie
souple compatible avec le décodeur. Cette sortie souple prend la forme du ratio des
log-vraissemblances (log-likelihood ratio, LLR) de chaque bit b défini par

L , ln
P (b = 1|(y,H))

P (b = 0|(y,H))
(1.8)

avec P (·|(y,H)) la probabilité conditionnelle sachant l’information reçue sur chaque
antenne et l’état du canal.

1.2.4 Codage et décodage
Le codage de canal est une étape qui réduit l’influence des erreurs de transmission sur
l’intégrité du message. Elle est théoriquement optionnelle mais la quasi-totalité des
systèmes modernes l’implémentent. Pour réduire l’influence des erreurs, le décodeur
exploite la redondance ajoutée dans le message émis pour localiser et corriger les
erreurs.
La fonction de l’encodeur est de prendre un message binaire et d’ajouter une re-

dondance selon un procédé donné afin de produire un nouveau message binaire plus
long mais contenant exactement la même quantité d’information. Ce procédé peut
appliquer en continu de la redondance à un flux binaire ou bien protéger le message
bloc par bloc. Comme pour la démodulation, deux types de décodeurs existent selon
que la détection soit à sortie dure ou souple. Dans le cas d’une détection à sortie dure,
le décodeur travaille sur le message binaire détecté et en corrige les erreurs selon un
algorithme donné. Lorsque la détection est souple, les entrées du détecteur sont les
LLR de chaque bit plutôt que le message binaire [41].
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Nous introduisons succinctement dans la suite les deux couples codeur-décodeur qui
seront utilisés dans les simulations de ce manuscrit.

Code convolutif non récursif - Décodeur de Viterbi

Les codes convolutifs non récursifs ajoutent en continu des bits de redondance à un
flux de bits d’information en le convoluant avec le polynôme générateur du code. La
convolution implique que les codes convolutifs sont des codes à mémoire où tous les bits
précédemment codés ont une influence sur la suite. Le décodage des codes convolutifs
repose classiquement sur l’algorithme de Viterbi qui fournit des performances optimales
tout en étant très parallélisable.
Dans ce manuscrit, le code convolutif généré par

(
1 + x+ x2, 1 + x2

)
(soit sous

forme octale (7, 5)) sera utilisé pour les études préliminaires en raison de sa simplicité.
Ce code n’a pas vocation à représenter une utilisation réelle mais permet une étude
simplifiée de la chaîne de transmission. Pour autant, ce code convolutif de rendement
1/2 est proche des codes présents dans la Wi-Fi à la différence que la version utilisée
ici est beaucoup plus simpliste. La figure 1.4 représente ce code sous deux formes :
un diagramme des registres montrant l’encodeur et une machine à états décrivant les
transitions et les sorties correspondantes entre parenthèse.

e0 St0 St1

+

+

s0

s1

•
1

x

x2

(a) Diagramme des registres de l’encodeur

01

00

(00)

(01)

(01)

(00)

(11)

(11)

(10)

(10)

10

11

entrée = 0

entrée = 1

(b) Machine à états correspondant au code

Figure 1.4) Représentations du code convolutif généré par
(
1 + x+ x2, 1 + x2

)

LDPC - Décodeur par propagation des convictions (belief propagation, BP)

Les codes LDPC sont des codes linéaires en bloc très performants utilisés dans plusieurs
standards tel que le Wi-Fi ou le WiMAX ou encore pour la protection du champs
de données dans la 5G mobile. Les LDPC sont construits à partir de graphes de
Tanner clairsemés pour bénéficier de blocs longs tout en conservant une complexité
de décodage acceptable. Le message codé est classiquement décodé itérativement par
un algorithme par BP avec plusieurs variantes. Un code à LDPC est caractérisé par
sa matrice de contrôle qui représente les connections dans le graphe de Tanner, qui
permet de détecter les erreurs et de les corriger conjointement à l’algorithme par BP.
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1 Contexte, problématiques et hypothèses du manuscrit

Les simulations plus proches des conditions réelles de ce manuscrit seront menées
en utilisant un code à LDPC irrégulier, systématique. La matrice de contrôle sera
construite pour des blocs de 720 bits pour mots codés de 1440 bits (ie, un rendement
de 1/2) suivant la norme WiMAX [29]. Ainsi, en utilisant ce code avec une QAM et
un canal 4x4, les simulations reprendront complètement les paramètres du WiMAX
mode C. La matrice de contrôle est représentée sur la figure 1.5 qui met en évidence
la parcimonie de la matrice avec 99.6% de zéros.
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Figure 1.5) Coefficients non nuls dans la matrice de contrôle du code LDPC 720x1440
issu de la norme WiMAX

1.2.5 Synthèse de la modélisation mathématique

La figure 1.6 reprend la décomposition de la figure 1.1 en introduisant toutes les nota-
tions mathématiques. On note m le message de Lm bits que l’on souhaite transmettre.
Ce message est potentiellement codé en un message b de Lc bits avec un rendement de
Lm/Lc. Dans le cas d’une transmission sans codage, on a b = m. Le message binaire
est traduit avec le q symboles de la constellation Q selon le ratio de log2 q bits par
symbole. Les symboles sont séparés en Nt flux de données et on note x le vecteur
comprenant les symboles émis sur chaque antenne. Après application de la matrice
du canal H et ajout du vecteur de bruit w de variance σ2, le récepteur récupère le
vecteur complexe y. Après détection, le récepteur réalise une estimation des symboles
émis x̂ ou les LLR de chaque bit L. Enfin, la démodulation et le décodage fournissent
les estimations des messages binaires codés b̂ et décodés m̂.
Avec toutes ces notations, on peut écrire le message reçu comme :

y = Hx + w. (1.9)

Les chapitres 3 et 4 de ce manuscrit redéfinissent ce modèle avec des variables réelles.
Cette nouvelle version est introduite dans la section 3.1.1.
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Figure 1.6) Modélisation mathématique de la chaîne de transmission considérée.

1.3 État de l’art des détecteurs MIMO

Le détecteur a pour fonction de séparer les différents flux de données et de compenser
au mieux les effets du canal de transmission en exploitant les informations reçues
sur chaque antenne et l’estimation du canal de transmission. Mathématiquement, le
problème de détection fait référence au problème d’optimisation combinatoire

x̂ = arg min
x∈QNt

‖y−Hx‖2. (1.10)

La résolution du problème (1.10) équivaut à rechercher le vecteur x̂ le plus probable-
ment émis en fonction du vecteur y et de l’état du canal sous l’hypothèse d’un bruit
gaussien à symétrie circulaire et de symboles équiprobables. Il faut noter que même
si E(x) , ‖y−Hx‖2 est une fonction convexe par rapport à x ∈ CNt , le problème de
détection n’est pas un problème d’optimisation convexe puisque l’ensemble des possi-
bles QNt est discret. Nous appellerons dans toute la suite de ce manuscrit fonction
objectif la fonction E.

Cette section liste les principaux algorithmes de détection MIMO en soulignant les
différents paradigmes utilisés. La section 1.3.1 présente le détecteur optimal maxi-
mum de vraissemblance (maximum likelihood, ML), puis la section 1.3.2 décrit les
détecteurs linéaires. La section 1.3.3 détaille les algorithmes basés sur l’annulation des
interférences et la section 1.3.4 ceux basés sur des arborescences. Enfin, la section 1.3.5
présente des détecteurs par réseau de neurones, la section 1.3.6 s’intéresse aux méta-
heuristiques bio-inspirées et la section 1.3.7 introduit les détecteurs géométriques. La
figure 1.7 classe tous les détecteurs décrits dans ce chapitre et donne le numéro de la
section correspondante. Cette section se veut assez détaillée pour mettre en lumière
les caractéristiques qui serviront la synthèse dans la section 1.4. L’ensemble de cet
état de l’art s’appuie sur le chapitre que nous avons publié dans [1].
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Détecteurs MIMO

Géométrique
Section 1.3.7

Bio-inspiré
Section 1.3.6

Réseaux de neurones
Section 1.3.5

Parcours d’arbres
Section 1.3.4

Parcours
selon la métrique

Parcours
en largeur

Parcours
en profondeur

Annulation des
interférences
Section 1.3.3

PIC

SIC/OSIC

Linéaires
Section 1.3.2

MMSE

Zero-forcing (ZF)

ML
Section 1.3.1

Figure 1.7) Taxonomie des détecteurs MIMO et numéro de la section qui lui est dédiée
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1.3.1 Détecteur par maximum de vraisemblance

L’approche naïve pour résoudre le problème (1.10) est de réaliser une recherche ex-
haustive, ce qui fournit un résultat optimal au sens du maximum de vraissemblance
(maximum likelihood, ML) puisque tous les possibles de x ∈ QNt sont évalués. Pour
autant, cette méthode n’est, bien sûr, pas utilisable en pratique en raison de son coût
algorithmique prohibitif. En effet, le nombre de vecteurs à tester croît de manière ex-
ponentielle avec le nombre d’antennes d’émission et la taille de la constellation. Le cas
relativement simple qu’une 16-QAM transmise dans un canal 4x4 requiert, par exem-
ple, 65536 évaluations de fonction objectif, ce qui est prohibitif. C’est pour cette raison
que de nombreux détecteurs ont été développés pour obtenir les mêmes performances
de détection que les détecteurs ML tout en ayant une complexité acceptable.
Du point de vue de la théorie de la complexité, le problème de détection est une

application du problème de recherche du plus proche point dans le réseau défini par
{Hx : x ∈ ZNt} [42]. Il a été prouvé que, pour tout prétraitement sur le réseau de
points (ie, la matrice de canal H), le problème reste NP-hard [42]. Il n’est donc pas
possible à l’heure actuelle de trouver un détecteur qui ait à la fois une performance
optimale et une complexité polynomiale1. Pour cette raison, tous les détecteurs qui
seront présentés par la suite ont soit des performances sous-optimales (qui peuvent
être très proches de l’optimum), soit une complexité non polynomiale dans le pire des
cas (qui peut être raisonnable pour des systèmes MIMO conventionnels) [43].

1.3.2 Détecteurs linéaires

Détecteur par zero-forcing

La détection linéaire est l’approche la plus simple pour résoudre le problème de dé-
tection et le détecteur forçage à zéro (zero-forcing, ZF) est le plus simple dans cette
classe d’algorithmes. Il procède en deux étapes successives.
Tout d’abord, la contrainte de (1.10) est relaxée en remplaçant x ∈ QNt par

x ∈ CNt afin que le problème devienne une optimisation convexe usuelle. La so-
lution mathématique est alors bien connue :

x0 = H+y (1.11)

avec H+ = (HHH)−1HH étant la pseudo-inverse de Moore-Penrose à gauche.
Ensuite, la contrainte sur x est réintroduite en quantifiant le vecteur selon la con-

stellation utilisée, c’est à dire en prenant le point de la constellation qui est le plus
proche de x0. Cette quantification fournit une assez bonne estimation car l’équation
(1.9) devient

TZF.y = x + H+w (1.12)

1Il est fortement pressenti qu’il n’existe aucune solution pour résoudre les problèmes NP-hards en
temps polynomial sur une machine de Turing déterministe. Cependant, cette hypothèse n’est pas
prouvée et il est donc toujours possible qu’un tel algorithme existe et qu’il n’a tout simplement
pas encore été découvert.
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après application de la matrice de détection TZF , H+. Cela souligne que toutes les
interférences sont annulées.
L’équation (1.12) prouve également que le détecteur ZF est le détecteur linéaire

optimal en ce qui concerne le rapport signal à interférences (signal-to-interferences
ratio, SIR). En effet, on peut voir que le vecteur TZF.y contient chaque flux séparé
ainsi qu’un bruit coloré, mais qu’aucune interférence inter-flux n’est présente. Enfin,
ce détecteur peut fournir un résultat optimal pour les matrices particulièrement bien
conditionnées, ie telle que λmax/λmin ≈ 1 avec λmax la plus grande valeur singulière et
λmin la plus petite.

Détecteur à erreur quadratique moyenne minimale (MMSE)

La détection ZF se concentre exclusivement sur l’annulation des interférences pour
séparer les flux de données les uns des autres mais cela se fait au détriment d’une
modification du bruit. En effet, le terme H+w de (1.12) représente une coloration
du bruit et une potentielle augmentation de son amplitude ce qui porte préjudice aux
performances de détection.
Quand le récepteur connait la variance du bruit, un estimateur bayésien incluant

cette information peut fournir une meilleure détection. Le principe d’orthogonalité [44]
permet ainsi de construire un estimateur bayésien linéaire minimisant l’erreur quadra-
tique moyenne. Un tel détecteur est appelé détecteur à erreur quadratique moyenne
minimale (minimum mean square error, MMSE) et s’exprime par :

TMMSE ,
(
HHH + σ2I

)−1
HH . (1.13)

Lorsque le SNR est faible (ie σ2 est élevé), le détecteur MMSE fournit de meilleurs
résultats en minimisant conjointement interférences et bruits. Il est alors le détecteur
linéaire optimal pour minimiser le rapport signal à interférences plus bruit (signal-to-
interferences-plus-noise ratio, SINR). Dans le cas contraire, (ie σ2 est très faible) le
terme correctif devient négligeable, et les détecteurs ZF et MMSE se recouvrent.

1.3.3 Détecteurs à annulation des interférences

Il est nécessaire de complexifier les algorithmes de détection pour diminuer encore
le taux taux d’erreurs binaires (bit error ratio, BER). Historiquement, la première
classe de détecteurs non linéaires s’appuie sur l’annulation des interférences entre flux
de données. Ce paradigme se décline en deux approches : annulation successive des
interférences (succesive interferences cancellation, SIC) et annulation des interférences
en parallèle (parallel interferences cancellation, PIC).

Détection par annulation successive des interférences (SIC)

La détection SIC repose sur l’alternance de deux étapes jusqu’à l’obtention du résultat
final : une décision sur un symbole de x et une suppression des interférences liées à ce
symbole dans y en supposant que l’hypothèse était la bonne.
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Les performances des détecteurs SIC sont bien meilleures que celles des algorithmes
linéaires mais le processus de détection reste vulnérable à la propagation des erreurs.
En effet, puisque l’hypothèse d’une itération a des répercussions sur toutes les itérations
suivantes, une erreur en début de détection peut provoquer un effet boule de neige.
Le détecteur SIC simpliste a donc été remplacé par une variante recherchant un ordre
d’itération optimal [45]. Avec cette variante appelée annulation successive ordonnée
des interférences (ordered succesive interferences cancellation, OSIC), les hypothèses
sont réalisées dans l’ordre qui maximise le SNR ou le SINR.
Ainsi, le détecteur OSIC évalue le SNR ou le SINR post-itération pour chaque

hypothèse possible, en supposant que l’interférence soit annulée à l’aide d’une matrice
de détection T pour sélectionner le meilleur symbole à détecter à chaque itération. La
plupart du temps, la matrice de détection est TZF ou TMMSE, possiblement mise à
jour après chaque itération.
Le SNR après l’annulation du k ème symbole de x est évaluée selon [45, 46] par

SNRk =
EQk

(x2k)|Tkhk|2

σ2‖Tk‖2
(1.14)

avec Tk la k ème ligne de T, hk la k ème colonne de H et EQk
(x2k) l’espérance de x2k

sur l’ensemble de sa constellation Qk. Ce dernier terme correspond à la puissance
moyenne du k ème flux de données, ce qui revient avec des symboles équiprobables à

EQk
(x2k) ,

1

qk

∑
x∈Qk

x2 (1.15)

où qk représente le nombre de symboles dans la constellation Qk utilisée pour le k ème

flux de donnée.
L’expression du SINR post-correction est un peu plus complexe car la puissance

corrigée de chaque canal apparaît dans l’expression :

SINRk =
EQk

(x2k)|Tkhk|2∑
l 6=k EQl

(x2l )|Tlhl|2 + σ2‖Tk‖2
. (1.16)

Cette expression peut se simplifier si la puissance moyenne de chaque flux de données
est identique, ce qui fait apparaître un terme proche du SNR :

SINRk =
|Tkhk|2∑

l 6=k |Tlhl|2 + σ2

EQ
‖Tk‖2

(1.17)

avec EQ la puissance moyenne de la constellation.
La figure 1.8 synthétise le processus de détection OSIC en introduisant une fonction

t : H 7→ T qui associe à une matrice de canal une matrice de correction. En règle
générale, cette fonction construit TZF ou de TMMSE telles que présentées dans la sec-
tion 1.3.2. La figure introduit également l’ensemble des coordonnées encore à détecter
D = {i ∈ J1, NtK : xi n’est pas encore déterminé}.
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Entrée
→ Matrice du canal H → Vecteur y → Variance du bruit σ2

→ Fonction liant un canal à une correction t : H 7→ T

Tous les symboles sont recherchés: D ← J1 . . . NtK

Calcul de T← t(H) si nécessaire

Sélection du meilleur k ∈ D en fonction du critère (1.14) ou (1.16)

Hypothèse x̂k = Tky

Annulation des interférences: y← y− hkx̂k

Eventuellement Remplissage la k ème colonne de H de 0

k est retiré de D
D est-il vide ?

Résultat : Vecteur détecté x̂

Oui

Non

Figure 1.8) Résumé du détecteur OSIC

Détection par annulation des interférences en parallèle (PIC)

Le principal inconvénient des détecteurs OSIC est que le nombre d’itérations croît
linéairement avec le nombre d’antennes d’émission, ce qui devient un problème pour
les systèmes MIMO de grande taille. C’est pourquoi, le principe de l’annulation des
interférences a été adapté pour pouvoir traiter tous les symboles simultanément. C’est
cette idée qui a mené au développement des détecteurs PIC.
La figure 1.9 décrit les étapes élémentaires de cette approche telle que publiée

dans [47]. L’idée principale est d’utiliser un détecteur peu performant mais rapide
à calculer, typiquement un détecteur linéaire, pour obtenir une première hypothèse
puis d’annuler simultanément les interférences de tous les symboles à partir de celle-
ci. En fonction des performances attendues, un fonctionnement itératif est possible
pour raffiner le résultat en utilisant le résultat d’une itération comme hypothèse de la
suivante.
Simultanément au développement des premiers détecteurs PIC, les techniques de

réception itérative initialement développées pour le décodage des turbo-codes dans
les systèmes à entrée et sortie unique (single-input single-output, SISO) sont adaptées
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Entrée
→ Matrice du canal H → Vecteur y
→ Variance du bruit σ2 → Détecteur simple d : (y,H) 7→ x

Estimation grossière avec x̃ , d(y,H)

Construction de Nt vecteurs x(k) égaux à x̃
à l’exception de la k ème coordonnée fixée à 0.

Annulation des interférences de tous les flux ∀k, ỹk , y−Hx(k)

Mise à jour du vecteur détecté x̂← d(y,H)

Nouvelle itération ?

Sortie: vecteur décodé x̂

Non

Oui: x̃← x̂

Figure 1.9) Algorithme PIC tel que publié dans [47]

pour les systèmes MIMO. L’objectif est ici de recevoir un message codé et d’augmenter
les performances par des allers-retours entre détecteurs et décodeurs à entrée et sortie
souple. Ainsi, chaque algorithme utilise l’information fournie par l’autre composant
comme a priori de son propre calcul [48].
La version de base décrite dans la figure 1.9 a été largement améliorée pour produire

des implémentations matérielles efficaces à entrée et sortie souples [49]. Tout d’abord,
les symboles souples (soft symbols) permettent de traduire les a priori en symboles
exploitables lors de l’obtention de l’estimation grossière [50]. De plus, des méthodes de
réduction de complexité telles que l’approximation max-log [48, 51, 52] ou le recours
à la matrice de Gram du canal [53] permettent une augmentation significative du
débit pour des pertes de performances négligeables. Grâce à toutes ces améliorations,
un circuit intégré spécifique à une application (application-specific integrated circuit,
ASIC) a pu dépasser les 600 Mb/s de transmission codée pour un canal MIMO 4x4 et
une 64-QAM [49].

Choisir entre SIC et PIC

Le choix entre SIC et PIC s’appuie sur la qualité relative entre les différents flux
de données. Comme cela a été noté précédemment, les détecteurs SIC et leurs vari-
antes réalisent des hypothèses sur les symboles puis propagent ces postulats à travers
l’annulation des interférences. Cette approche rend les détecteurs SIC très vulnérables
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aux propagations d’erreur puisqu’une première hypothèse erronée engendre une er-
reur sur toute la suite du processus. Ainsi, ce type d’algorithme est bien adapté aux
transmissions disposant de flux de données de qualité très différentes. En effet, les pre-
mières hypothèses seront très probablement valides car réalisées sur des flux de qualité
et l’annulation de leurs interférences rendront la détection des flux de mauvaise qualité
plus simple. Ce type de détection par ordre de qualité peut être rapproché de la détec-
tion réalisée dans les systèmes multiplexage non orthogonal (non-orthogonal multiple
access, NOMA) opérant dans le domaine de puissance [54].
A l’inverse, les détecteurs PIC traitent tous les flux de données simultanément sans

les discriminer sur leur qualité. Si cela permet une détection beaucoup plus rapide,
cela signifie que la détection des flux de mauvaise qualité ne peut pas être aidée par les
connaissances des flux de bonne qualité. Ainsi, ce type de détecteur est plus approprié
pour traiter les cas où tous les flux sont de même qualité.

1.3.4 Détecteurs basés sur un parcours d’arborescence

Une grande partie des détecteurs développés ces dernières années utilise d’une façon ou
d’une autre un parcours d’arborescence2. Dans ce paradigme, le problème de détection
(1.10) est réinterprété de façon équivalente comme la recherche du meilleur chemin dans
une arborescence pondérée. Il est important de noter que la théorie de la complexité
a prouvé que ces deux approches sont mathématiquement équivalentes. Cette classe
de détecteurs contient à la fois des détecteurs optimaux à complexité non polynomiale
ainsi que des détecteurs à complexité polynomiale avec des résultats sous-optimaux.
La figure 1.10 donne un exemple de la réinterprétation du problème de détection

par une arborescence avec deux flux de données et quatre symboles. Rappelons que
résoudre le problème de détection (1.10) dans cette configuration revient à choisir les
deux symboles de l’ensemble Q = {s1, s2, s3, s4} qui minimise la fonction objectif. Or,
cette recherche peut être considérée comme la recherche d’un chemin complet dans
une arborescence pondérée dans lequel chaque niveau de l’arborescence correspond à
une coordonnée de x̂. Les poids de chaque arête sont alors fixés de telle sorte que la
métrique cumulée d’un chemin corresponde à la fonction objectif. L’affectation des
poids requiert un développement mathématique intermédiaire et sera donc détaillée
ultérieurement.
A titre d’illustration, la recherche exhaustive présentée en section 1.3.1 revient à

calculer le poids cumulé de chaque chemin possible joignant le racine à une feuille puis
à sélectionner le meilleur chemin. Pour autant, la structure en arborescence permet
de faire appel à des algorithmes cherchant plus efficacement le meilleur chemin sans
calculer la métrique cumulée de chaque chemin. On distingue trois grandes classes
de parcours d’arborescence selon la façon de construire les branches : parcours en
profondeur (depth-first search, DFS), parcours en largeur (breadth-first search, BFS)
et parcours selon la métrique (metric-first search, MFS). La suite de cette section

2Une arborescence est un arbre (ie, un graphe acyclique orienté) possédant une unique racine et
dont tous les nœuds sauf la racine ont un parent unique. La section 2.2 détaille le vocabulaire
associé à cette structure.
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Racine

Premier symbole

Second symbole
Feuille de l’arbre

s1

s1 s2 s3 s4

s2

s1 s2 s3 s4

s3

s1 s2 s3 s4

s4

s1 s2 s3 s4

Figure 1.10) Représentation du problème de détection comme un parcours
d’arborescence dans le cas de deux flux de données utilisant la constella-
tion Q = {s1, s2, s3, s4}.

décrit le prétraitement mathématique nécessaire à l’affectation des poids des arêtes
puis présente les trois classes de parcours d’arborescence.

Prétraitement par décomposition QR

Le prétraitement permettant d’affecter les poids à chaque arête du graphe reposant
sur un parcours d’arborescence est commun à tous les détecteurs . Soit H = QR la
décomposition QR de la matrice du canal avecQ une matrice unitaire etR une matrice
triangulaire supérieure. Cette décomposition demeure valable pour toute la durée du
bloc de cohérence de telle sorte que le surcoût est négligeable une fois rapporté au
nombre de symboles détectés. Cette décomposition permet d’écrire

‖y−Hx‖ = ‖y−QRx‖ = ‖QHy−QHQRx‖ (1.18)

puisque les matrices unitaires décrivent des isométries. De plus, en exploitant la pro-
priété des matrices unitaires QH = Q−1, cette norme peut être réécrite comme

‖y−Hx‖ = ‖ỹ−Rx‖ (1.19)

avec ỹ , QHy. Le calcul de ỹ est le seul surcroît du prétraitement à réaliser à chaque
temps symbole.
Tout l’intérêt de ce prétraitement repose sur la triangularité de R. En effet, il est

alors possible de calculer par une somme cumulée la fonction objectif. Soit, pour tout
k ∈ J1, NtK, dk , ỹk − (Rx)k avec (Rx)k le k ème coefficient du produit Rx. Cette
définition permet de réécrire la fonction objectif comme

‖ỹ−Rx‖2 =

n∑
k=1

d2k. (1.20)

De plus, la triangularité de R implique que

∀k ∈ {1, . . . , Nt}, (Rx)k =

n∑
j=1

Rk,jxj =

n∑
j=k

Rk,jxj , (1.21)
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d’où

∀k ∈ {1, . . . , Nt}, dk = ỹk −
n∑
j=k

Rk,jxj . (1.22)

Après ce prétraitement, il est possible de construire dk ainsi que d’estimer la fonction
objectif au fur et à mesure que le vecteur détecté est construit. En effet, à condition
de traiter les coordonnées de x de la dernière à la première, une hypothèse sur xj
détermine complètement la valeur de dk à partir de (1.22). De plus, les nouveaux dk
peuvent être ajoutés à l’estimation de la norme selon (1.20) dès qu’ils sont disponibles.
Ainsi, la construction itérative d’une distance euclidienne partielle (partial Euclidian
distance, PED) permet d’estimer la qualité d’un chemin non terminé. Le poids de
chaque arête de l’arborescence est donc fixé au d2k adéquat.

Parcours d’arborescence en profondeur: sphere decoding

Le parcours en profondeur est le premier à avoir été introduit pour résoudre le problème
de détection MIMO. Il s’agit en fait de l’application de l’algorithme mathématique de
Fincke-Pohst [55] à la détection sous le nom de détection sphérique (sphere decoding,
SD). Cette approche introduit un rayon maximal r pour élaguer le plus tôt possible des
branches partielles afin d’éviter des constructions inutiles. En reprenant le x0 défini
dans (1.11), la contrainte de rayon se traduit par

‖y−Hx‖2 = ‖H(x0 − x)‖ ≤ r2, (1.23)

ce qui revient à chercher une solution dans une hyper-sphère de rayon r centrée en x0.
L’équation (1.12) relevait que la seule déviation par rapport à x0 provenait du bruit

après application de TZF. C’est pourquoi le choix du rayon doit être adapté au SNR
: à SNR élevé, le rayon peut être faible tandis que dans le cas contraire, le rayon doit
être plus important. Dans tous les cas, il est nécessaire de s’assurer qu’au moins un
point de QNt satisfait la contrainte (1.23).
Deux approches sont possibles pour fixer le rayon. Tout d’abord, il est possible de

déterminer en avance ce qui correspond à un parcours d’arbre avec retour sur trace
(backtrack). Il est également envisageable de le maintenir à jour à la meilleure fonction
objectif rencontrée jusqu’à présent, ce qui correspond à un algorithme de séparation
et évaluation (branch and bound, BnB).
Dans la suite, nous supposons que le rayon r est choisi de façon adéquate et qu’il

existe bien au moins un point de QNt dans l’hyper-sphère. Comme indiqué dans
la section précédente, la décomposition QR permet de calculer une PED à chaque
niveau de l’arborescence. Or, le poids de chaque arête de l’arbre est un carré, qui
est donc positif par construction de telle sorte que la PED ne peut qu’augmenter lors
de la construction d’un chemin. Ainsi, si un chemin partiel viole la contrainte (1.23)
à un certain niveau, alors nous savons que tous les chemins construits à partir de
celui-ci violeraient également cette contrainte. Il est donc possible d’élaguer tous les
chemins partant de ce nœud sans aucune dégradation de performance tout en allégeant
énormément la complexité du détecteur.
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1.3 État de l’art des détecteurs MIMO

Le détecteur SD est appelé "à parcours en profondeur" car il part de la racine est
cherche à aller le plus loin possible jusqu’à atteindre une feuille ou violer la contrainte
de rayon. Si une feuille est atteinte, une mise à jour du meilleur chemin terminé est
réalisé. Si la contrainte est violée, l’algorithme fait marche arrière et explore un nou-
veau chemin. Une fois tous les chemins complétés ou élagués, le résultat final est le
meilleur chemin complet construit. La figure 1.11 propose une synthèse graphique du
parcours d’arborescence en profondeur. Cette méthode de parcours garantit que le dé-
tecteur produise un résultat mathématiquement optimal. En effet, la meilleure feuille
atteinte est, par construction, la meilleure feuille parmi tous les chemins complétés. De
plus, les chemins élagués n’auraient pas pu mener à un meilleur chemin puisque leur
PED était déjà plus grande que r. Comme le problème traité est NP-dur et que les
résultats sont optimaux, la complexité de cette classe de détecteur est nécessairement
non polynomiale. Pour autant, la complexité exponentielle peut être assez lente pour
concurrencer les détecteurs polynomiaux dans certaines conditions favorables (SNR
élevé, nombre d’antennes faible) [43].

Entrée
→ Matrice du canal H → Vecteur y

Rayon initialisé à r0 fixé ou à ∞ dans l’approche BnB

On commence à la racine

Exploration d’un fils du noeud courant

Le noeud est-il une feuille ?

Le noeud valide-t-il
les contraintes ?

Reste-t-il des noeuds
à explorer en amont ?

Résultat : Vecteur détecté x̂ ou LLR Li

Non
Mise à jour du
→ meilleur chemin
→ rayon si BnB

Oui

Non

Oui

Non

Oui Remonter jusqu’au premier
noeud ayant un fils

à explorer

Figure 1.11) Résumé du parcours d’arborescence en profondeur

Des versions sous-optimales mais beaucoup plus rapides de détecteur à DFS ont
également été proposées en s’appuyant sur les techniques de réduction de réseaux. Ces
techniques visent à simplifier la base du réseau de points en une base quasi-orthogonale
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1 Contexte, problématiques et hypothèses du manuscrit

pour simplifier les calculs. La figure 1.12 propose une illustration de ce principe en
deux dimensions pour un réseau de points infini. Le même principe peut être utilisé
pour simplifier la détection en réduisant le réseau engendré par la matrice de canal.
Les utilisations les plus notables de ce principe utilisent l’énumération Schnorr-Euchner
(SE) pour simplifier la détection [56, 57].

0

v1

v2u1

u2

Figure 1.12) Réduction de réseau en deux dimensions : les vecteurs noirs représentent
la base du réseau de points bleus et les vecteurs rouges représentent la
base réduite. Les points bleus sont alors l’ensemble des points du réseau
{Hx : x ∈ Z2} avec H la matrice génératrice du réseau.

Des détecteurs SD à entrée et sortie souples ont aussi été développés comme le single
tree-search par exemple [58]. Comme souvent, les LLR de (1.8) sont approximés avec
l’approximation max-log [48, 51, 52] par

Li ≈
1

2σ2

(
min
x∈χ0

i

‖y−Hx‖2 − min
x∈χ1

i

‖y−Hx‖2
)

(1.24)

où χki = {x ∈ QNt : bi = k} est l’ensemble de tous les symboles dont le ième bit est
fixé à k. L’expression de l’approximation met en évidence que deux minima différents
doivent être trouvés pour obtenir une expression de Li : le minimum global de la
fonction objectif ainsi que la meilleure contre-hypothèse pour le ième bit. Ainsi, il faut
s’assurer que les chemins pouvant améliorer la contre-hypothèse ne soient pas élagués.
Pour ce faire, la PED est comparée au carré du rayon actuel r2 mais aussi à un nouveau
rayon correspondant à la meilleur contre-hypothèse. Un chemin est donc élagué si sa
PED viole simultanément les deux rayons.
Des implémentations sur ASIC des détecteurs DFS ont mis en évidence que ce

paradigme permet d’atteindre de bons débits. L’implémentation de [59] dépasse, par
exemple, les 600 Mb/s en sortie souple et les 1.2 Gb/s pour la version dure. Dans les
deux cas, l’implémentation matérielle est testée sur un canal 4x4 et pour une 64-QAM.
Elle exploite une énumération SE en deux dimensions et instancie plusieurs cœurs de
détection en parallèle pour augmenter le débit.
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1.3 État de l’art des détecteurs MIMO

Parcours d’arborescence en largeur : K-Best et algorithme M

Les détecteurs basés sur un parcours en largeur (breadth-first search, BFS) abandon-
nent la recherche d’optimalité au profit d’une meilleure implémentabilité. En effet,
cette approche permet de résoudre les deux freins majeurs de l’approche DFS à une
implémentation efficace : la complexité variable dépendant du SNR et le retour sur
trace. Pour ce faire, les détecteurs BFS comparent les PED à chaque niveau pour
ne conserver qu’un nombre fixé de chemins. Ce nombre est traditionnellement appelé
K pour l’algorithme K-best [3] ou M pour l’algorithme M [60]. Les travaux plus ré-
cents additionnent l’élagage dû à l’approche BFS avec l’élagage selon un rayon présenté
précédemment pour réduire d’autant plus le nombre de chemins totaux construits [61].
L’élagage des moins bons chemins à chaque niveau implique que la solution du

problème (1.10) peut être élaguée par erreur si sa PED a cru trop vite dans les premiers
niveaux. Cet élagage erroné engendre bien évidemment une perte de performance de
telle sorte que le nombre de chemins conservés à chaque niveau doit être suffisamment
large pour éviter au maximum cette situation. Une autre solution pour limiter l’impact
de ce problème est de réorganiser l’arborescence de façon à ce que les bons chemins
soient les meilleurs dès les premiers étages. Les critères de SNR ou SINR post-détection
définis en section 1.3.3 sont ainsi exploités pour obtenir un nouvel ordre plus favorable.
Grâce à ces méthodes, l’algorithme K-Best, éventuellement couplé à une énumération
SE atteignent des performances proches de l’optimum mathématique.
L’implémentation matérielle est le principal atout des détecteurs BFS car elle ne

nécessite pas de retour arrière. Ainsi, un nœud traité pour obtenir ses enfants peut être
supprimé définitivement. De plus, le nombre de nœuds visités à chaque niveau est fixé
ce qui permet de prévoir précisément le nombre de ressources matérielles requises. Ces
deux caractéristiques sont aussi déterminantes pour construire des pipelines matériels
efficaces en termes de débit ou d’efficacité énergétique. Cette dernière est quantifiée
par la quantité d’énergie consommée par bit d’information détecté. La figure 1.13
synthétise les différentes étapes de l’approche BFS et met bien en évidence la simplicité
de ce dernier comparé à l’approche DFS de la section précédente. Une implémentation
sur ASIC capable de s’adapter à la modulation et à la taille du canal a par exemple
dépassé les 2.5 Gb/s [62]. Un autre exemple de la bonne implémentabilité est portée
par une implémentation tournée sur l’économie d’énergie capable de corriger à la fois
les erreurs dues au canal et celles dues à une sous-alimentation du circuit imprimé [63].
Les détecteurs à BFS peuvent fournir une sortie souple en associant l’approximation

max-log à une liste de points. Pour ce faire, l’algorithme produit une liste de points
S ⊂ QNt associés à leur fonction objectif et approximée (1.24) par

Li ≈
1

2σ2

(
min

x∈S∩χ0
i

‖y−Hx‖2 − min
x∈S∩χ1

i

‖y−Hx‖2
)
. (1.25)

Si les deux minima recherchés sont présents dans S, alors cette version est équivalente
à (1.24). Dans le cas contraire, les LLR sont bien approximés pour peu que le mini-
mum diffère peu du minimum général. Les K-best usuels utilisent la liste des chemins
complétés pour former la liste S [3, 62].
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Entrée
→ Matrice du canal H → Vecteur y
→ Variance du bruit σ2 si sortie souple

Eventuellement Ré-ordonner l’arborescence
Eventuellement Réduire le réseau avec SE

La liste S contient uniquement la racine

Mettre à jour S avec tous les fils des noeuds de S

Eventuellement Elaguer selon un critère de rayon

Réduire S à ses K meilleurs noeuds

Les noeuds de S sont-ils des feuilles ?

Si sortie souple Calculer les LLR avec (1.25)

Résultat : Vecteur détecté x̂ ou LLR Li

Oui

Non

Figure 1.13) Résumé du parcours d’arborescence en largeur avec K le nombre de
nœuds conservés par niveau.

Parcours d’arborescence par métrique : best-first

Les détecteurs à parcours selon la métrique (metric-first search, MFS) sont la tran-
scription de l’algorithme de Dijkstra [64] au domaine des télécommunications. Les
algorithmes à MFS étendent en premier les chemins de plus faible PED plutôt que de
privilégier la profondeur ou la largeur. A l’initialisation, la liste de chemins à étendre
ne contient que la racine de l’arborescence. A chaque itération, le meilleur nœud est
retiré de la liste et est remplacé par tous ses fils sauf s’il s’agit de feuilles. Dans ce cas,
la meilleure feuille nouvellement construite est utilisée pour la mise à jour du meilleur
chemin actuellement construit. La liste de chemins à étendre est ensuite amputée de
tous les nœuds de PED supérieur à un rayon r fixé au PED de l’actuel meilleur chemin.
La détection se termine quand la liste de chemins partiels est vide.
Cette méthode remplit très rapidement la liste puisque pour chaque nœud retiré, q

fils sont ajoutés ce qui requiert une quantité de stockage conséquente. Une améliora-
tion consiste à convertir l’arbre q-aire en un arbre binaire selon la méthode premier
enfant/premier frère [65]. Ainsi, chaque nœud retiré n’est désormais remplacé que par
deux nouveaux nœuds (le premier enfant et le premier frère) ce qui limite la mémoire
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1.3 État de l’art des détecteurs MIMO

requise pour stocker la liste. Cette version est appelée parcours par métrique modifié
(modified best-first, MBF).
Cependant, quelle que soit la façon de maintenir la liste, ces détecteurs mettent du

temps à produire un chemin complet car les chemins retenus pour l’expansion sont
souvent proches de la racine. Cette latence porte préjudice aux performances car elle
empêche d’amputer la liste en fonction des PED puisqu’il faut un chemin complet
pour fixer r. Pour résoudre ce problème, une variante nommée parcours par métrique
modifié avec descente rapide (modified best-first with fast descent, MBF-FD) modifie
le traitement effectué lors de l’extension d’un chemin. Plutôt que de seulement ajouter
son premier fils et son premier frère, le chemin est étendu jusqu’à atteindre une feuille
en ajoutant à la liste tous les frères rencontrés [66]. Ainsi, chaque nœud extrait de la
liste conduit à un chemin complet qui permet d’amputer la liste et donc d’accélérer la
détection.
Ces principes généraux peuvent être adaptés pour faciliter l’implémentation sur

ASIC en divisant la liste selon le niveau dans l’arbre [4]. A chaque itération, le meilleur
nœud de chaque liste est extrait, son meilleur frère est ajouté à la liste du même niveau
et son meilleur fils est transmis à la liste du niveau inférieur. La détection se termine
cette fois quand toutes les listes sont vides. Ces étapes sont reprises graphiquement
dans la figure 1.14. Cette variante rend chaque niveau indépendant des autres ce qui
permet une très forte parallélisation matérielle. De plus, la taille des listes peut être
choisie séparément ce qui offre un contrôle très fin des ressources mémoires nécessaires.
Ces astuces permettent à l’implémentation de [4] de dépasser un débit 800 Mb/s dans
les mêmes conditions que les précédentes implémentations (64-QAM et canal 4x4).

Entrée
→ Matrice du canal H → Vecteur y
→ Variance du bruit σ2 si sortie souple

La première liste ne contient que la racine

Les autres listes sont initialement vides

Remplacer dans chaque liste le meilleur noeud par son meilleur frère
et ajouter son meilleur fils dans la liste du niveau suivant

Mettre à jour le meilleur chemin actuel avec les nouvelles feuilles

Toutes les listes sont-elles vides ?

Résultat : Vecteur détecté x̂ ou LLR Li

Oui

Non

Figure 1.14) Résumé du parcours d’arborescence par métrique tel que décrit dans [4].
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1.3.5 Apprentissage par réseaux de neurones

La détection MIMO n’a pas été laissée de côté par l’essor des réseaux neuronaux. Deux
paradigmes sont à distinguer : l’apprentissage hors-ligne et l’apprentissage en ligne.
L’apprentissage hors-ligne s’intéresse à la recherche d’un réseau de neurones capable

de résoudre le problème pour toute matrice de canal après un entrainement préalable.
Les données d’entraînement doivent donc contenir une grande variété de conditions
afin que le réseau puisse généraliser et traiter une matrice nouvelle sans erreur. Après
un apprentissage suffisant, ce type de détecteur peut donc s’attaquer à toutes les
réalisations de la matrice de canal pour peu qu’elle suive une dynamique représentée
dans l’ensemble d’entrainement. L’un des premiers réseaux de détection performants
est DetNet qui s’inspire de la méthode de descente de gradient avec une fonction
objectif visant à améliorer les performances vis à vis des détecteurs linéaires [67]. Ce
réseau est entraîné pour des canaux de Rayleigh non corrélés.
L’apprentissage hors-ligne s’est aussi étendu à l’apprentissage de bout en bout qui

vise à remplacer l’ensemble du récepteur voir l’ensemble de la chaîne de transmission
par un ou plusieurs réseaux neuronaux. Un exemple typique est un réseau de neurones
entraîné pour réaliser simultanément l’estimation du canal, la détection et la démodu-
lation [68]. Le parti pris est de réaliser chaque fonction dans un réseau de neurones spé-
cialisé au lieu d’avoir un seul réseau pour toute la chaîne. Cette méthode a l’avantage
de proposer des performances équivalentes aux autres méthodes d’apprentissage tout
en apportant une plus grande flexibilité. En effet, chaque sous-composant peut être
modifié sans avoir besoin de ré-entrainer l’ensemble du récepteur.
L’apprentissage hors-ligne pose cependant la question de la stabilité de l’apprentissage.

En effet, si le canal réel a une dynamique trop variable ou si celle-ci n’était pas présente
dans l’ensemble d’apprentissage, le récepteur n’atteindra pas les performances escomp-
tées. Pour cela, des réseaux plus simples ont été développés dans l’optique d’être moins
généralisables mais de pouvoir apprendre assez vite pour s’adapter à la volée [69]. Cette
approche permet d’apprendre chaque réalisation de la matrice de canal et donc d’être
particulièrement robuste vis à vis de la dynamique du canal.

1.3.6 Détecteurs bio-inspirés

Les détecteurs bio-inspirés les plus étudiés dérivent tous des optimisations par évolution
de population avec notamment les optimisation par colonnies de fourmis (ant colony
optimizations, ACO) et l’FA. Ces détecteurs fonctionnent de façon itérative avec un
symbole détecté par itération. Il s’agit toujours de métaheuristiques non déterministes
possédant une part de hasard dans leurs exécutions.

Optimisation par colonie de fourmis

Les détecteurs exploitant les optimisation par colonnies de fourmis (ant colony opti-
mizations, ACO) simulent un essaim de fourmis qui suivent une trajectoire aléatoire
selon une loi non uniforme [70]. A chaque itération, une fourmi sélectionne le symbole
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s ∈ QNt avec la probabilité

ps =
ταs η

β
s∑

s∈QNt τ
α
s η

β
s

(1.26)

avec τs le niveau de phéromones sur le chemin, ηs une image de la fonction objectif
(la plupart du temps par une fonction log-sigmoïde) et (α, β) les deux paramètres qui
équilibrent l’importance relative de chaque terme. Après chaque itération, le niveau
de phéromones est mis à jour selon le principe suivant : plus la fonction objectif de
la fourmi est bonne, plus elle laisse de phéromones sur son trajet. Ainsi, les fourmis
suivantes sélectionnent plus souvent un chemin prometteur au regard des itérations
précédentes tout en conservant une chance d’explorer un nouveau chemin.

Algorithme des lucioles

La métaheuristique FA est un outil d’optimisation qui simule des lucioles volant vers
leur congénères les plus attractifs. Cette attractivité est déterminée en fonction de
la valeur de la fonction objectif au point qu’elle occupe. Ainsi, les lucioles les plus
attractives sont celles les plus proches de l’optimum recherché. A chaque itération, la
luciole i bouge vers sa congénère j seulement si cette dernière est plus attractive pour
que l’essaim se regroupe au niveau de l’optimum. De plus, le mouvement est superposé
à une marche aléatoire pour intégrer un terme d’exploration [71].
La métaheuristique FA a été adaptée à la détection MIMO en utilisant deux types

de lucioles : des lucioles fixes et des lucioles mobiles [2]. La figure 1.15 présente
l’interprétation de la détection FA dans le cas simplifié de deux antennes utilisant une
BPSK. Chaque antenne est représentée par un nid abritant une luciole pour symbole
de la constellation. L’attractivité de ces lucioles dépend de leur fonction objectif ainsi
que du chemin précédemment parcouru. Ainsi, deux lucioles mobiles n’ayant pas fait
le même chemin pourront trouver plus ou moins attractive l’une des lucioles fixes.

Premier nid Second nid
 Antenne 2 Antenne 1

+1

-1

+1

-1

Figure 1.15) Interprétation de la détection FA pour deux antennes et pour une BPSK.

La détection commence avec un essaim de luciole placé en amont des nids. Chaque
luciole mobile doit choisir un partenaire dans chaque nid en fonction de l’attractivité
additionnée à un bruit gaussien. Une fois toutes les lucioles arrivées dans le dernier nid,
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on compare l’attractivité cumulée qu’elles ont rencontrée et la meilleure détermine le
vecteur détecté par ses choix. Une nouvelle interprétation de ce détecteur ainsi qu’une
généralisation seront proposées dans le chapitre 2 de ce manuscrit.

1.3.7 Détecteurs géométriques

Les détecteurs géométriques ont été très peu discutés depuis leur introduction dans
la fin des années 2000 [6, 7] mais nous les incluons dans cet état de l’art pour deux
raisons. Tout d’abord, ces détecteurs utilisent une technique qui mêle exploration et
exploitation d’une façon unique. Ensuite, ce type de détecteur sert de base pour le
développement de nouveaux algorithmes qui seront détaillés dans la suite du manuscrit
(Cf. chapitres 3 et 4).
La détection géométrique repose sur deux étapes consécutives : une exploration

pour trouver un petit ensemble de solutions prometteuses et une exploitation pour
améliorer cet ensemble à faible coût. Ce processus peut être rapproché d’une des
méthodes classiques en optimisation non convexe : mener plusieurs descentes simples
depuis des points de départs différents pour obtenir un maximum local et retenir
le meilleur comme optimum global. Ce type de méthode fonctionne bien tant que
l’optimum est atteint par au moins une descente ce qui pose la question de la qualité
des points de départ.
Les détecteurs géométriques reposent sur la SVD de la matrice du canalH = UΛVT

avecU etV deux matrices orthogonales et Λ la matrice diagonale contenant les valeurs
singulières {λi : i ∈ J1, nK} en ordre croissant. La fonction objectif peut alors être
réécrite comme

‖y−Hx‖2 =
(
VT (x− x0)

)T
ΛUTUΛ

(
VT (x− x0)

)
(1.27)

en utilisant x0 de (1.11). Comme les vecteurs de V, notés {vi : 1 ≤ i ≤ n}, constituent
une base, on peut définir {αi : 1 ≤ i ≤ n} les coordonnées de x − x0 sur cette base.
En utilisant l’orthogonalité de U et V et la diagonalité de Λ, cela conduit à

‖y−Hx‖2 =
n∑
i=1

α2
iλ

2
i . (1.28)

Soit ∆i la ligne droite passant par x0 et dirigée par vi. On peut noter que (1.28)
souligne que la fonction objectif croît plus lentement le long des premiers ∆i plutôt
que le long des derniers. Ainsi, l’optimum a plus de chance de se trouver le long des
premières lignes associées aux valeurs singulières les plus faibles. L’exploration géomé-
trique revient donc à sélectionner quelques points proches des premiers ∆i. Par la suite,
le détecteur effectue des descentes simples depuis chacun de ces points prometteurs.
Le détecteur peut également produire des sorties souples en exploitant l’approximation
max-log et une liste telle que présentée à l’équation (1.25) [6].
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1.4 Synthèse de l’état de l’art et problématique des
travaux

Cette section commence par la synthèse de l’état de l’art qui vient d’être présentée
afin de mettre en lumière certaines similitudes et différences entre les paradigmes. Ces
caractéristiques permettent ensuite de proposer la problématique qui dirige l’ensemble
des travaux décrits dans ce manuscrit.

1.4.1 Synthèse des stratégies de détection
Le tableau 1.2 propose une synthèse des stratégies de détection et des références de
chaque détecteur introduit précédemment ainsi que certains critères qui nous seront
utiles pour établir la problématique de ce manuscrit :

L’optimalité différencie les détecteurs optimaux à complexité exponentielle des dé-
tecteurs polynomiaux sous-optimaux. La variante sous-optimale du détecteur
SD utilisant une énumération SE est omise pour permettre une lecture plus
facile du tableau.

L’exploitation de modèle indique si le détecteur exploite certaines caractéristiques
particulières du problème de détection (1.10) ou s’il applique une métaheuristique
générale.

L’exploration liste les détecteurs qui réalisent, à une étape donnée, des choix sous-
optimaux dans l’espoir d’obtenir un meilleur résultat final. Cela s’oppose à la
stratégie qui prend le meilleur choix à chaque étape. Nous utilisons ce terme par
analogie au dilemme exploration-exploitation présent dans le milieu de l’apprentissage
par renforcement. Ce dernier affirme qu’un algorithme optimal doit nécessaire-
ment mélanger ces deux comportements sous peine d’obtenir de très mauvais
résultats [72].
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1.4 Synthèse de l’état de l’art et problématique des travaux

1.4.2 Différence entre le problème de détection théorique et celui
résolu en pratique

Tous les détecteurs recensés dans notre état de l’art cherchent à résoudre le problème
de détection (1.10). Comme l’introduction de la section 1.3 l’indiquait déjà, minimiser
la fonction objectif revient à minimiser l’amplitude du bruit. En effet, le modèle (1.9)
donne directement ‖y−Hx‖2 = ‖w‖2. Or le bruit w est supposé suivre une loi nor-
male centrée, ce qui implique que les bruits de faible puissance sont les plus probables.
Résoudre (1.10) est donc la façon optimale de rechercher les symboles les plus proba-
blement émis. C’est l’approche qui a motivé le développement de la quasi-totalité des
détecteurs précédents.
Cependant, le problème de détection tel qu’il est réalisé en pratique est plus difficile

que sa formulation théorique. En effet, le problème détection théorique suppose que
la seule source d’erreur est le bruit gaussien issu du canal de transmission. Or, le
problème de détection à résoudre en pratique possède d’autres sources d’erreurs qui ne
sont pas prises en compte dans la formulation de (1.10). Nous listons ici trois exemples
de telles sources d’erreur :

Détection à sorties souples et contre-hypothèses

Tout d’abord, le codage de canal est un incontournable de toutes les transmissions
modernes. Ainsi, les détecteurs modernes doivent en réalité proposer des sorties sou-
ples, ie des LLR. L’approximation max-log avec liste (1.25) transforme le problème
en la recherche de deux minima par bit : l’optimum global et la meilleure contre-
hypothèse. Or, les détecteurs recensés dans l’état de l’art ne se concentrent que sur la
constitution de la liste S des meilleurs candidats sans précaution particulière sur le fait
qu’ils appartiennent à l’un ou l’autre des χki . Ainsi, ils n’apportent aucune garantie
sur la présence de la contre-hypothèse dans S ce qui introduit une source d’erreur qui
n’existait pas dans le problème théorique initial.

Approximation algorithmique pour maîtriser la complexité

Ensuite, tous les détecteurs utilisent une résolution sous-optimale afin de limiter la
complexité algorithmique. La synthèse du tableau 1.2 le montre très bien puisque seul
le détecteur SD sans énumération SE est mathématiquement optimal. Si l’intérêt de
ces simplifications algorithmiques est évident, il introduit forcément des erreurs qui
ne sont pas prises en compte par le modèle théorique. Par exemple, en ne conservant
que K nœuds par niveau, le détecteur K-best élague des chemins qui auraient pu
mener à des meilleures solutions. Si l’on assimile ces erreurs d’approximation à un
nouveau bruit de calcul, alors nous ne connaissons rien de sa distribution ou de ses
caractéristiques. Ainsi, la minimisation de ‖w‖2 n’est plus nécessairement équivalente
à la recherche du meilleur vecteur émis.
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1 Contexte, problématiques et hypothèses du manuscrit

Quantification pour l’implémentation matérielle

Enfin, ces algorithmes sont destinés à être implémentés sur des architectures matérielles
possédant leurs propres contraintes. L’une des contraintes majeures est la quantifica-
tion des variables sur un nombre réduit de bits, le plus souvent avec un codage en
virgule fixe. La littérature rapporte des quantifications sur une dizaine de bits [62, 71,
73] ce qui implique un niveau de bruit non négligeable. Encore une fois, ce bruit de
quantification n’est pas pris en compte dans la formulation du problème de détection
ce qui peut créer un écart entre la solution optimale pour des variables quantifiées et
celle pour des variables réelles.

1.4.3 Problématique et structure du manuscrit : de l’intérêt de
l’exploration pour la détection MIMO

La résolution optimale du problème de détection dans sa formulation théorique est
logiquement abordée par des algorithmes déterministes connus pour leur performances
: parcours par branch and bound, algorithme de Dijkstra, etc. Cependant, nous avons
souligné que d’autres sources d’erreurs s’ajoutaient au bruit gaussien et que ces sources
n’étaient pas prises en compte dans la formulation théorique. De plus, ces sources ne
sont pas évidentes à modéliser, d’autant plus qu’elles peuvent interagir les unes avec les
autres. Enfin, d’autres sources supplémentaires pourraient entrer en ligne de compte
comme une mauvaise estimation du canal ou un modèle de canal trop simpliste (Cf.
section 1.2.2).
Toutes ces sources d’erreurs supplémentaires font que le choix d’un algorithme

adapté pour le problème théorique n’est pas forcément idéal pour résoudre le problème
en pratique qui présente des incertitudes supplémentaires. Or, les métaheuristiques
bio-inspirées sont très performantes dans des conditions dégradées mettant en défaut
les autres classes de détecteurs. Un détecteur par ACO peut par exemple approcher
des performances optimales dans le cas d’un canal corrélé [70] réputé beaucoup plus
complexe.
L’hypothèse de ces travaux de thèse est que la résilience des détecteurs bio-inspirés

provient de leur propension à explorer l’espace des possibles plutôt que de prendre
le meilleur choix à chaque étape. Cependant, se priver totalement des connaissances
disponibles pour se réduire à appliquer une métaheuristique générale revient à se priver
d’informations utiles. Ainsi, ces travaux de thèse poursuivent un double objectif : la
validation de l’hypothèse précédente et le développement d’un détecteur combinant les
connaissances issues du modèle et l’exploration.
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2 Intérêt de l’exploration
Développement et étude d’un détecteur à parcours d’arborescence stochastique

Le chapitre précédent a d’abord introduit une modélisation du canal et de la trans-
mission ainsi qu’une modélisation du problème de détection en lui même. Ainsi, la
détection a, par exemple, été présentée comme un parcours d’arborescence ou une
annulation d’interférences mutuelles. Ce chapitre fait suite à un double constat issu
l’état de l’art qui a suivi et nous rappelons rapidement ici ce constat directeur.
Tout d’abord, le modèle offre des connaissances exploitables comme le prouvent

les détecteurs linéaires, par annulation des interférences (interferences cancellation,
IC) ou par parcours d’arborescence. Le modèle permet de traduire et de simplifier
la situation réelle en une structure mathématique formelle. Il devient alors possible
d’utiliser des algorithmes bien connus pour résoudre efficacement le problème issu de
la modélisation.
D’autre part, les métaheuristiques génériques telles que les optimisations bio-inspirées

atteignent des performances intéressantes avec peu ou pas de connaissances du modèle.
En effet, elles utilisent quasiment les mêmes outils pour le problème de détection 1.10
que pour les autres problèmes d’optimisation. De plus, ces algorithmes se montrent
plus résilients et nous supposons que l’exploration joue un rôle dans cette caractéris-
tique.
C’est pourquoi nous nous demandons si les détecteurs exploitant le modèle devien-

nent plus résilients après ajout d’un comportement exploratoire. Ce chapitre propose
une évaluation de cette proposition par la comparaison de stratégies ne différant que
par leur capacité à explorer ou non. Pour ce faire, la section 2.1 présente les métriques
qui permettent de comparer deux détecteurs entre eux et la section 2.2 définit le vocab-
ulaire des parcours d’arborescence. Par la suite, la section 2.3 développe un nouveau
détecteur à parcours d’arborescence stochastique similaire aux parcours d’arborescence
de la littérature mais ajoutant une exploration aléatoire. La section 2.4 détaille les
deux références à parcours d’arborescence qui serviront de référence pour les analyses
de la section 2.5. Enfin, ce chapitre conclut sur l’hypothèse dans la section 2.6 en
montrant que l’ajout d’exploration a bien amélioré les performances du détecteur.

2.1 Méthodes et critères d’évaluation

Il est nécessaire de définir les critères d’évaluation des détecteurs puisque la validation
de l’hypothèse s’appuie sur la comparaison entre un nouveau détecteur et des stratégies
de l’état de l’art. Nous retenons les deux critères les plus communs dans la littéra-
ture : les performances en terme de taux d’erreurs binaires (bit error ratio, BER) en
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2 Étude d’un détecteur à parcours d’arborescence stochastique

fonction du rapport signal à bruit (signal-to-noise ratio, SNR) et la complexité. Les
sections 2.1.1 et 2.1.2 décrivent respectivement l’évaluation des taux d’erreur et de la
complexité et la section 2.1.3 introduit l’analyse de Pareto qui permet de coupler les
deux métriques précédentes.

2.1.1 BER en fonction du SNR : la méthode de Monte Carlo

La métrique la plus évidente pour comparer des détecteurs est de tracer le BER en
fonction du SNR. Le meilleur détecteur étant évidemment celui qui commet le moins
d’erreurs à un SNR donné ou réciproquement qui requiert le SNR le plus faible pour
atteindre un BER fixé.
Le SNR est définit par

SNR =

∑Nt

i=1 EQk
(x2k)

rN0
(2.1)

avec EQk
(x2k) la puissance moyenne du k ème flux de donnée définie par (1.15), N0 la

variance du bruit, r le rendement du code de canal s’il est présent et Nt le nombre
d’antennes d’émission. Sans code de canal, le rendement est fixé à 1. Dans le cas
classique où toutes les antennes utilisent la même constellation à la même puissance,
le SNR se simplifie en

SNR =
NtEQ
rN0

(2.2)

avec EQ la puissance moyenne de la constellation.
Obtenir l’expression exacte de cette fonction par des développements mathématiques

est bien souvent trop ardu pour être réalisable. C’est pourquoi la littérature a recours
à la méthode de Monte Carlo pour estimer le taux d’erreur à SNR fixé.
Cette méthode considère le BER comme une variable aléatoire qui prend une valeur

différente à chaque tirage en fonction du message binaire et de l’état du canal. On
note B la variable aléatoire ainsi formée. Il est alors possible de tirer t fois B pour
estimer la valeur du BER. Pour cela, on introduit la nouvelle variable aléatoire

B̂t ,
1

t

T∑
θ=1

Bθ (2.3)

représentant la moyenne empirique des t tirages. Le théorème central limite implique
que B̂t converge en distribution vers une loi normale :

B̂t −−−→
t→∞

N
(
E(B),

σB
n

)
(2.4)

avec E(B) le BER recherché et σB l’écart-type du BER entre les différentes réalisations.
Ainsi, le BER recherché peut être estimé par la moyenne empirique des tirages. De

plus, l’équation (2.4) fournit aussi l’écart-type σB̂ de l’estimation

σB̂ =
σB√
t
. (2.5)
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2.1 Méthodes et critères d’évaluation

qui montre qu’il est donc possible d’avoir une estimation aussi fine que voulu du
BER à condition de faire suffisamment de tirages. Cependant, comme l’écart-type de
l’estimation décroit avec la racine de t, diviser l’incertitude par 10 requiert 100 fois
plus de tirages.

2.1.2 Évaluation de la complexité arithmétique

La deuxième métrique de comparaison usuelle est la complexité algorithmique qui com-
prend plusieurs déclinaisons : complexité temporelle (temps de calcul), complexité spa-
tiale (espace mémoire nécessaire) et complexité arithmétique (nombre d’opérations).
Toutes ces complexités varient logiquement avec la taille des entrées, dans notre cas
avec le nombre d’antennes du système. Dans le cas d’algorithmes dont la complex-
ité varie entre deux entrées de même taille, nous utiliserons toujours les complexités
moyennes estimées par la méthode de Monte Carlo décrite précédemment.

Influence de la cible matérielle sur le choix de la métrique de complexité

Nous faisons le choix de nous concentrer uniquement sur la complexité arithmétique
par vecteurs détectés en discriminant les types d’opérations. Ce choix s’explique par
la volonté d’implémenter les algorithmes sur des FPGA et des ASIC. En effet, sur ces
plateformes, une addition, une multiplication, une comparaison et un changement de
signe ne requièrent pas du tout les même ressources, ce qui n’est pas pris en compte
dans la complexité temporelle dans son sens classique. Ainsi, la complexité arith-
métique est une métrique plus appropriée pour estimer le débit ou la consommation
énergétique sur ces plateformes.
Sur un ASIC, nous considérons que le produit est l’opération la plus coûteuse, suivie

par l’addition. La comparaison et le changement de signe sont considérés négligeables
devant les autres opération. La hiérarchie reste la même sur un FPGA classique
composé uniquement de blocs logiques.
Cependant, les FPGA plus récents embarquent également des blocs optimisés tels

que des processeurs de signaux numériques (sdigital signal processors, DSP) et des
blocs de mémoire vive (random-access memory, RAM). La présence de ces DSP opti-
mise les produits-accumulations ce qui implique qu’un produit a exactement le même
coût qu’un produit-accumulation. Dès lors, les additions deviennent négligeables si
elles peuvent être adjointes à un produit, ce qui est quasiment toujours possible puisque
les calculs prépondérants sont des multiplications matricielles et des calculs de normes.

Études de complexité asymptotique

La complexité est souvent étudiée en fonction de la taille de l’entrée (ie, le nombre
d’antennes du système) à travers des comparaisons asymptotiques. La taille de la
constellation est également un facteur d’influence mais elle ne tend pas vers l’infinie
et n’entre pas en ligne de compte dans l’étude asymptotique. Le but est alors de
comparer la vitesse de croissance d’une fonction (ici la complexité) avec des fonctions
connues telles que des polynômes ou des exponentielles. Pour ces comparaisons, nous
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2 Étude d’un détecteur à parcours d’arborescence stochastique

adoptons les notations de Landau usuelles que nous définissons ici pour les suites à
valeurs positives [65].

• f(n) majore à une constante près ou domine g(n) s’il existe k > 0 tel que
f(n) ≤ kg(n) à partir d’un certain rang. On note alors f(n) = O(g(n)).

• f(n) est minorée à une constante près par ou est soumise à g(n) s’il existe k > 0
tel que kg(n) ≤ f(n) à partir d’un certain rang. On note alors f(n) = ω(g(n)).

• f(n) est de l’ordre de g(n) s’il existe deux coefficients k1 > 0 et k2 > 0 tels que
k1g(n) ≤ f(n) ≤ k2g(n) à partir d’un certain rang. On note alors f(n) = Θ(g(n)).

2.1.3 Analyse de Pareto
Nous venons de définir les deux axes considérés dans notre démarche d’amélioration des
détecteurs MIMO. Ainsi, nous recherchons des algorithmes commettant peu d’erreurs
et ayant une complexité arithmétique faible. Cependant, l’état de l’art montre que
ces deux critères sont antagonistes puisque les approximations réduisant la complexité
engendrent des erreurs. L’analyse de Pareto est alors un bon outil pour étudier le
compromis entre ces deux critères dichotomiques.
La figure 2.1 illustre le besoin d’un outil objectif d’analyse des critères antagonistes

en comparant deux détecteurs à sortie souple : le K-best de [3] avec K = 128 et le
best-first parallèle de [4] avec des listes de tailles 1, 3 et 5. Les métriques sont obtenues
pour un canal 4x4, une 16-QAM et un code LDPC. Sur la figure 2.1(a), le best-first
se trouve distancé en requérant environ 2 dB de plus que le K-best pour obtenir
un taux d’erreur de 10−4. Cependant, la comparaison de complexité arithmétique
de la figure 2.1(b) montre que ce même K-best requiert quasiment 10 fois plus de
produits que son concurrent. Ainsi, en ne se concentrant que sur l’une ou l’autre des
métriques, il est possible de conclure à la supériorité de l’un ou l’autre des détecteurs.
Pour autant, en regardant les deux métriques simultanément, ces deux détecteurs
sont équitablement pertinents puisqu’ils règlent simplement le curseur du compromis
performance/complexité différemment.
L’analyse de Pareto permet une analyse conjointe des deux critères étudiés. Pour

cela, on dit que le détecteur D1 domine le détecteur D2 si D1 est meilleur pour un
critère et au moins équivalent pour l’autre. On note alors D2 ≺ D1 ce qui permet de
former un ordre partiel sur les détecteurs. En effet, l’ordre n’est pas total car il existe
des couples de détecteurs pour lesquels aucun ne domine l’autre. C’est par exemple le
cas de l’exemple précédent.
Lors du choix d’un détecteur, il n’y a alors aucun intérêt à choisir un détecteur

dominé puisque prendre son dominant offre des meilleures performances pour au moins
un critère sans perdre sur l’autre. Les meilleurs algorithmes sont donc ceux qui ne
sont pas dominés. Cet ensemble est nommé front de Pareto et il peut être défini
formellement par

P , {D1 : @D2, D1 ≺ D2}. (2.6)

L’ensemble des détecteurs du front de Pareto sont dits efficaces ou optimaux au sens
de Pareto.
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2.2 Vocabulaire du parcours d’arborescence

La figure 2.2 représente ce principe dans les mêmes conditions que précédemment
avec un best-first et plusieurs K-best réglés différemment. On retrouve tout d’abord
l’idée que le best-first et le K-best avecK = 128 sont tous les deux efficaces et qu’aucun
ne domine l’autre. En effet, passer de l’un à l’autre détériore au moins un critère. Ainsi,
choisir entre l’un et l’autre ne relève que d’un choix dans le compromis performance/-
complexité. Par contre, le K-best avec K = 32 n’appartient pas au front car il est par
exemple dominé par le best-first. Il n’y a donc aucun intérêt de choisir ce détecteur.
L’analyse de Pareto permet donc une comparaison objective et conjointe des deux

critères et permet une représentation graphique efficace. Par la suite, nous utiliserons
cet outil pour établir si un détecteur a été amélioré. Ainsi, un détecteur est supérieur
à l’état de l’art dès lors qu’il est efficace au sens de Pareto. De plus, un détecteur est
flexible s’il est efficace au sens de Pareto pour beaucoup de points de fonctionnement
différents.

2.2 Vocabulaire du parcours d’arborescence

Cette section définit l’ensemble des termes relatif au parcours d’arborescence qui seront
utilisés par la suite. Pour ce faire, un exemple de d’arborescence est proposé sur la
figure 2.3.
Les nœuds sont les éléments de base de l’arborescence et ils sont liés entre eux par

des arêtes orientées. Ici, les nœuds sont représentés par des numéros de 1 à 4, des
lettres a à d ou par le mot Racine. La position relative des nœuds est exprimée par
un vocabulaire généalogique. Ainsi, le père d’un nœud est le nœud qui le précède (la
racine est le père de 3) et la notion de fils est définie par analogie (3 est le fils de la
racine). Enfin, deux nœuds ayant le même père sont dit frères (2 et 3 sont frères).

Une arborescence contient deux type de nœuds particuliers : les feuilles et la racine.
Une feuille est un nœud qui ne possède aucun fils (ici les lettres). La racine est, quant
à elle, le seul nœud qui ne possède pas de père. Dans une arborescence, tous les nœuds
peuvent être atteints par une relation de filiation depuis la racine.
L’ensemble des nœuds et des arêtes forment l’arborescence. On parle d’arborescence

q-aire quand chaque nœud possède au plus q fils. Notre exemple présente donc une
arborescence 4-aire. Enfin, on appel niveau de l’arborescence tous les nœuds qui
sont à la même distance de la racine et on nomme profondeur le plus grand niveau.
L’arborescence de la figure 2.3 possède ainsi une profondeur de 2, le premier niveau
étant formé des nœuds numérotés et le second des nœuds nommés par des lettres.
Enfin, l’arborescence se différencie de l’arbre par l’unicité de sa racine et par le fait
que tous les nœuds ont un unique parent.
Dans le cas du problème de détection, les arborescences utilisées sont pondérées,

c’est à dire que chaque arête porte un poids. D’après la section 1.3.4, les poids sont
fixés en fonction de (1.22). On nomme distance euclidienne partielle (partial Euclidian
distance, PED) le poids cumulé d’un nœud, c’est à dire la somme de tous les poids
rencontrés sur les arêtes depuis la racine jusqu’à ce nœud. Le problème de détection
vise alors à trouver le chemin menant à la feuille de poids cumulé le plus faible puisque
le PED d’une feuille correspond à la fonction objectif d’après (1.20).
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Figure 2.1) Exemple de comparaison de performances entre un K-best de [3] avec K =
128 et un best-first parallèle de [4] avec des listes de tailles (1, 3, 5) pour
un canal 4x4, une 16-QAM et un code LDPC.
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Second niveau
Feuille de l’arbre

1

a b c d

2

a b c d

3

a b c d

4

a b c d

Figure 2.3) Exemple d’une arborescence à deux niveaux avec quatre fils par nœud.

2.3 Un nouveau détecteur à parcours d’arborescence
stochastique

Après la définition des critères et d’un ordre partiel permettant une comparaison ob-
jective des algorithmes, il nous faut maintenant proposer un détecteur ne différant de
l’état de l’art que par son comportement exploratoire. Cette section développe ce nou-
veau détecteur en ajoutant aux parcours d’arborescence une composante d’exploration
inspirée des métaheuristiques bio-inspirées. La section 2.3.1 introduit l’inspiration bio-
inspirée et la rapproche des parcours d’arborescence classiques. Ensuite, la section 2.3.2
étend le nouveau détecteur à d’autres modulations et aux sorties souples. Enfin, la
section 2.3.3 synthétise le fonctionnement de ce nouveau détecteur et en analyse la
complexité arithmétique.

2.3.1 De la métaheuristique bio-inspirée au parcours
d’arborescence stochastique

Le détecteur par algorithme des lucioles (firefly algorithm, FA) est l’application de la
métaheuristique correspondante [71] au problème de détection (1.10). La section 1.3.6
de l’état de l’art a déjà introduit rapidement l’algorithme d’optimisation générique et
nous nous concentrons maintenant sur le fonctionnement du détecteur en lui-même
selon la version de [2]. Cette dernière publication présente un détecteur restreint à la
résolution du problème à sortie dure avec une modulation par changement de phase
en quadrature (quadrature phase-shift keying, QPSK).
Dans le paradigme bio-inspiré, une antenne de réception correspond à un nid con-

tenant une luciole stationnaire par symbole de la constellation. Le détecteur simule
un essaim de F lucioles mobiles qui doivent choisir un partenaire par nid en fonction
de leur attractivité. Les F insectes partent simultanément et indépendamment depuis
le nid correspondant à la dernière des Nt antennes et remontent tous les nids jusqu’au
premier. Une fois tous les trajets complétés, la luciole ayant l’attractivité cumulée
la plus forte est retenue pour la construction du vecteur détecté x̂. La figure 2.4(a)
illustre cette idée en représentant par des disques les lucioles mobiles et par des étoiles
celles qui restent stationnaires. La taille de l’étoile est une image de l’attractivité de
cette luciole. Ainsi, une fois que l’essaim a terminé son parcours, si au moins une
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luciole a sélectionné le partenaire le plus attractif dans chaque nid, le vecteur détecté
sera x̂ = (+1,−1).
L’attractivité perçue par les lucioles dépend de ses choix précédents et elle est évaluée

en utilisant la décomposition QR de la section 1.3.4. Ainsi, l’attractivité de la luciole
stationnaire s par rapport à la luciole mobile m est définie par

βs,m , e−γd
k
s,m (2.7)

avec (γ, k) ∈ R2
+∗ deux paramètres de réglage et ds,m la distance calculée en utilisant

(1.22). Comme attendu, une luciole est d’autant plus attractive que l’incrément de
PED dks,m est faible. L’attractivité va donc dans le sens de la minimisation de la
fonction objectif puisqu’une luciole est d’autant plus attractive qu’elle entrainera une
augmentation faible de cette fonction.
Les paramètres γ et k accentuent ou diminuent les différences d’attractivité entre

lucioles stationnaires. Or, une luciole mobile choisit son compagnon en fonction d’une
variable aléatoire dont la loi de probabilité dépend des attractivités de toutes les luci-
oles stationnaires dans le nid. Ainsi, la luciole en mouvement m choisira le partenaire
s avec la probabilité

Ps,m =
βs,m∑
j βj,m

(2.8)

où
∑
j βj,m est la somme de l’attractivité de toutes les lucioles dans le nid d’intérêt.

Par conséquent, les paramètres γ et k règlent le compromis exploration-exploitation.
En effet, l’équation (2.8) montre que si les attractivités sont très différentes (ie, γ et k
grands), alors le choix se porte sur la meilleure luciole avec une probabilité très forte.
L’algorithme se concentre donc sur le meilleur choix à chaque étape ce qui caractérise
l’exploitation. A l’inverse, si les attractivités sont plus proches (ie, γ et k faibles), tous
les choix sont possibles menant à une exploration plus importante.
Il est important de noter que l’attractivité dépend des choix précédents de la luciole

mobile via la valeur de ds,m. Pour autant, cette métrique peut être évaluée en ne
connaissant que les choix dans les nids précédents sans aucune hypothèse sur les choix
suivants, et ce grâce à la décomposition QR (Cf. section 1.3.4). La figure 2.4(b)
représente l’attractivité perçue par la luciole selon qu’elle a choisi l’un ou l’autre des
partenaires dans le premier nid. Cette figure commence également à faire apparaître
la proximité de cet algorithme avec les parcours d’arborescence. Un trajet de luciole
peut ainsi être interprété comme la construction d’un chemin dans une arborescence.
Un nœud au ième niveau de l’arborescence correspond alors à un choix dans ième nid.
Interprétée comme un parcours d’arborescence, la détection par FA aboutit à F

chemins indépendants partant de la racine et rejoignant une feuille. Pour cela, FA pro-
longe les chemins partiels selon un tirage aléatoire biaisé en faveur des nœuds promet-
teurs. Ainsi, ce type de détecteur peut être vu comme un parcours d’arborescence avec
une exploration aléatoire puisqu’il peut prendre des choix localement sous-optimaux à
certains nœuds en espérant compenser plus loin le surcoût de fonction objectif.
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Premier nid Second nid
 Antenne 2 Antenne 1

+1

-1

+1

-1

(a) Dans le paradigme bio-inspiré

Premier nid
 Antenne 2

+1

-1

+1

-1

+1

-1

+1

-1

+1

-1

+1

-1

+1

-1

    Second nid
supposant x2=+1

2=-1
Antenne 1

   Second nid
supposant x

Antenne 1

(b) Comme un parcours d’aborescence

Figure 2.4) Les deux interprétations du détecteur FA dans le cas d’un système 2x2
utilisant une BPSK. Les disques représentent les lucioles mobiles et les
étoiles les insectes stationnaires plus ou moins attractifs.

2.3.2 Proposition d’un nouveau détecteur basé sur le FA

Dans cette section, nous proposons un nouveau détecteur par FA construit en amélio-
rant et généralisant le détecteur de [2].
La réinterprétation du détecteur par FA comme un parcours d’arbre stochastique

en fait un bon candidat pour évaluer l’intérêt de l’exploration. Cependant, la version
de [2] n’est fonctionnelle que pour la détection de QPSK en sortie dure. Cette limite
restreint beaucoup l’intérêt de la comparaison puisque les systèmes réels requièrent
des sorties souples pour des modulations diverses.
La version décrite précédemment est déjà étendue par nos soins aux modulations

d’ordre supérieur, y compris aux modulations qui ne sont pas des QAM. En effet,
la probabilité (2.8) est tout à fait compatible avec une modulation comprenant plus
de deux symboles et elle ne requiert aucune hypothèse sur la position des symboles
dans la constellation. Cette section présente une extension du détecteur de [2] à la
production de sorties souples ainsi que des solutions pour implémenter les nouvelles
opérations coûteuses que l’exploration par FA implique : le calcul d’exponentielle et
la génération de nombres pseudo-aléatoires.
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Généralisation du détecteur aux sorties souples

La proximité entre le détecteur par FA et les détecteurs par parcours d’arborescence
permet de s’inspirer de ces derniers pour produire des sorties souples. La section 1.3.4
de l’état de l’art relevait que les algorithmes par parcours d’arborescence estiment les
LLR à partir d’une liste S et de l’approximation max-log (1.25). Cette méthode se
transpose aisément à notre détecteur puisqu’il construit déjà F chemins par détection.
Ainsi, nous construirons dans la suite les LLR à partir de (1.25) et des F chemins
construits.

Réduction de la complexité par un approximant de Padé

Calculer l’attractivité nécessite d’évaluer une fonction exponentielle, ce qui peut re-
présenter un coût élevé sur les FPGA et ASIC. Des implémentations récentes de
calcul numérique par rotation de coordonnées (coordinate rotation digital computer,
CORDIC) rapportent des simplifications significatives de l’évaluation de cette fonc-
tion [74]. Pour autant, elle reste pénalisante comparée aux autres opérations et une
approximation est donc avantageuse.
L’approximation de (2.7) doit en conserver les caractéristiques principales : βs,m

est strictement positif et strictement décroissant avec ds,m sur toutes la plage des
−γdks,m susceptibles d’être rencontrés. Une pré-étude montre que cette grandeur varie
classiquement entre -2 et 0 et nous retenons donc cet intervalle pour évaluer la qualité
de l’approximation. Le développement limité d’ordre n de l’exponentielle

ex '
n∑
i=0

xi

i!
(2.9)

ne convient donc pas car il n’est pas décroissant pour n pair et pas positif pour n
impair. La figure 2.5(a) met en évidence ces défauts sur la plage d’arguments retenue.
Ainsi, nous proposons d’utiliser un approximant de Padé, c’est à dire une approxi-

mation par une fraction rationnelle. L’approximant le plus simple répondant aux deux
contraintes précédentes est celui d’ordre (0,1) qui est donné par

ex ' 1

1− x
(2.10)

ce qui ne requiert qu’une soustraction et une inversion. La figure 2.5(b) met en évidence
la qualité de l’approximation ainsi que la validité des deux contraintes recherchées.
L’expression (2.7) devient alors

βs,m '
1

1 + γdks,m
. (2.11)

Dans la suite, la complexité et le taux d’erreur seront évalués en utilisant cette ap-
proximation.
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Figure 2.5) Approximations de la fonction exponentielle.

Génération de nombres pseudo-aléatoires sur FPGA et ASIC

Tout comme le calcul de l’exponentielle, la génération de nombres pseudo-aléatoires
est une nouvelle opération qu’il n’est pas trivial à implémenter. En effet, une détection
stochastique doit avoir un comportement similaire à celui qu’elle aurait avec de vrais
nombres aléatoires. Il est par exemple nécessaire que les choix aléatoires de fils ne
soient pas corrélés les uns aux autres pour obtenir une exploration effective. Pour
autant, il n’existe aucune contrainte sur les séquences pseudo-aléatoires entre deux
détections distinctes. En effet, le processus de détection reprend de zéro à chaque
nouveau vecteur reçu et le cheminement de la précédente détection est totalement
indépendant de la suivante. Nous proposons ici deux solutions permettant d’obtenir
efficacement une telle séquence pseudo-aléatoire sans aucun produit.
Une première solution est de stocker une séquence suffisamment longue dans un bloc

de mémoire morte (read-only memory, ROM) embarqué. En effet, nous venons de dire
que la séquence pouvait être identique pour chaque détection tant qu’elle était similaire
à une séquence aléatoire au sein d’une même détection. Une détection requiert le tirage
de FNt nombres différents ce qui représente un millier de valeurs dans les pires cas
usuels. Le stockage d’un tel nombre de valeurs est à la portée de la quasi-totalité des
plateformes matérielles modernes.
Le stockage en ROM est la solution la plus efficace tant que FNt reste relative-

ment faible et que suffisamment de mémoire est disponible. Cependant, il peut être
nécessaire de produire les nombres pseudo-aléatoires à la volée dans les rares cas où le
nombre d’antennes Nt ou le nombre de lucioles/chemins F devient trop important, ou
bien dans ceux où aucune mémoire supplémentaire n’est disponible. Pour cela, il est
par exemple possible d’utiliser des automates cellulaires auto-programmables (sself-
programmable cellular automatons, SPCA) qui s’implémentent très efficacement sur
les plateformes matérielles ciblées [75].
Un automate cellulaire (cellular automaton, CA) unidimensionnel est une chaîne

d’éléments logiques appelés cellules. Chaque cellule possède deux entrées et stocke
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un bit d’état E. Ces cellules sont ensuite connectées à leur voisine pour former une
chaîne. Ainsi les deux entrées de la ième cellule sont les états des cellules i+ 1 et i− 1
comme le montre la figure 2.6.

Figure 2.6) Trois cellules d’un automate cellulaire

A chaque coup d’horloge, l’état est mis à jour selon une règle R

R :

{
{0, 1}, {0, 1}, {0, 1} −→ {0, 1}
Ei−1, Ei, Ei+1 7−→ R(Ei−1, Ei, Ei+1)

(2.12)

fonction de l’état actuel et de l’état des cellules voisines. Cette règle correspond à une
table de correspondance (lookup table, LUT) à trois entrées ce qui explique la très
bonne implémentabilité des CA.
Un SPCA est un CA particulier pour lequel les cellules sélectionnent une règle de

mise à jour parmi deux disponibles selon la valeur d’un méta-état Mi = Ei+a ⊕ Ei+b
avec (a, b) ∈ N2 et ⊕ l’addition de l’algèbre de Boole. Ainsi la somme des états de
deux autres cellules éloignées permet de choisir la règle, ce qui revient à

Ei ←

{
R0(Ei−1, Ei, Ei+1) si Mi = 0

R1(Ei−1, Ei, Ei+1) si Mi = 1
(2.13)

avec R0 et R1 les deux règles possibles. Quand les deux règles sont bien choisies,
l’état et le méta-état de chaque cellule produisent deux bits pseudo-aléatoires par
coup d’horloge. Ainsi, un SPCA peut produire à faible coût arithmétique les séquences
pseudo-aléatoires nécessaires à la détection.

2.3.3 Synthèse du détecteur par parcours d’arborescence
stochastique

La figure 2.7 synthétise la détection selon le parcours d’arborescence stochastique et
le tableau 2.1 détaille la complexité arithmétique du détecteur en lien avec le pseudo-
code. La complexité est évaluée sous les hypothèses suivantes qui visent à améliorer
l’implémentabilité sur FPGA.
Tout d’abord, nous contraignons le choix des paramètres k et γ pour simplifier

certains calculs. Ainsi, k est supposé être un entier pour que le calcul de la puissance
de l’équation (2.11) revienne à une série de multiplications. De plus, γ est fixé à une
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1 Calculer la décomposition QR de la matrice du canal : H = QR
2 tant que H ne change pas faire
3 Appliquer la rotation au vecteur reçu : ỹ = QTy
4 pour chaque lucioles/chemin faire
5 Initialiser la PED à 0 : p← 0
6 pour k de Nt à 1 faire
7 Calculer l’incrément de distance de chaque enfant avec (1.22)
8 Calculer l’attractivité de chaque enfant avec (2.11)
9 Calculer la probabilité de sélection de chaque enfant avec (2.8)

10 Sélectionner un enfant au hasard selon les probabilités précédentes
11 Mettre à jour la PED en ajoutant un terme à (1.20)

12 si Sortie dure alors
13 retourner le meilleur chemin construit
14 sinon
15 Calculer les LLR avec (1.25) et la liste des chemins construits
16 retourner les LLR

Figure 2.7) Pseudo-code de la détection par parcours d’arborescence stochastique

Étape Nb × Nb +

Ligne 1) Calculer ỹ = QTy. N2 (N − 1)N

À chaque itération de la boucle de la
ligne 6

Boucler N fois

↪→ Ligne 7) Calculer la métrique de
chaque enfant.

F (N − k − 1 + 2q) F (N − k − 1 + 2q)

↪→ Ligne 8) Calculer l’attractivité de
chaque enfant.

Fkq 0

↪→ Ligne 9) Calculer la probabilité de
chaque enfant.

Fq Fq

↪→ Ligne 10) Sélectionner un enfant
au hasard.

0 n/a

↪→ Ligne 11) Mettre à jour la PED. 2F 0

Ligne 20) Approximation max-log si
besoin.

N log2(q) N log2(q)

Complexité asymptotique Θ(N2) Θ(N2)

Tableau 2.1) Complexité arithmétique du détecteur par parcours d’arborescence
stochastique selon les instructions de la figure 2.7. On suppose un sys-
tème MIMO N ×N , une constellation à q symboles, F lucioles/chemins.
De plus k est un entier et γ est une puissance de 2.
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puissance de deux pour permettre de calculer la multiplication par γ par des décalages
à droite ou à gauche. De plus, la sélection aléatoire des enfants est supposée être
obtenue sans produit en lien avec la proposition de la section 2.3.2.

2.4 Les références à parcours d’arborescence

Des références issues de la littérature sont nécessaires pour évaluer notre nouveau dé-
tecteur à parcours d’arborescence stochastique. Deux algorithmes sont retenus avec
l’objectif de représenter la variété des détecteurs par parcours d’arborescence. En
cohérence avec l’objectif final du manuscrit, nous ne nous comparerons qu’à des dé-
tecteurs qui ont démontré des atouts pour l’implémentation sur FPGA ou ASIC.
Tout d’abord, le K-best dans sa version canonique est sélectionné en tant que fon-

dateur des détecteurs à parcours en largeur (breadth-first search, BFS) qui ont été
présentés rapidement en section 1.3.4 [3]. Bien qu’il soit moins optimisé que d’autres
détecteurs plus modernes, il reste une référence intéressante car il tolère beaucoup de
point de fonctionnement et qu’il ne se règle qu’avec qu’un seul paramètre. Ce dé-
tecteur est présenté dans la section 2.4.1. Nous retenons aussi le détecteur best-first
parallèle comme représentant des MFS modernes et plus généralement comme l’une
des variantes les plus optimisées des parcours d’arborescence [4]. Nous présentons ses
caractéristiques en section 2.4.2.

2.4.1 Le parcours en largeur canonique : le K-best de [3]

La stratégie de parcours en largeur est avantageuse par sa simplicité et son temps
d’exécution indépendant des entrées. De plus, ces détecteurs sont particulièrement
adaptés à l’implémentation matérielle et ne sont réglés que par le nombre de chemin
conservés K. A chaque niveau de l’arborescence, les chemins partiels sont prolongés
et triés selon leur PED. Seuls les K meilleurs sont conservés et tous les autres chemins
sont élagués. Le procédé est répété au niveau suivant jusqu’à atteindre les feuilles.
La figure 2.8 détaille chaque étape du détecteur en introduisant Xn l’ensemble des

chemins partiels au niveau n ∈ J1, NtK et reprenant les dk de (1.22). Ainsi, on note
dk,χ le dk correspondant au chemin en construction χ ∈ Xn et dχ représente le vecteur
contenant tous les dk. Enfin, on note pχ la PED du chemin en construction χ. Les
instructions mettent en évidence les nombreuses parallélisations possibles avec des
calculs vectoriels et des itérations de boucles indépendantes.
Le tableau 2.2 évalue la complexité arithmétique de ce détecteur en lien avec le

pseudo-code de la figure 2.8. On peux noter que la complexité arithmétique est d’ordre
Θ ((N − 1)N) et qu’elle varie linéairement avec le paramètre K. La référence [3] pré-
cise qu’un pré-traitement permet de diviser K et de réduire la complexité d’un facteur
1 à 5 selon le SNR de fonctionnement. Nous appellerons mode 1 le fonctionnement
sans pré-traitement et mode 3 celui avec, par cohérence avec cette publication. Les
modes 2 et 4 correspondent à des pré-traitements partiels qui ne sont pas détaillés ici.
Les simulations seront réalisées avec le mode 1 par simplicité et un facteur correctif
issu de [3] est appliqué a posteriori pour obtenir une comparaison équitable. Enfin, le
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tableau 2.2 met en lumière que le coût prépondérant est l’évaluation des fonctions ob-
jectifs et que le nombre de nœuds visités est donc une bonne métrique pour approximer
la complexité.
Enfin la figure 2.9 présente une analyse de Pareto de ce détecteur pour des paramètres

K variant logarithmiquement de 2 à 256 et pour une 16-QAM. Cette analyse prouve
la versatilité annoncée en introduction. En effet, bien qu’il ne soit pas le plus optimisé,
ce détecteur convient tout aussi bien à des situations visant à réduire la complexité
au maximum qu’à une recherche de performance. De plus, cette versatilité est réglée
aisément avec un unique paramètre.

2.4.2 Le parcours parallèle par métrique de [4]

Le détecteur basé sur un parcours par métrique parallèle de [4] est un détecteur très
récent optimisé pour la détection à sorties souples. Il intègre les avantages de nombreux
algorithmes à parcours d’arborescence précédents dans une structure optimisée pour
l’implémentation sur FPGA et ASIC. Ce détecteur maintient une liste de nœuds pour
chaque niveau de l’arborescence. À chaque itération, le meilleur nœud est extrait
de chaque liste non vide, prolongé et son meilleur frère et fils sont intégrés dans les
listes adéquates. Ce procédé permet d’obtenir un premier chemin complet après Nt
itérations et est extrêmement adapté à l’implémentation matérielle sur FPGA et ASIC.
En effet, tous les niveaux de l’arborescence sont indépendants au sein d’une itération.
La détection est terminée quand toutes les listes sont vides. La figure 2.10 détaille
l’exécution de ce type d’algorithme.
Ce détecteur intègre également plusieurs améliorations inspirées d’autres algorithmes

par parcours d’arborescence. Ainsi, chaque liste a une taille pré-définie et les nœuds
de plus mauvaises fonctions objectifs sont éliminés si la liste est pleine. Cela permet de
limiter la consommation en mémoire à la façon des algorithmes par BFS. De plus, les
chemins terminés permettent d’ajuster dynamiquement un rayon pour élaguer au plus
tôt les chemins sur la base de leur PED comme le font les algorithmes par séparation
et évaluation (branch and bound, BnB).
Contrairement au K-best, le détecteur de [4] ne visite pas toujours le même nombre

de nœuds. En effet, les chemins élagués suite à une surcharge des listes et suite à une
PED violant la contrainte de rayon, varient d’une entrée à l’autre. Il n’est donc pas
possible d’obtenir une formule générale de la complexité de ce détecteur. Le tableau 2.3
donne la complexité arithmétique de chacune des étapes impactantes et la complexité
effective sera évaluée par une méthode de Monte Carlo comme décrite en section 2.1.2.
Le calcul du rayon (ligne 8 de la figure 2.10) et la mise à jour des contre-hypothèses
(ligne 17) ne requierent que des comparaisons et sont donc négligés. On retrouve une
nouvelle fois que le nombre de nœuds visités est une bonne heuristique pour estimer
la complexité arithmétique totale.
La figure 2.2 montre que ce détecteur est particulièrement optimisé et qu’il dépasse

sans problème le K-best. Cependant, il ne dispose pas de la flexibilité de son concurrent
puisque des paramètres extrêmes ne font varier le point de fonctionnement que de
quelques dixièmes de dB pour une variation de complexité de moins de 25% [4].
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1 Calculer la décomposition : QR = H
2 tant que H ne change pas faire
3 Appliquer la rotation au vecteur reçu : ỹ = QTy
4 Initialiser toutes les PED à 0 : ∀χ ∈ X , pχ ← 0
5 Initialiser tous les d pour commencer à évaluer (1.22) : ∀χ ∈ X ,dχ ← ỹ
6 Initialiser l’ensemble des chemins XNt avec la racine
7 pour k de Nt à 1 faire
8 Démarrer un ensemble vide pour les chemins étendus : Xk−1 ← ∅
9 pour chaque chemin partiel χ ∈ Xk faire

10 pour chaque symbole s ∈ Q faire
11 Étendre le chemin χ avec le symbole s et l’ajouter à Xk−1

12 Terminer dk,χ selon (1.22) : ∀χ ∈ X , dk,χ ← dk,χ −Rk,ks
13 Mettre à jour la PED selon (1.20) : ∀χ ∈ X , pχ ← pχ + d2k,χ

14 Trier tous les chemins étendus de Xk−1 selon leur PED
15 Ne conserver que les K meilleurs chemins étendus dans Xk−1

16 Mettre à jour les d conservés selon (1.22)

17 si Sortie dure alors
18 retourner le meilleur point de X1

19 sinon
20 Calculer les LLR avec (1.25) et la liste X1

21 retourner les LLR

Figure 2.8) Synopsis de la détection selon l’algorithme K-best de [3]

Étape Nb × Nb +

Ligne 1) Calculer ỹ = QTy. N2 (N − 1)N

À chaque itération de la boucle de la ligne 7 Boucler N fois
↪→ Ligne 12) Calculer la métrique de chaque enfant. Kq Kq
↪→ Ligne 13) Mettre à jour la PED de chaque enfant. Kq Kq
↪→ Ligne 16) Mettre à jour l’histoire des chemins. K(k − 1) K(k − 1)

Sous-total de la boucle K
(

2qN + (N−1)N
2

)
Ligne 20) Approximation max-log si besoin. K +N log2(q) N log2(q)

Complexité asymptotique Θ(N2) Θ(N2)

Tableau 2.2) Complexité arithmétique du détecteur K-best selon les instructions de la
figure 2.8. On suppose un système MIMO N ×N , une constellation à q
symboles et on note K le paramètre de l’algorithme.
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Figure 2.9) Analyse de Pareto du détecteur K-best pour K variant de 2 à 256 et pour
une 16-QAM.

2.5 Comparaison du détecteur basé sur le parcours
d’arborescence stochastique avec des références

Cette section compare le nouveau détecteur avec les deux références précédemment
introduites. Ces trois algorithmes s’appuient tous sur des parcours d’arborescence mais
à l’inverse de l’état de l’art, notre détecteur ajoute une composante d’exploration. La
section 2.5.1 évalue le surcoût de complexité engendré par l’ajout de l’exploration par
comparaison aux méthodes traditionnelles. Par la suite, la section 2.5.2 présente une
analyse de Pareto du nouveau détecteur pour différentes modulations afin de le situer
par rapport à la littérature.

2.5.1 Surcoût de complexité engendré par l’exploration

Avant d’étudier l’éventuelle amélioration des performances que permet l’exploration,
il est utile de s’intéresser au surcoût de complexité engendré par cette modification.
Le premier changement majeur pouvant augmenter la complexité est l’ajout d’une

composante aléatoire. Cette modification peut engendrer deux problèmes : la nécessité
de générer des nombres aléatoires et le fait que la détection ne soit plus déterministe.
La section 2.3.2 a présenté deux solutions pour disposer de nombres aléatoires sans
surcoûts majeurs à savoir le stockage d’une séquence dans des blocs ROM et le recours à
des SPCA pour générer des séquences à la volée. De plus, l’exécution non déterministe
pose des complications d’implémentation mais n’est pas rédhibitoire. Le détecteur
best-first parallèle est un bon exemple d’algorithme non déterministe mais disposant
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2 Étude d’un détecteur à parcours d’arborescence stochastique

1 Calculer la décomposition : QR = H
2 tant que H ne change pas faire
3 Appliquer la rotation au vecteur reçu : ỹ = QTy
4 Initialiser la liste L0 avec les fils de la racine
5 tant que au moins une liste n’est pas vide faire
6 pour chaque liste non vide Ln faire
7 Extraire le meilleur nœud χ de Ln
8 Calculer le rayon r correspondant à la plus grande contre-hypothèse susceptible

d’être impactée
9 si la PED du meilleur frère de χ est plus petite que r alors

10 Ajouter ce meilleur frère dans la liste Ln
11 Prolonger χ pour déterminer son meilleur fils si la PED du meilleur fils de χ est

plus petite que r alors
12 Ajouter ce meilleur fils dans la liste Ln+1

13 si une nouvelle feuille est présente dans LNt alors
14 si la nouvelle feuille est la meilleure jamais rencontrée alors
15 Stocker cette feuille et sa métrique
16 sinon
17 Mettre à jour les contre-hypothèses

18 Ne conserver que les meilleurs nœuds de chaque liste

19 retourner les LLR

Figure 2.10) Synopsis de la détection selon le parcours par métrique parallèle
de [4]

Étape Nb × Nb +

Ligne 1) Calculer ỹ = QTy N2 (N − 1)N
Ligne 4 & 11) Prolonger un nœud au niveau n (N − n+ 1)q 2q
Ligne 19) Calculer les LLR Nq Nq

Complexité asymptotique Θ(N2) Θ(N2)

Tableau 2.3) Complexité arithmétique du détecteur best-first parallèle selon les in-
structions de la figure 2.10. On suppose un système MIMO N × N et
une constellation à q symboles.
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2.5 Comparaison du parcours d’arborescence stochastique avec des références

d’implémentations très performantes. Ainsi, l’exploration aléatoire ne devrait pas
engendrer de surcoût rédhibitoire.
Le deuxième changement significatif de la nouvelle méthode est la construction in-

dépendante des F chemins. En effet, les détecteurs de la littérature construisent tous
les chemins au sein d’une stratégie générale qui les lie les uns aux autres. Par exem-
ple, la détection par BFS prolonge tous les chemins en même temps pour déterminer
les branches les plus intéressantes. De même, le détecteur best-first hiérarchise les
chemins partiels les uns par rapport aux autres afin de sélectionner les prolongations
prometteuses. En opposition avec ces stratégies, les F chemins de notre nouveau dé-
tecteur sont construits indépendamment les uns des autres. Ainsi, un même nœud
peut être visité plusieurs fois par différentes lucioles/chemins. Or, nous avons établi
que la complexité totale est liée au nombre de nœuds visités. Visiter plusieurs fois le
même nœud peut donc avoir un impact significatif.
La figure 2.11 analyse le nombre de nœuds visités plusieurs fois au cours d’une même

détection. Pour cela, nous représentons le ratio du nombre de nœuds uniques visités
sur le nombre total de nœuds visités. Le cas étudié est une détection souple sur un
canal 4x4 avec un SNR de 20 dB et une 16-QAM. Nous fixons les paramètres à des
valeurs typiques : k = 2, F et γ varient entre deux valeurs. Les deux boîtes de Tukey
supérieures analysent l’impact d’un changement du nombre de lucioles/chemins à γ
fixé. Les deux boîtes inférieures analysent réciproquement l’impact du changement de
γ à F constant.

0 10 20 30 40 50 60 70
Ratio du nombres de noeuds uniques sur le nombre de noeuds visités (%)

F= 150, = 0.25

F= 150, = 1

F= 40, = 1

Détecteur FA

Figure 2.11) Statistiques des nœuds visités pour un système 4x4, une 16-QAM, un SNR
de 20 dB et k = 2. Les moustaches représentent les valeurs minimales et
maximales rencontrées.

La partie supérieure du graphe indique que multiplier par quatre le nombre de lu-
cioles/chemins revient à diviser par deux le ratio. Ainsi, construire plus de chemins
engendre forcément la visite de nouveaux nœuds uniques mais l’augmentation du nom-
bre total de nœuds est suffisante pour faire diminuer le ratio. Cela signifie donc que
beaucoup de nouveaux chemins sont au moins partiellement identiques à ceux déjà con-
struits. La partie inférieure présente la variation du ratio en divisant par 4 la valeur
de γ pour un nombre de lucioles/chemins constant. Dans ce cas de figure, le ratio aug-
mente significativement ce qui est cohérent avec l’analyse présentée en section 2.3.1
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2 Étude d’un détecteur à parcours d’arborescence stochastique

sur le sens de γ. En effet, ce paramètre règle le compromis exploration-exploitation
: plus il est faible, plus le détecteur explore. Ainsi, il est logique que le nombre de
nœuds uniques soit beaucoup plus important quand l’algorithme explore d’avantage.
Enfin, les trois statistiques s’accordent pour montrer que le ratio reste faible dans

toutes les circonstances. Ainsi, la médiane ne dépasse jamais les 20 % et le troisième
quartile reste sous les 35 % même dans le pire des cas. Or le nombre de nœuds visités
est une bonne estimation de la complexité de l’algorithme et visiter plusieurs fois le
même nœud est donc très coûteux. Par conséquent, la suite du manuscrit suppose qu’à
chaque visite d’un nouveau nœud, sa PED est stockée dans un bloc RAM pour qu’une
nouvelle visite du nœud ne coûte qu’une recherche dans une table. Cette mémoire
évite donc de répéter des calculs couteux similaires. Les statistiques montrent que
l’entretien d’une telle liste permet d’économiser plus de 75 % des calculs de fonction
objectif ce qui est largement suffisant pour justifier cette nouvelle contrainte matérielle.

2.5.2 Comparaison des performances au sens de Pareto

Des tests préliminaires montrent que notre détecteur ne fonctionne pas pour les QPSK.
Cependant, trouver au moins un cas d’application réaliste à cette nouvelle détection
est suffisant pour démontrer la pertinence de l’exploration. Ainsi, cette section se
concentre exclusivement sur les 16-QAM pour lesquelles les résultats préliminaires
sont favorables.

Définition de l’ensemble des paramètres d’études

L’analyse de Pareto doit parcourir l’ensemble des réglages possibles de chaque dé-
tecteur pour être objective. Le tableau 2.4 liste l’ensemble des paramètres testés pour
chacun des détecteurs. Le nombre de chemins survivants du K-best est fixé par un bal-
ayage logarithmique depuis le K minimal jusqu’à celui au-delà duquel les performances
ne s’améliorent plus. Ainsi, on peut voir sur le Pareto de la figure 2.9 une saturation
des performances vis-à-vis du paramètre K. Les tailles des listes du best-first sont
celles proposées dans [4]. Simuler plus de taille n’est pas pertinent puisque ces tailles
ne changent que très peu le point de fonctionnement.
Nous parcourons l’ensemble des trois paramètres de notre nouveau détecteur : le

nombre de lucioles/chemins F et les paramètres d’exploration k et γ. Le nombre de lu-
cioles/chemins est balayé de 10 jusqu’à une position où la complexité est si élevée que le
détecteur ne sera jamais efficace au sens de Pareto. Les deux paramètres d’exploration
sont balayés sous les contraintes permettant de simplifier les calculs : k est un entier
et γ une puissance de 2. Encore une fois, les plages de valeurs sont étendues jusqu’à
atteindre des zones de fonctionnement ne pouvant pas être efficaces.

Analyse de Pareto sur l’ensemble des paramètres

La figure 2.12 présente l’analyse de Pareto des trois détecteurs pour une 16-QAM.
Chaque configuration est représentée par un point de fonctionnement. Les configu-
rations efficaces au sens de Pareto sont représentées par des triangles, les autres par
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Détecteur Paramètre Valeurs testées
K-Best K 2, 4, 8, 12, 16, 24, 32, 48, 64, 128, 192, 256
Best-first Taille des listes (1, 3, 5), (1, 7, 10), (1, 12, 15)

Nouveau FA
k 1, 2, 3, 4, 5
γ 2−7, 2−6, 2−5, 2−4, 2−3, 2−2, 2−1, 1
F 10, 20, 30, 40, 60, 90, 130, 150, 175, 200, 250, 275

Tableau 2.4) Liste des paramètres testés dans l’analyse de Pareto

des disques. La couleur représente le type de détecteur. Notre nouveau détecteur est
beaucoup plus présent puisqu’il possède trois paramètres et a donc significativement
plus de configurations possibles.
L’analyse de Pareto montre que le détecteur à parcours d’arborescence stochastique

domine les deux références sur la quasi-totalité des points de fonctionnement. Ainsi le
nouveau détecteur atteint les mêmes performances que le K-best mode 3 de [3] avec
10 fois moins de produits par vecteurs détectés. Ce résultat est valable pour les points
de fonctionnement compris entre 17 dB et 23 dB. De plus, le nouveau détecteur à
exploration domine toutes les configurations du récent parcours par métrique de [4].
Pour autant, le K-best reste efficace au sens de Pareto lorsque l’on recherche une
détection la plus simple possible quitte à ce que cela nécessite un SNR très élevé.
En effet, l’approche aléatoire de notre détecteur requiert un nombre minimum de
lucioles/chemins pour être efficace ce qui explique qu’il ne peut pas atteindre de point
de fonctionnement à complexité aussi faible que le K-best avec 2 chemins.
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Figure 2.12) Analyse de Pareto des trois détecteurs pour une 16-QAM avec N = 4.
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2 Étude d’un détecteur à parcours d’arborescence stochastique

Réduction du nombre de paramètres de réglages

La grande flexibilité du détecteur à parcours d’arborescence stochastique est en partie
expliquée par ses trois paramètres qui laissent une plus grande marge de réglage.
Cependant, un nombre de paramètres trop élevé peut aussi être un défaut pour deux
raisons. Tout d’abord, plus un détecteur possède de paramètres, plus il est difficile à
régler. De plus, le réglage des paramètres est un frein à l’implémentation de détecteurs
versatiles. En effet, il faut alors prévoir une architecture capable de se configurer pour
fonctionner selon chaque réglage ce qui implique des surcoûts de ressources. Ces raisons
nous poussent à réduire le nombre de paramètres de réglage de notre détecteur.
La figure 2.13 présente deux nouvelles analyses de Pareto avec les mêmes références

dans les mêmes conditions. Cependant, la valeur de k est fixée respectivement à 2 et
3. Ces deux graphes montrent que notre détecteur ne perd ni flexibilité, ni efficacité
en fixant ce paramètre à une valeur adéquate. Le nombre de paramètres de réglage
peut être réduit à seulement deux : γ et F .
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(b) k = 3

Figure 2.13) Analyse de Pareto en fixant le paramètre k de notre détecteur.

Il est possible de réduire encore l’espace de réglage de notre détecteur en imposant
une contrainte sur les valeurs possibles de γ. En effet, la plupart des réglages efficaces
au sens de Pareto dans le cas k = 2 partagent des valeurs de γ comprises entre 0.25
et 1. Ainsi, nous proposons de contraindre γ à prendre ses valeurs parmi trois valeurs
différentes. La figure 2.14 présente une nouvelle analyse de Pareto pour k = 2 sous
la contrainte γ ∈ {0.25, 0.5, 1}. Seul un point du front de Pareto de la figure 2.13(a)
manque sur la nouvelle version. Il s’agit du point de fonctionnement le plus extrême
visant le SNR minimal à forte complexité. Pour autant, le nouveau front montre que
notre détecteur reste versatile et efficace au sens de Pareto. De plus, le nouveau point
extrême ne perd que 0.3 dB par rapport au réglage inaccessible qui requiert γ = 0.125.
Le détecteur à parcours d’arborescence stochastique peut donc fournir des perfor-

mances particulièrement intéressantes avec deux paramètres seulement : γ à choisir
parmi trois valeurs possibles et le nombre de lucioles/chemins F laissé libre. De plus
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Figure 2.14) Analyse de Pareto en fixant k = 2 et en imposant γ ∈ {0.25, 0.5, 1}

un réglage supplémentaire permettant de gagner 0.3 dB est accessible en autorisant
une quatrième valeur pour γ.

2.6 Conclusion sur la détection par parcours
d’arborescence stochastique

Ce chapitre a testé la validité de l’hypothèse relevée suite à l’état de l’art : les détecteurs
exploitant le modèle deviennent-ils plus résilients après ajout d’un comportement ex-
ploratoire ? Pour l’évaluer, un nouveau détecteur a été développé à l’intersection des
stratégies par parcours d’arborescence et des métaheuristiques bio-inspirées. Ainsi,
notre nouveau algorithme exploite le modèle de la même façon que les classiques K-best
et best-first. Cependant, il se distingue de ces références par son exploration aléatoire
inspirée du FA. La comparaison de notre détecteur avec les autres références permet
donc d’évaluer l’intérêt de leur seule différence : la présence ou non d’exploration.
Trois méthodes de comparaison sont retenues pour comparer notre nouveau dé-

tecteur aux références. Tout d’abord, nous reprenons les deux métriques usuelles les
plus évidentes : l’évolution du BER en fonction du SNR et la complexité de calcul. La
complexité retenue est la complexité arithmétique en nombre de produits car il s’agit
d’une métrique approchant assez bien le débit et la consommation énergétique d’une
implémentation matérielle efficace. De plus, ces deux critères sont mis en lien par des
analyses de Pareto afin d’étudier objectivement le compromis entre les deux métriques
antagonistes.
Notre nouvel algorithme est développé en rapprochant le FA du paradigme par

parcours d’arborescence. Le FA est originellement une métaheuristique d’optimisation
par évolution de population caractérisée par le déplacement de lucioles selon la fonction
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2 Étude d’un détecteur à parcours d’arborescence stochastique

objectif superposée à une exploration aléatoire. Nous avons montré dans ce chapitre
ainsi que dans [5] que le détecteur exploitant le FA de [2] peut être réinterprété comme
un parcours d’arborescence stochastique ce qui en fait une inspiration parfaite pour
l’objectif que nous nous sommes fixé.
Nous avons amélioré le détecteur de [2] pour pouvoir le comparer avec les parcours

d’arborescence sans exploitation de la littérature. En effet, la version entièrement
bio-inspirée de [2] est restreinte à la détection dure des symboles d’une QPSK. La
section 2.3.2 a permis d’étendre le fonctionnement à toutes les modulations, et en par-
ticulier à toutes les QAM. Une détection à sorties souples a également été proposée en
évaluant l’approximation max-log sur une liste de chemins. Cette méthode de produc-
tion des LLR est identique aux références ce qui évite de biaiser la comparaison finale.
Enfin, la complexité a été évaluée et réduite à son maximum. Pour cela, nous avons
simplifié le calcul de l’exponentielle par un approximant de Padé et recensé plusieurs
méthodes permettant de produire des nombres aléatoires sans produit. Toutes ces
approximations permettent d’adapter notre nouveau détecteur à la cible matérielle
FPGA et ASIC.
La version optimisée a été comparée aux détecteurs de références dans la section 2.5

selon les trois critères précédents. Nous avons d’abord évalué le surcoût de complexité
induit par l’exploration aléatoire en décomptant le nombre de nœuds visités au cours
d’une détection typique. Nous avons pu montrer qu’un système de cache évitant de
recalculer plusieurs fois les mêmes nœuds permet de réduire de plus 75 % les calculs de
fonctions objectifs. Ainsi, l’exploration aléatoire ne semble pas engendrer de surcoût
rédhibitoire. De plus, les comparaisons de Pareto montrent que notre détecteur est effi-
cace sur la quasi-totalité des points de fonctionnement pour une 16-QAM. Il démontre
une versatilité largement supérieure au best-first tout en divisant d’un facteur proche
de dix la complexité arithmétique comparé au K-best. Enfin, nous avons réduit le
nombre de paramètres de réglage en préservant les performances et la versatilité pour
simplifier l’implémentation.
Ces comparaisons vont dans le sens de notre hypothèse puisque l’ajout d’exploration

aléatoire a bien permis d’améliorer sensiblement les performances. Cette conclusion
motive le développement d’un détecteur intégrant l’exploration au sein même de sa
conception qui sera abordé dans les deux derniers chapitres. En effet, notre détecteur
à parcours d’arborescence stochastique n’utilise l’exploration que comme un ajout
sur une stratégie pré-existante. Nous cherchons donc dans la suite du manuscrit à
développer un détecteur intégrant dans sa stratégie même le compromis exploration-
exploitation.
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géométrique historique

Le chapitre précédent a évalué l’hypothèse qui suppose que l’exploration rend les dé-
tecteurs plus résilients. Pour ce faire, un détecteur à parcours d’arborescence pourvu
d’une composante d’exploration a été comparé à des références sans exploration basées
sur la même stratégie. L’analyse de Pareto a montré que notre détecteur était plus
efficace que les détecteurs de références, ce qui va dans le sens de l’hypothèse.

Dans l’étude précédente, l’exploration était un ajout à une stratégie pré-existante.
Cette approche était nécessaire car l’évaluation de l’hypothèse requerrait que la présence
d’exploration soit la seule différence avec les références. Ce chapitre s’intéresse cette
fois à un détecteur intégrant dès sa conception le compromis exploration-exploitation,
à savoir le détecteur géométrique historique de [6, 7]. Contrairement au détecteur à
parcours d’arbre stochastique du chapitre précédent, l’exploration fait cette fois par-
tie intégrante de la stratégie. Ainsi, les bénéfices de l’exploration devraient être plus
présents que lorsqu’elle est un ajout tardif.

La section 3.1 introduit toutes les notions mathématiques nécessaires à la com-
préhension et l’étude de cette classe de détecteur. En particulier, une présentation
détaillée de la décomposition en valeurs singulières (singular values decomposition,
SVD) et de ses propriétés utiles est fournie en section 3.1.2. Par la suite, la section 3.2
expose la stratégie géométrique avant qu’elle ne soit évaluée dans la section 3.3. Plus
précisément, les sections 3.3.1 et 3.3.2 quantifient la complexité et les performances
par rapport à un détecteur de la littérature et la section 3.3.3 présente un prototype
sur système sur puce (system on chip, SoC) pour diagnostiquer l’implémentabilité ma-
térielle de la stratégie. Enfin, la section 3.4 synthétise les atouts et les défauts du
détecteur géométrique historique pour amorcer le travail d’amélioration du chapitre
suivant.

3.1 Préambule mathématique

Cette section introduit les notions mathématiques nécessaires à la présentation et
l’étude des détecteurs géométriques. Ainsi, la section 3.1.1 exprime le modèle de
transmission en variables réelles et la section 3.1.2 détaille la réécriture de la fonction
objectif qui a été déjà présentée rapidement dans la section 1.3.7.
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3 Diagnostic du détecteur géométrique historique

3.1.1 Expression du modèle de transmission dans le domaine réel

Le détecteur géométrique exploite le modèle (1.9) sous sa forme réelle. Ainsi, nous
définissons de nouvelles variables réelles qui conservent leur sens précédent :

y< ,

(
<(y)
=(y)

)
, (3.1)

H< ,

(
<(H) −=(H)
=(H) <(H)

)
, (3.2)

x< ,

(
<(x)
=(x)

)
, (3.3)

w< ,

(
<(w)
=(w)

)
, (3.4)

Q< , <(Q), (3.5)

N<t , 2Nt, (3.6)

N<r , 2Nr. (3.7)

Avec ces notations, le modèle (1.9) trouve son équivalent direct en écriture réelle :

y< = H<x< + w<. (3.8)

En termes de traitement de signal, le passage d’un modèle complexe à un réel revient
à traiter indépendamment les composantes réelles et imaginaires de la modulation.
Mathématiquement, il s’agit d’exprimer le même espace vectoriel en utilisant R plutôt
que C. Ces deux interprétations confirment que le nouveau modèle contient exactement
la même quantité d’informations que le modèle précédent. Ainsi, la détection n’est ni
plus complexe, ni plus simple, avec un modèle ou un autre. Comme la fin du manuscrit
n’utilise que le modèle réel et qu’il n’y a pas de risque de confusion, nous omettrons
l’exposant < par simplicité de lecture. Dans le cas où il faudrait faire référence à une
variable du modèle complexe, celle-ci sera notée avec un exposant =. Par exemple,
Q= représente la constellation à valeur complexe.

3.1.2 Prétraitement par décomposition en valeurs singulières

Les détecteurs géométriques exploitent un pré-traitement s’appuyant sur la décom-
position en valeurs singulières (singular values decomposition, SVD) qui a déjà été
rapidement discuté en section 1.3.7. Cette section définie cette décomposition et ex-
plicite son lien avec la fonction objectif.

Définition et calcul de la décomposition en valeurs singulières

Sur le corps des réels, la SVD exprime que pour toute matrice H ∈ RNr×Nt , il existe
deux matrices orthogonales U et V telles queH = UΛVT avec Λ ∈ Rn×n une matrice
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diagonale et n , min(Nt, Nr). Les coefficients {λi : i ∈ J1, nK} de Λ sont appelées
valeurs singulières et U et V peuvent être choisies telles que

0 ≤ λ1 ≤ λ2 ≤ · · · ≤ λn. (3.9)

Avec ces définitions et notations, le nombre de valeurs singulières non nulles est égal
au rang de la matrice décomposée et la norme de la matrice peut s’écrire

‖H‖2F =

n∑
i=1

λ2i . (3.10)

La SVD peut être calculée de différentes façons et possède des implémentations dans
la grande majorité des langages de programmation. Le choix des algorithmes dépend
de la forme de la matriceH ainsi que des sorties recherchées. Certains algorithmes sont,
par exemple, plus adaptés aux matrices carrées [76] quand d’autres sont préférables
pour les matrices possédant une dimension bien plus grande que l’autre. De même, des
simplifications sont possibles si les matrices U et/ou V ne sont pas nécessaires [77].
Pour une comparaison de ces algorithmes, voir [78, Section 8.6]. Dans tous les cas,
le nombre d’opérations pour obtenir la SVD croît cubiquement avec la plus grande
dimension de la matrice du canal H.

Décomposition en valeurs singulières et fonction objectif

La section 1.3.4 développait le pré-traitement par décomposition QR et la réécriture
de la fonction objectif associée. Cette section présente le pré-traitement analogue
reposant sur la SVD. Ce processus a déjà été présenté en section 1.3.7 mais il est
repris ici pour permettre une lecture linéaire du chapitre.
En accord avec (1.11), nous définissons x0 , H+y avec H+ la pseudo-inverse de H.

La fonction objectif peut alors être ré-exprimée à partir des différentes matrices :

‖y−Hx‖2 = ‖H(x0 − x)‖2 (3.11)

= (H(x0 − x))
T H(x0 − x) (3.12)

=
(
UΛVT (x0 − x)

)T
UΛVT (x0 − x) (3.13)

=
(
VT (x− x0)

)T
ΛUTUΛ

(
VT (x− x0)

)
(3.14)

=
(
VT (x− x0)

)T
Λ2
(
VT (x− x0)

)
(3.15)

en utilisant l’orthogonalité de U et la diagonalité de Λ.
Soit la famille {vi : i ∈ J1, NtK} des colonnes de V. Cette famille forme une base

de l’espace puisque V est orthogonale. Soient {αi ∈ R : J1, NtK} les coordonnées du
vecteur x − x0 dans cette base. La fonction objectif peut alors s’écrire comme une
fonction quadratique dans la nouvelle base :

‖y−Hx‖2 =

Nt∑
i=1

α2
iλ

2
i . (3.16)
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Isovaleurs de la fonction objectif

Soit Iν l’isovaleur définie par

Iν =

{
x : ‖y−Hx‖2 =

Nt∑
i=1

α2
iλ

2
i = ν

}
(3.17)

avec ν ∈ R+ une constante.
Nous supposons dans la suite que toutes les valeurs singulières sont non nulles (ie,

H est de rang complet), ce qui est typiquement le cas [79]. La seconde expression de la
fonction objectif montre alors que Iν est une hyper-ellipsoïde dont les demi-axes sont
de la forme ν/λ2

i . De plus, les vecteurs directeurs des demi-axes sont les colonnes de la
matrice V qui forment une base orthogonale. Enfin, le centre de l’hyper-ellipsoïde est
x0 = H+y. La figure 3.1(a) illustre dans le plan ces propriétés avec une isovaleur en
pointillé ainsi que les deux vecteurs vi/λi en bleu.
Puisque l’équation (1.1) fixe la valeur de ‖H‖2F pour normaliser le canal et que

(3.10) lie cette norme aux valeurs singulières, nous savons que ces dernières ne sont
pas totalement indépendantes. Pour autant, il est possible qu’une ou plusieurs valeurs
singulières deviennent prépondérantes devant les autres ce qui signifie que certains
demi-axes ν/λ2

i deviennent négligeables. Ainsi, l’hyper-ellipsoïde s’applatit suffisam-
ment pour considérer qu’elle a perdu une ou plusieurs dimensions. On parle alors
d’une matrice de canal H mal conditionnée. Ce cas de figure est représenté sur la
figure 3.1(b).

x1

x2

-1 1 3

3

1

-1

-3

(a) Matrice de canal bien conditionnée (λn/λ1

proche de 1)

x1

x2

-1 1 3

3

1

-1

-3

(b) Matrice de canal mal conditionnée (λn/λ1

tend vers l’infini)

Figure 3.1) Lien entre les valeurs et vecteurs singuliers et les isovaleurs de la fonction
objectif.
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Les équations (1.1) et (3.10) impliquent que si l’une des valeurs singulières grandit,
les autres doivent diminuer en conséquence. Ainsi, les cas les mieux conditionnés
produisent des demi-axes de valeurs équivalentes. A l’inverse, les cas mal conditionnés
impliquent que les isovaleurs sont aplaties dans certaines directions et très étendues
dans les autres.

3.1.3 Obtention de la pseudo-inverse de Moore-Penrose
La pseudo-inverse est une généralisation de l’inverse aux matrices non-inversibles et/ou
carrées. Pour des réels, la pseudo-inverse de H ∈ RNr×Nt , notée H+ ∈ RNt×Nr , est
définie comme l’unique matrice vérifiant les quatre conditions de Moore-Penrose [78,
Section 5.5.2] : 

HH+H = H,
H+HH+ = H+,

(HH+)T = HH+,

(H+H)T = H+H.

(3.18)

La pseudo-inverse recouvre l’inverse usuelle pour des matrices carrées de rang complet.
Pour les matrices de rang complet, la pseudo-inverse peut-être obtenue par

H+ = (HTH)−1HT (3.19)

qui vérifie bien les quatre conditions. L’obtention de la pseudo-inverse par cette méth-
ode requiert deux produits matriciels et une inversion matricielle.
Cependant, la SVD permet d’obtenir plus efficacement la pseudo-inverse puisque

H+ = VΛ+UT vérifie également les conditions avec

Λ+ = diag

(
1

λ1
,

1

λ2
, · · · , 1

λr
, 0, · · · , 0

)
(3.20)

et r le rang de H. Ainsi, la connaissance de la SVD remplace une inversion matricielle
par l’inversion de r scalaires ce qui est bien plus simple. De plus, cette méthode a
l’avantage de ne pas avoir besoin de l’hypothèse H de rang complet. Ainsi, le surcoût
induit par le calcul d’une pseudo-inverse en sus d’une SVD est assez réduit.

3.2 La détection géométrique historique
La section 1.3.7 de l’état de l’art a rapidement présenté le détecteur géométrique dans
sa version historique [6, 7]. La détection géométrique à sorties souples repose sur un
processus en deux étapes qui vise à construire une liste de solutions possibles S ⊂ QNt .
Cette liste est ensuite utilisée conjointement à l’approximation max-log pour produire
les LLR selon l’équation (1.25). Les deux étapes de l’algorithme opèrent à deux niveaux
différents : une recherche grossière à l’échelle de l’espace total puis une recherche fine
autour des points prometteurs. Cette section détaille en profondeur le fonctionnement
de cette version et met en avant son caractère exploratoire.
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3.2.1 Recherche générale : exploration géométrique

L’objectif de l’étape de recherche générale est de sélectionner un ensemble P ⊂ QNt

de points prometteurs qui seront raffinés dans la seconde étape. La construction de
cet ensemble poursuit des critères antagonistes :

1. les points de P doivent être prometteurs, c’est à dire avoir une fonction objectif
faible ;

2. les points de P doivent être aussi différents que possible ;

3. le cardinal p , card(P) doit être le plus faible possible.

Le premier critère assure que la future recherche locale se concentrera sur des zones
de l’espace où la solution est susceptible de se trouver. Le second critère garantit
que les recherches fines investigueront bien des zones différentes de l’espace. Enfin,
le troisième critère réduit le nombre de recherches locales à venir pour éviter une
explosion de la complexité arithmétique. L’expression de la fonction objectif (3.16)
montre bien l’antagonisme entre les deux premiers critères. En effet, des points très
éloignés auront des coordonnées très différentes ce qui induira forcément une forte
fonction objectif pour au moins certains d’entre eux.
L’exploration historique s’appuie sur une interprétation géométrique de la fonction

objectif pour produire l’ensemble P. Pour ce faire, nous définissons les droites ∆i

passant par x0 et dirigées par les vi. L’expression (3.16) ainsi que l’ordre croissant des
λi (Cf. (3.9)) met en évidence que la fonction objectif croit moins vite lorsque l’on se
déplace le long des premières droites que le long des dernières. Ainsi, la sélection de
différents points proches des premières droites valide les critères fixés. La figure 3.2
illustre ce propos dans une coupe en 2 dimensions pour une QPSK. On y retrouve bien
que les points le long de la droite violette ∆1 valident à la fois les critères de différence
et de qualité. En effet, les deux points proches de ∆1 forment le couple de points le
plus différent ayant une fonction objectif totale faible.
Plusieurs méthodes ont été proposées pour sélectionner des points le long des pre-

mières droites [6], toutes reposant sur des intersections entre les ∆i et d’autres éléments
géométriques. Nous présentons ici celle qui a été retenue dans notre travail prélimi-
naire en raison de sa bonne implémentabilité [8]. L’intersection des premières ∆i est
effectuée avec chaque hyperplan de base Hi = {x ∈ RNt : xi = 0}. Par la suite, le
détecteur recherche le point de la constellation le plus proche de chaque intersection.
En cas d’égalité, le point le plus proche de x0 est retenu. La figure 3.3 illustre ce
processus dans le même exemple que la figure 3.2.
La méthode précédemment décrite permet de sélectionner des points qui remplissent

les deux premiers critères mais elle produit des ensembles P de trop grande taille. C’est
pourquoi, le détecteur ne conserve que C candidats par droite ∆i et ne traite que les
D premières droites. Ainsi, p , card(P) = CD par construction ce qui permet de
réduire le cardinal de P et donc de remplir le troisième critère.
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Figure 3.2) Variation de la fonction objectif le long des ∆i.
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Figure 3.3) Sélection des points prometteurs comme les points de la constellation les
plus proches des intersections ∆i ∩Hi.
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3.2.2 Recherche locale : exploitation

La recherche fine améliore la sélection précédente en examinant les solutions à prox-
imité des points prometteurs. Cette étape accepte en entrée le sous-ensemble P et
produit la liste S qui servira au calcul des LLR. Avant l’exploitation locale, l’ensemble
S est initialisé avec P. Ensuite, un processus itératif est effectué pour chaque point
prometteur de P. Une itération est composée des trois étapes suivantes.

1. Générer au plus 2Nt nouveaux points en faisant varier tour à tour chaque co-
ordonnée du point initial. Pour chaque coordonnée modifiée, le symbole est
remplacé par le précédent et le suivant dans la constellation à valeur réelle. Si
le symbole à modifier est déjà à une valeur extrême de la constellation (ie, le
premier ou le dernier symbole), seul un point est généré. Voici un exemple de ce
procédé pour une constellation 16QAM à valeurs réelles comprenant les symboles
{−3,−1, 1, 3} et pour le point de départ (1, 3) :

(1, 3) 99K


(-1, 3) premier symbole précédent
(3, 3) premier symbole suivant
(1,1) second symbole précédent

pas de second symbole suivant

(3.21)

Cet exemple produit donc trois nouveaux points.

2. Calculer la fonction objectif pour chaque nouveau point généré et l’ajouter à S.

3. Sélectionner le meilleur point parmi le candidat initial et les nouveaux candidats
générés. Le meilleur point devient le nouveau point de départ pour l’itération
suivante. En cas d’égalité, le point initial est préféré.

Les trois étapes précédentes décrivent une recherche locale visant à améliorer un
point de départ. La correction totale1 de cette recherche est facile à prouver. En effet,
l’algorithme est partiellement correct2 puisque le point final de l’itération et toujours
meilleur que le point initial ce qui en fait un invariant de boucle. De plus, l’algorithme
termine3 puisque la fonction objectif des points est une fonction décroissante sur un
ensemble fini et puisque la règle d’égalité de l’étape 3 assure la terminaison dans le cas
où deux points ont exactement la même valeur de fonction objectif.
Ainsi, la recherche locale est assurée d’améliorer le point initial et de terminer après

un nombre fini d’itérations. Cependant, il est possible de fixer un nombre maximal
d’itérations pour limiter la complexité de la détection, quitte à perdre en performance.
Ce compromis sera étudié par une analyse de Pareto dans la suite du chapitre.

1En informatique, un algorithme est dit totalement correct s’il termine et qu’il est correct.
2En informatique, un algorithme est dit partiellement correct s’il fournit un résultat correspondant
aux attentes. Ici, le point final doit être meilleur que tous ses voisins.

3En informatique, on dit qu’un algorithme termine lorsqu’il produit toujours un résultat en temps
fini et on parle alors de sa terminaison. Un algorithme bouclant à l’infinie est par exemple un
algorithme qui ne termine pas.
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3.2.3 Positionnement du détecteur géométrique dans la
taxonomie exploration/exploitation

Le chapitre 1 a amorcé une classification des détecteurs selon qu’ils explorent et/ou
exploitent. La quasi-totalité des algorithmes de l’état de l’art exhibe une exploitation
du modèle mais seule une petite partie d’entre eux explore. Ce chapitre avait également
défini l’exploration par la réalisation, à une étape donnée, de choix sous-optimaux dans
l’espoir d’obtenir un meilleur résultat final. Cette section vise à positionner le détecteur
géométrique précédemment décrit dans cette taxonomie.
Comme tous les autres détecteurs de l’état de l’art, le détecteur géométrique est un

détecteur à exploitation. En effet, la seule façon de ne pas exploiter du tout est de
construire la liste S à partir de points sélectionnés complètement au hasard. Dans notre
cas, l’exploitation transparaît dans les deux étapes de l’algorithme. Tout d’abord, la
recherche grossière exploite les informations du modèle à travers la SVD de la matrice
du canal. De plus, la recherche fine est une exploitation pure puisqu’elle cherche à
tirer le meilleur parti des points prometteurs qui lui sont fournis.
Tous les détecteurs à exploration rencontrés jusqu’ici implémentaient ce comporte-

ment par une approche aléatoire. C’est par exemple le cas des détecteurs bio-inspirés de
la section 1.3.6 ainsi que de notre nouveau détecteur à parcours d’arborescence stochas-
tique du chapitre 2. Cela dit, le détecteur géométrique est également un algorithme
à exploration malgré l’absence de composantes aléatoires. En effet, il effectue bien
une sélection de points sous-optimaux lors de la recherche grossière en espérant que la
diversité des profils de P produise un meilleur résultat final. A titre d’illustration, un
détecteur géométrique sans exploration consisterait à construire P avec les p meilleurs
points sans obligation de diversité, c’est à dire en ne tenant pas compte du critère 2
de la section 3.2.1.

3.3 Atouts et faiblesses de la version historique

Cette section présente notre évaluation des qualités et faiblesses de ce détecteur géo-
métrique sur le plan de la complexité, des performances et de l’implémentabilité telles
que nous l’avons publiée dans [8]. Cette évaluation vise à mettre en lumière les prin-
cipaux changements à apporter ainsi qu’à identifier les atouts à préserver sur lesquels
capitaliser pour améliorer le détecteur historique.

3.3.1 Analyse de la complexité arithmétique

L’analyse de complexité comprend deux aspects distincts : le pré-traitement effectué
une fois par temps de cohérence du canal de transmission et la détection à proprement
parler. Comme plusieurs centaines de vecteurs sont transmis par temps de cohérence,
le pré-traitement n’impacte que faiblement la complexité une fois rapporté au nombre
de vecteurs détectés. A titre de comparaison, la complexité du détecteur géométrique
est ici rapportée à celle du détecteur k-best décrit en section 2.4.1
Commençons par comparer les pré-traitements. Le détecteur géométrique présenté
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requiert une SVD et le calcul d’une pseudo-inverse par temps de cohérence. La sec-
tion 3.1.2 a établi que la complexité arithmétique de la décomposition croit cubique-
ment avec la taille du système. De plus, nous avons démontré que deux produits
matriciels et des inversions scalaires suffisent à obtenir la pseudo-inverse à partir de
la SVD. Le pré-traitement du détecteur géométrique dans son ensemble évolue donc
cubiquement avec la taille du système. Le détecteur k-best requiert quant à lui une
décomposition QR qui s’obtient aussi par un algorithme de complexité cubique. Ainsi,
les deux détecteurs possèdent des pré-traitements asymptotiquement équivalents que
nous négligerons dans la suite de l’analyse devant les calculs effectués pour chaque
vecteur.
Le tableau 3.1 détaille la complexité arithmétique du détecteur géométrique tel qu’il

a été présenté précédemment. La complexité asymptotique en Θ(N2
t Nr) est supérieure

à celle du k-best qui a été évaluée à Θ(N2) dans le tableau 2.2. De plus, il est intéres-
sant de noter que l’étape la plus impactante est l’évaluation de la fonction objectif pour
chaque intersection. En effet, la recherche grossière produit DNt intersections et cha-
cune d’entre elle requiert un calcul de norme demandantNtNr produits-accumulations.
Pour autant, la taille du système MIMO n’est pas toujours suffisamment grande

pour atteindre le comportement asymptotique. C’est pourquoi, la figure 3.4 compare
la complexité arithmétique exacte en fonction du nombre d’antenne dans un système
carré (Nt = Nr = N). La similitude du nombre de produits et du nombre d’additions
s’explique par l’impact prépondérant des évaluations des fonctions objectifs sur la com-
plexité totale. De plus, les pentes confirment les complexités asymptotiques prévues
par les deux tableaux. Enfin, le graphique montre que le détecteur géométrique est
plus simple tant que la taille du système à valeur réelle est inférieure à 16, ce qui
revient à 8 antennes physiques. Ainsi, ce détecteur est donc préférable pour ce critère
pour les systèmes MIMO conventionnels tels que la WiFi ou le WiMAX.

3.3.2 Performances de détection

Les performances de détection sont évaluées en termes de BER en fonction du SNR
selon la méthode de Monte Carlo présentée en section 2.1.1. Le détecteur K-best est
une nouvelle fois choisi comme référence et nous fixons K = 256 pour maximiser ses
performances dans le compromis performance-complexité. Le test est réalisé dans des
conditions proches de celles décrites dans le standard WiFi : un canal 4x4 est utilisé
conjointement à des QPSK ou 16-QAM. Selon la modulation, le cas testé correspondra
à un modulation and coding scheme (MCS) de 1 ou de 3 selon le tableau 1.1 et le
standard WiFi.
Le caractère prospectif de la comparaison nous pousse à choisir un codage de canal

simple et nous retenons donc le code convolutif généré par (7, 5)8 qui a été introduit
en section 1.2.4. Pour rappel, il s’agit d’une version simplifiée du code présent dans
le standard WiFi qui est aussi un code convolutif de rendement 1/2. Un décodeur de
Viterbi est utilisé à la réception avec une profondeur de 10 symboles, ce qui correspond
aux ordres de grandeurs attendus pour un code convolutif de cette taille [41].
La figure 3.5 présente l’évolution du BER en fonction du SNR dans le cas d’un MCS

de 1 (ie, avec une QPSK) pour les deux détecteurs considérés. Le SNR est défini
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Étape Nb × Nb +

Calculer x0 NtNr NtNr
Intersections & Projections DN2

t DN2
t

Évaluation de la fonction objectif DN2
t Nr DN2

t (Nr + 1)
Une itération d’exploitation CDNt(Nr +Nt) CDNt(Nr +Nt + 1)
Calcul des LLR 0 1
Complexité asymptotique Θ(N2

t Nr) Θ(N2
t Nr)

Tableau 3.1) Complexité arithmétique du détecteur géométrique historique.
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Figure 3.4) Comparaison de la complexité arithmétique du détecteur géométrique his-
torique et du k-best (K = 252) de [3].
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selon (2.2). Nous remarquons que le détecteur géométrique fournit des performances
équivalentes à la référence de la littérature jusqu’à un taux d’erreur de 10−4. Cepen-
dant, il requiert un environ 2dB de plus que le k-best pour atteindre le seuil des 10−5.
Enfin, on note l’apparition d’un palier puisque le BER tend vers 10−6 plutôt que de
continuer à décroitre.

2.5 5.0 7.5 10.0 12.5 15.0 17.5 20.0 22.5
SNR (dB)

10 7

10 5

10 3

10 1

B
E
R

Geom. 4 3

k-best 256

Figure 3.5) Comparaison des performances du détecteur géométrique historique et du
k-best de [3] pour une QPSK et un codage convolutif de rendement 1/2.
Cas proche du standard WiFi avec un MCS de 1.

Ces performances sont encourageantes mais montrent une limite du détecteur géo-
métrique historique. En effet, les performances sont acceptables jusqu’aux BER de
l’ordre de 10−5. De plus, l’analyse de complexité précédente a révélé que le détecteur
géométrique était 6 fois plus simple que le k-best. Ainsi, le choix entre les deux dé-
tecteurs peut revenir à un choix entre de meilleures performances de détection mais
coûteuses ou des performances acceptables mais moins coûteuses. Pour autant, la sat-
uration du BER est plus problématique car certaines transmissions codées visent des
taux d’erreur inférieurs à 10−6.
Les simulations avec une 16-QAMmontrent que le détecteur géométrique ne parvient

pas du tout à atteindre des performances acceptables. En effet, nous n’avons jamais
observé de BER inférieur à 10−2, même pour un SNR supérieur à 25dB. La version
historique du détecteur géométrique n’est donc pas du tout utilisable pour les modu-
lations d’ordres supérieures.

3.3.3 Implémentabilité sur architecture matérielle

L’implémentabilité du détecteur géométrique historique est évaluée à partir d’un pro-
totype réalisé sur un système sur puce (system on chip, SoC) composé d’un FPGA
28nm et de deux co-processeurs ARM. Le FPGA est configuré grâce au Very high
speed integrated circuit Hardware Description Language (VHDL) et le co-processeur
ARM est programmé en langage C.
L’implémentation FPGA se concentre sur les étapes spécifiquement liées à la stratégie
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de détection géométrique et délègue au co-processeur ARM les étapes qui sont déjà
bien connues à savoir le calcul des LLR avec l’approximation max-log, la SVD et la
pseudo-inverse. En effet, l’objectif de cette implémentation est d’évaluer les qualités
des étapes spécifiquement liées à la stratégie de détection géométrique. De même,
l’évaluation de l’implémentabilité est préférée au détriment de la recherche de perfor-
mances. Ainsi, l’implémentation est construite comme un pipeline piloté par les don-
nées où chaque module est indépendant des autres ce qui permet de faciliter l’analyse.
Le fonctionnement de ce pipeline est détaillé un peu plus tard.
Les dimensions du système MIMO sont fixées à Nt = Nr = N = 10 pour simuler un

cas très légèrement plus exigeant que les cas d’utilisation identifiés en partie 1.2.1. De
plus, le prototype est limité à la détection des QPSK qui sont les seules modulations
pour lesquelles les performances sont acceptables. Les nombres sont représentés dans
un formalisme de virgule fixe et le nombre de bit alloués à chaque entrée est donné
dans le tableau 3.2. La taille de la partie entière est choisie pour éviter les overflows
dans 99% des cas rencontrés en simulation. Les variables intermédiaires et de sorties
sont quantifiées de façon à éviter toute pertes de données pour échapper aux erreurs
d’arrondis, quitte à augmenter l’utilisation des ressources.

Partie entière Partie fractionnaire Longueur totale
x0 3 bits 3 bits 6 bits

{vi}Di=1 1 bit 5 bits 6 bits
y 6 bits 2 bits 8 bits
H 6 bits 2 bits 8 bits

Tableau 3.2) Quantification des entrées du détecteur.

Architecture de l’implémentation matérielle

La figure 3.6 présente l’architecture générale sous la forme d’un flux de données mettant
en évidence les modules. Les signaux de synchronisation ne sont pas représentés par
soucis de lisibilité. Le contenu des modules dont le nom n’est pas suffisamment précis
sera détaillé dans la suite.
L’architecture générale met en lumière que le détecteur géométrique est à la fois par-

allélisable et pipelinisable. En effet, trois niveaux de parallélisation sont disponibles.
Tout d’abord, les macro-modules d’exploration (ie recherche grossière) et d’exploitation
(ie recherche fine) peuvent être exécutés simultanément. Au sein de ces macro-
modules, les modules sont également parallélisables puisque la projection, l’intersection
et les calculs de normes sont par exemple réalisables en même temps. Enfin, chaque
module donne lieu à une parallélisation interne classique : il est par exemple possible
de traiter simultanément chaque coefficient d’un vecteur lors du calcul de sa norme.
De plus, l’architecture générale se comporte comme un pipeline de profondeur 7 ce
qui augmente significativement le débit. Ce dernier point exploite le déterminisme du
détecteur géométrique qui n’effectue pas de retour arrière en fonction des entrées.
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Co-processeur

Interface

D Explorations

Projection Évaluation Selection C pts

Intersection Évaluation

CD Exploitations

Sélection meilleurs pts ‖.‖22 Calcul ω

‖.‖22 Calcul ωi

FPGA

Figure 3.6) Architecture de l’implémentation sur FPGA sous une forme simplifiée.

Description des modules

L’exploration géométrique est implémentée de la façon la plus directe possible. Ainsi,
x0 et tous les ∆i ∩ Hj sont calculés puis projetés sur la constellation par les modules
Projection et Intersection. Le module Évaluation calcule ensuite la fonction objectif
avant que les C meilleurs points ne soient sélectionnés.
Le macro-module d’exploitation introduit quant à lui une variable intermédiaire

ω = y−Hx (3.22)

pour réduire la complexité sans perte de performance. Ainsi, une fois que ω est calculé
une première fois, le changement de la ième coordonnée requis lors de la recherche locale
peut s’écrire

ωi = y−Hx = ω −Hz (3.23)

où toutes les composantes de z sont nulles sauf la ième. De plus, pour une QPSK, la
composante non nulle est zi = −2xi ce qui revient à calculer ωi avec N décallages à
gauche et N additions.
Deux solutions différentes ont été retenues pour l’implémentation des sélections selon

qu’elles recherchent la meilleure valeur ou les C meilleures. Le premier cas peut être
implémenté par un simple arbre de réduction où les valeurs d’entrées sont comparées
deux à deux, étage après étage, jusqu’à ce qu’il ne reste que la meilleure. Cepen-
dant, ce processus ne peut fonctionner que lorsque l’on recherche la meilleure fonction
objectif. Ainsi, cette méthode n’est pas adaptée pour la recherche des C meilleures
fonctions objectifs. Le second cas de figure est implémenté avec C registres stockant les
meilleures fonctions objectifs rencontrées jusqu’à présent. Ces registres sont initialisés
avec la valeur maximale possible puis chaque candidat est inséré pour maintenir un
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ordre croissant parmi les registres. Une fois toutes les entrées insérées, les registres
contiennent les C meilleures fonctions objectifs. Le tableau 3.3 illustre cette stratégie
pour sélectionner 3 candidats parmi 5. Cette méthode permet de traiter une entrée en
C comparaisons et au plus C décalages, ce qui représente un coût matériel raisonnable.

Entrée Insérée dans Reg 0 Reg 1 Reg 2
26 Reg 0 max max max
15 Reg 0 26 max max
25 Reg 1 15 26 max
19 Reg 1 15 25 26
34 Rejeté 15 19 25

Résultat 15 19 25

Tableau 3.3) Processus de sélection des C = 3 meilleures valeurs de fonction objectif
parmi 5 candidats.

Pipeline piloté par les données

Un pipeline piloté par les données est adapté aux prototypes car il permet de diviser
le système en petits éléments indépendants tout en conservant une implémentation
fonctionnelle. Ainsi, chaque partie élémentaire peut être étudiée sans subir l’influence
du reste du système. Chaque module de la figure 3.6 possède donc des signaux de
contrôle en plus des flux de données représentés pour permettre leur synchronisation.
Notre pipeline est régit par un protocole monorail biphasé tel qu’il est décrit dans [80].

Ainsi, un signal de requête et un acquittement sont ajoutés en plus des bus de données.
Chaque module possède donc un port de requête R piloté par le module émetteur, un
port d’acquittement A piloté par le module récepteur et un bus de données. La poignée
de main synchronisant les modules suit le protocole suivant.

1. Initialement, R = A et l’état du bus de données n’est pas spécifié.

2. Lorsque le module émetteur a des données à transmettre, il met à jour le bus de
données D à la valeur souhaitée et passe R à l’état de Ā. Le bus de données doit
désormais conserver son état.

3. Le module de réception remarque l’événement en testantR⊕A, stocke les données
de D et acquitte en passant A à l’état de R. Ce module peut commencer ses
calculs.

4. Le module remarque l’acquittement en surveillant R ⊕ A. Il peut désormais
modifier l’état du bus de données s’il le souhaite.

Une attention supplémentaire est nécessaire lorsqu’il y a plusieurs émetteurs et/ou
récepteurs. En effet, nous supposons que chaque module est indépendant, ce qui
implique qu’il n’y a aucune garantie qu’ils soient tous prêt à envoyer ou recevoir des
données exactement au même instant. Pour palier ce problème, nous utilisons des
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C-elements de Muller, qui sont des portes logiques répliquant l’état de ses entrées
à sa sortie si elles sont toutes identiques et qui conserve son état sinon [81]. Ainsi,
l’insertion de C-elements sur les connexions A et/ou R permet de ne transmettre les
poignées de main que lorsque tous les modules sont au même état.

3.4 Synthèse sur la détection géométrique
historique : une stratégie prometteuse et des
défauts à améliorer

Ce chapitre a introduit un détecteur construit autour du compromis exploration-
exploitation à travers deux étapes : une recherche globale utilisant des considérations
géométriques suivie d’une exploitation grâce à une recherche fine. Un diagnostic com-
plet de la stratégie géométrique a été mené afin d’en saisir les aspects mathématiques,
algorithmique et d’implémentation ainsi que pour en évaluer les atouts et défauts.
Ainsi, les simulations de Monte Carlo ont montrées l’intérêt de l’approche géomé-

trique lorsque la transmission utilise une QPSK et un nombre assez réduit d’antennes.
Le détecteur étudié s’est montré plus simple qu’un détecteur à parcours d’arborescence
tout en approchant leurs performances pour les SNRs faibles à moyens. De plus, un
prototype sur SoC a mis en lumière des caractéristiques très propices à l’implémentation
matérielle : forte parallélisation possible et comportement sans branches condition-
nelles facilitant l’utilisation de pipelines.
Pour autant, plusieurs défauts ont été relevés que les travaux présentés dans le

prochain chapitre chercheront à résoudre. Ainsi, un palier prévient la décroissance
du BER à fort SNR dans le cas des transmissions en QPSK. De plus, le détecteur
géométrique historique ne parvient pas à fournir des BER acceptables pour les modu-
lations d’ordre supérieur qui sont pourtant présentes dans les standards retenus dans
nos cas d’utilisation (Cf. section 1.2.1). Enfin, une amélioration de la complexité
asymptotique est requise pour généraliser l’utilisation de la stratégie géométrique à
des systèmes MIMO de taille plus conséquente.
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Le chapitre précédent a introduit la détection géométrique comme un algorithme inté-
grant le compromis exploration-exploitation au sein de sa structure. De plus, les études
préliminaires ont révélé un potentiel tant en termes de performance de détection et de
complexité qu’en termes d’implémentabilité. Cependant, un certain nombre de lim-
ites ont également été soulevées. Tout d’abord, la figure 3.5 montre que le détecteur
géométrique ne maintient pas la décroissance du BER pour une QPSK à partir d’un
certain SNR. De plus, le détecteur historique présenté est incapable de détecter les
données émises avec des modulations d’ordre supérieur. Enfin, la complexité arithmé-
tique du détecteur croit trop rapidement avec le nombre d’antennes d’émission et de
réception du système. En effet, la version historique est plus simple pour les systèmes
carrés à moins de 8 antennes mais sa croissance cubique le rend trop complexe pour
les systèmes de taille moyenne à grande.
Ce chapitre propose donc plusieurs améliorations algorithmiques pour résoudre les

défauts soulevés dans le chapitre précédent. Ces améliorations, détaillées dans la sec-
tion 4.1, portent majoritairement sur la recherche globale et sur des optimisations de
complexité. Toutes ces améliorations sont évaluées dans la section 4.2 afin de s’assurer
qu’elles ont bien résolues les problèmes soulevés dans la version historique. Enfin, la
section 4.3 présente une implémentation matérielle sur FPGA et compare les résultats
obtenus avec des implémentations de référence issues de la littérature.

4.1 Améliorations algorithmiques de la détection
géométrique

Nous proposons ici une série d’améliorations à la détection géométrique dont la ma-
jorité ont été publiées dans [9]. Tous les changements de cette section se fixent comme
objectif d’améliorer, ou a minima de ne pas dégrader, la complexité arithmétique.
Il est possible de classer les améliorations présentées en trois catégories : les change-

ments de la recherche locale (section 4.1.1), les changements de la recherche globale
(sections 4.1.2 et 4.1.3) et les améliorations de complexité à l’échelle de l’ensemble du
détecteur (sections 4.1.4 et 4.1.5).
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4.1.1 Majoration du nombre d’itérations

La version originale de la recherche locale effectuait des itérations jusqu’à atteindre
un point stable. La section 3.2.2 a démontré la terminaison de l’algorithme local mais
aucune étude sur le nombre d’itérations requis pour atteindre le point stable n’a été
proposée pour le moment. Or, la recherche locale est la principale étape dont le temps
d’exécution dépend des entrées et il est connu que les comportements conditionnels
produisent toujours des implémentations matérielles moins efficaces. C’est pourquoi,
nous explorons ici la possibilité de majorer ou de fixer le nombre d’itérations plutôt
que de laisser la recherche locale atteindre un point stable. La sortie de l’algorithme
serait alors le résultat après un nombre pré-défini d’itérations quel que soit l’état de
la convergence.
Le tableau 4.1 présente la probabilité que le point stable soit atteint après un cer-

tains nombre d’itérations en fonction du SNR. L’étude est réalisée pour un système
MIMO 10× 10 à détection dure avec D = 2 directions singulières et C = 2 candidats
retenus par direction. La plage de SNR balaye les points de fonctionnement depuis
0dB jusqu’à un SNR permettant de passer le BER sous les 10−3 dans la configuration
proposée. Nous notons, tout d’abord, que le SNR influe sur les probabilités puisqu’un
peu plus d’itérations sont nécessaires quand le canal est particulièrement bruité. Ce
constat correspond aux attentes puisqu’un fort bruit implique une recherche globale
(ie, l’exploration) plus approximative et donc plus de travail pour la recherche locale
(ie, l’exploitation). De plus, une itération est suffisante dans plus de 60% des cas et
que 2 conviennent dans plus de 85% des cas quel que soit le niveau de bruit.

Nb its 0dB 2dB 4dB 6dB 8dB 10dB 12dB 14dB 16dB 18dB
1 61 68 72 73 77 80 82 84 85 86
2 27 24 23 22 19 17 15 13 13 12
3 9 6 4 5 3 3 2 2 2 2
4 3 2 1 1 1 1 1 0 0 0
5+ 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0

Tableau 4.1) Probabilités (en pourcents) du nombre d’itérations de recherche locale
avant d’atteindre un point stable en fonction du SNR (C = 2, D = 2,
canal 5× 5, sorties dures).

Les résultats précédents motivent la majoration du nombre d’itérations de recherche
locale. En effet, le tableau 4.1 suggère qu’interdire la recherche de faire plus d’une ou
deux itérations pourrait avoir un impact assez faible sur le déroulement de l’algorithme
tout en rendant l’exécution plus prévisible. Ainsi, l’implémentation matérielle serait
plus efficace tout en conservant des performances très proches. La figure 4.1 évalue les
performances de détection dans la même configuration pour un nombre d’itérations
fixé. La courbe inf représente le cas d’une majoration infinie, c’est à dire une recherche
locale qui attend aussi longtemps que nécessaire pour atteindre le point stable. Le
BER à nombre d’itérations fixé est nécessairement moins bon que celui sans limite
d’itérations puisque la majoration impose d’utiliser un résultat intermédiaire plutôt
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que final. Ainsi, le BER peut, au mieux, être équivalent si le nombre d’itérations
requis est toujours plus grand que la limite imposée.
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Figure 4.1) Évolution du BER en fonction du nombre maximum d’itérations de
recherche locale (C = 2, D = 2, canal 10× 10, sorties dures).

Sans surprise, passer de 0 à 1 itération améliore significativement le résultat puisque
sans recherche locale, le résultat ne dépend que de la recherche globale qui n’est pas
construite pour cette tâche. Cependant, ajouter plus d’itérations n’augmente plus les
performances ce qui suggère qu’une implémentation avec une seule itération fournit
des BER équivalents à une implémentation avec exécution conditionnelle tout en étant
plus efficace.
Les résultats précédents ont été obtenus pour une configuration particulière de taille

de canal, de paramètre de détecteur et de type de sorties. Ainsi, rien ne garantit que
le fait qu’une seule itération soit suffisante se transpose directement aux autres config-
urations. Pour autant, cette étude préliminaire suggère que la majoration du nombre
d’itérations est une piste à explorer pour simplifier l’implémentation sans détériorer
les performances. C’est pourquoi, les analyses de Pareto de la section 4.2 qui visent à
déterminer les réglages optimaux incluront le majorant du nombre d’itérations comme
paramètre du détecteur.

4.1.2 Projection sur les sous-constellations et sorties souples

D’après la section 3.2, le détecteur géométrique s’appuie sur l’approximation max-
log avec une liste définie par (1.25) pour produire des sorties souples. Or, la version
avec liste donne le même résultat que la version exacte (1.24) si et seulement si la
liste S contient les deux minima que nous appelions minimum global et meilleure
contre-hypothèse. L’algorithme de détection historique ne garantit en aucune façon la
présence de ces deux minima. Pire encore, rien n’est fait pour rechercher spécifique-
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ment les contre-hypothèses puisque le procédé actuel se concentre spécifiquement sur
les candidats dans les meilleures zones de la fonction objectif. En effet, les contre-
hypothèses nécessaires pour calculer (1.24) ne se trouvent pas toujours dans les zones
de faible fonction objectif. Si c’était le cas, alors les LLR seraient systématiquement
proches de zéro d’après (1.24), ce qui n’est pas le cas. C’est pour ces raisons que nous
proposons une modification de la recherche globale afin d’inclure les contre-hypothèses.
De plus, nous nous imposons de faire cette modification sans augmenter la complexité
asymptotique pour ne pas aller à l’encontre de l’objectif général fixé dans l’introduction
de cette section.

Principe de la projection sur les sous-constellations

Pour rappel, la recherche globale construit les candidats en deux étapes : d’abord une
construction géométrique de points puis une projection de ces points sur la constella-
tion QNt . La façon la plus directe de former des points dans les

χki = {x ∈ QNt : bi = k} (4.1)

est de projeter sur chacun de ces sous-ensembles plutôt que sur QNt . Bien qu’efficace,
cette méthode comporte un sur-coût très important lié au nombre de sous-ensembles.
En effet, il y a deux sous-ensembles par bit bi ce qui implique que cette méthode
requiert 2qNt projections avec q = card(Q). Cette méthode n’est donc pas acceptable
puisque sa complexité croit avec le nombre d’antennes.
Nous proposons donc une nouvelle méthode de projection basée sur la démodulation

à valeur complexe. Soit f la fonction de démodulation de la constellation complexe
définie par

f :

{
Q= −→ {0, 1}log2 q

=

s 7−→ (b1, b2, · · · , blog2 q)
(4.2)

qui associe à chaque symbole le mot binaire correspondant. Nous pouvons maintenant
définir les sous-constellations complexes

Q=i,k = {s ∈ Q= : f(s)i = k} (4.3)

qui regroupent tous les symboles dont le ième bit associé est fixé à k. Ces ensembles
diffèrent des χki définis dans (4.1) par le fait qu’ils sont un sous-ensemble de la con-
stellation (ie, il contient des symboles) plutôt que de QNt (ie, il contient des vecteurs
de symboles).
Avec ces définitions, nous proposons maintenant de projeter les candidats construits

par la méthode géométrique sur toutes les sous-constellations Q=i,k. Contrairement à la
projection sur les χki , cette méthode ne requiert que 2q= = 4q projections, ce qui reste
indépendant de la taille du système. De plus, elle assure que la liste des candidats
finale contienne au moins un candidat dans chaque χki .
Il est nécessaire de faire la projection sur les constellations complexes pour avoir

assez de symboles différents. En effet, dans le cas d’une QPSK, la constellation réelle
ne contient que deux symboles : -1 et 1. Il n’est alors pas possible d’extraire des
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sous-constellations de taille plus réduite et la méthode proposée est donc inutile. A
l’inverse, la constellation complexe

Q= = {1 + j, 1− j,−1− j,−1 + j} (4.4)

offre quatre sous-constellations. Le tableau 4.2 synthétise le nom et la composition des
quatre sous-constellations complexes et donne le processus équivalent sur les variables
à valeurs réelles que nous utilisons.

Nom Sous-constellation complexe Projection équivalente réelle
Q1,1 {1 + j, 1− j} Nt/2 premiers bits à 1
Q2,1 {1 + j,−1 + j} Nt/2 derniers bits à 1
Q1,0 {−1 + j,−1− j} Nt/2 premiers bits à 0
Q2,0 {1− j,−1− j} Nt/2 derniers bits à 0

Tableau 4.2) Projection sur les sous-constellations en QPSK.

4.1.3 Retirer les intersections pour réduire la complexité
L’évaluation de la fonction objectif de toutes les intersections est la seule opération
responsable de la complexité asymptotique cubique d’après le tableau 3.1. En effet,
la recherche globale calcule l’intersection de D droites avec Nt hyperplans, ce qui pro-
duit DNt intersections. Pour chacune de ces intersections, un calcul de la fonction
objectif requiert une multiplication Hx dont la complexité évolue en NtNr. Ainsi,
l’évaluation des DNt intersections évolue bien en Θ(N2

t Nr), soit une complexité cu-
bique. C’est pourquoi, nous proposons une nouvelle technique pour construire les
candidats à complexité quadratique ce qui alignerait le détecteur géométrique avec le
reste de la littérature (Cf. tableaux 2.2 et 2.3).
D’après l’analyse précédente, une recherche globale quadratique requiert de constru-

ire un nombre de candidats indépendant de la taille du système. En effet, le nécessaire
calcul du produit Hx est déjà quadratique. La présentation de la recherche globale
dans la section 3.2.1 donnait les trois objectifs poursuivis pour construire la liste de
candidats P :

1. les points de P doivent être prometteurs, c’est-à-dire avoir une fonction objectif
faible ;

2. les points de P doivent être aussi différents que possible ;

3. le cardinal p , card(P) doit être le plus faible possible.

Le troisième critère est désormais modifié pour devenir le cardinal p , card(P) est
indépendant de la taille du système afin d’obtenir la complexité quadratique souhaitée.
Un premier point prometteur est évidemment x0 défini par (1.11) puisqu’il corre-

spond au minimum global de la fonction objectif sur RNt . L’objectif est donc de
construire des points à la fois très différents et suffisamment prometteurs à partir de
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ce point de départ. Pour ce faire, notons que l’équation (3.16) indique que se déplacer
selon les premières directions propres impacte peu la fonction objectif. Ainsi, partir de
x0 et se déplacer selon ces directions est une solution efficace pour atteindre l’objectif
fixé.
Soit nd ≤ Nt le nombre de directions singulières considérées. Les candidats de P

peuvent être construits par la projection sur QNt des 2nd points

x0 +

nd∑
i=1

±f
λi

vi (4.5)

avec f un paramètre d’échelle dont nous discuterons plus tard. Ces points vérifient
bien les critères attendus. En effet, ils sont également prometteurs puisqu’ils ont tous
la même fonction objectif qui est proche de celle de x0. De plus, ils sont les plus
différents possibles pour des points appartenant à la même isovaleur puisque nous
nous sommes déplacés dans le long des directions singulières les moins impactantes.
Enfin, ils sont au nombre de 2nd qui est bien indépendant de la taille du système.
La figure 4.2 illustre graphiquement le principe dans le cas d’une 16-QAM avec

nd = 1 ou nd = 2. On retrouve en bleu les deux vecteurs singuliers v1 et v2 et en
violet la projection sur la constellation. Les isovaleurs sont également représentées
pour illustrer que les points construits ont tous la même valeur de fonction objec-
tif. Dans cet exemple, le cas nd = 1 produit P = {(−3,−1), (−1, 3), (−1, 1)} en
projettant les deux points construits ainsi que x0. De même, le cas nd = 2 produit
P = {(−3,−1), (−3, 1), (−1, 3), (−1, 1)}.

x1
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-1 1 3
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-1
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v1x0

(a) Avec une direction singulière

x1

x2

-1 1 3

3

1

-1

-3

v1

v2

x0

(b) Avec deux directions singulières

Figure 4.2) Principe de construction de candidats sans intersections pour un canal bien
conditionné dans le cas d’une 16-QAM.

La figure 4.3 présente la même construction dans le cas d’un canal mal conditionné
où l’ellipsoïde d’isovaleur perd une dimension. Il est évident que l’ensemble P =
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{(−3,−3), (1, 3), (−1, 1)} ne remplit plus les critères fixés en début de section. En
effet, les points sont bien différents mais ils ne sont pas du tout prometteurs. La figure
met en lumière que le problème vient des points de (4.5) qui sont en dehors de la
constellation. La projection sur QNt produit alors des résultats inadéquats. C’est pour
résoudre ce cas de figure que le facteur multiplicateur f est ajouté à l’équation (4.5).
En effet, en réduisant la norme du vecteur v1, les points projetés ne sont plus hors de
la constellation et les points remplissent de nouveau les conditions recherchées.

x1

x2

-1 1 3

3

1

-1

-3

v1x0

Figure 4.3) Principe de construction des candidats sans intersection pour un canal mal
conditionné, une 16-QAM et nd = 1

La sélection du facteur f impacte donc significativement les résultats. En effet, si
les vecteurs singuliers sont trop courts, tous les points sont proches les uns des autres
et la recherche globale n’explore plus l’espace des possibles. A l’inverse, s’ils sont trop
longs, les points produits ne sont plus prometteurs ce qui met en péril la recherche
locale autour de ces mauvais points. Une décision sur la valeur de f peut être prise en
fonction de la qualité du canal mais elle nécessite des calculs supplémentaires et donc
un surcoût de complexité. C’est pourquoi, nous proposons de pré-sélectionner un petit
nombre de f et de calculer (4.5) pour chacun d’eux. Ces facteurs doivent être assez
différents pour assurer qu’au moins un jeu de f

λi
vi soit de taille convenable. Dans ces

conditions, le nombre de candidats construits est p ≤ 1 + nfnd, avec nf le nombre de
facteurs, ce qui reste bien indépendant de la taille du système.

4.1.4 Opérations au niveau bloc et au niveau vecteur
La section 1.2.2 a relevé que le canal restait stable pendant un laps de temps appelé
temps de cohérence qui est suffisamment long pour transmettre plusieurs centaines de
vecteurs [31]. Cette caractéristique permet de réduire significativement la complexité
des détecteurs en séparant les calculs à effectuer une fois par temps de cohérence et
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ceux à effectuer pour chaque vecteur reçu. Nous appellerons dans la suite du manuscrit
opérations au niveau bloc l’ensemble des opérations qui ne sont effectuées qu’une fois
par temps de cohérence. Les autres opérations seront nommées opérations au niveau
vecteur. Cette section scinde toutes les opérations du nouveau détecteur géométrique
entre ces deux catégories pour éviter les calculs redondants. Un opération peut être
effectuée au niveau du bloc si, et seulement si, elle ne dépend que de l’état du canal
et qu’elle est indépendante du vecteur reçu y.
La suite de cette section présente les opérations niveau bloc et niveau vecteur et

propose une synthèse graphique du détecteur à travers les figures 4.4 et 4.5.

Opérations niveau bloc

Deux opérations présentées précédemment peuvent être calculées une fois par temps
de cohérence. Tout d’abord, le calcul de la SVD et de la pseudo-inverse de Moore-
Penrose décrits en section 3.1 sont évidemment indépendants de y. Le pré-traitement
au niveau bloc de ces calculs matriciels est d’autant plus important compte tenu de
leur complexité. Ensuite, les

∑nd

i=1
±f
λi
vi de l’exploration géométrique introduits en

section 4.1.3 sont également indépendants du vecteur y. Ces 2nd sommes peuvent
donc être pré-calculées au niveau bloc.
Enfin, une dernière opération moins évidente peut être effectuée au niveau bloc.

Pour rappel, les évaluations de fonctions objectifs requièrent de calculer des produits
matriciels Hx pour différents x ∈ QNt . Ces produits peuvent être réexprimés en

Hx =

Nt∑
j=1

hjxj (4.6)

avec hj la j ème colonne de H. Le calcul naïf de (4.6) requiert Nt produits pour chaque
hjxj puis Nt2 additions pour sommer tous les vecteurs. Cependant, xj est à valeurs
dans l’ensemble fini Q de sorte qu’il n’y a que q produits hjxj possibles. Par exemple,
avec Q = {−3,−1, 1, 3} (c’est-à-dire en utilisant une 16-QAM), un produit hjxj ne
peut être que −3hj , −hj , hj ou 3hj . Cette propriété permet de pré-calculer et de
stocker les q produits hjxj possibles au niveau bloc. Cela équivaut, par exemple, à
prétraiter et stocker les matrices −3H, −H, H et 3H pour la 16-QAM et dans le cas
général, à stocker et calculer l’ensemble {sH : s ∈ Q}. Ainsi, le calcul de (4.6) au
niveau vecteur devient la somme de Nt vecteurs connus et ne nécessite aucun produit.
Enfin, l’espace de stockage et le nombre de précalculs peuvent être réduits de moitié
pour les constellations usuelles. En poursuivant l’exemple précédent de la 16-QAM,
le stockage de H et 3H est suffisant pour calculer (4.6) avec seulement des additions
puisque −H et −3H peuvent être obtenus en soustrayant plutôt qu’en ajoutant les
vecteurs prétraités.
La figure 4.4 synthétise graphiquement l’ensemble des opérations qu’il est possible

d’effectuer au niveau bloc. Le pré-traitement de ces grandeurs réduit fortement la
complexité globale du détecteur puisqu’elles ne sont évaluées qu’une fois par temps de
cohérence.
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Opérations niveau vecteur

L’ensemble des opérations niveau bloc vient d’être présenté et toutes les autres tombent
donc dans la catégorie des opérations niveau vecteur. La figure 4.5 résume graphique-
ment l’ensemble de ces opérations. On y retrouve le calcul de x0 à partir du vecteur
reçu ainsi que de la pseudo-inverse évaluée et stockée au niveau bloc. Ce vecteur est en-
suite ajouté à chaque sommes pré-calculées et le tout est projeté sur les constellations
et sous-constellations selon le processus décrit en section 4.1.2. Enfin, les itérations
de recherches locales permettent d’enrichir la liste totale de points qui sert à calculer
les LLR à partir de l’approximation max-log. Cette figure met également en avant
les deux composantes de la détection géométrique : l’exploration géométrique de la
recherche globale et l’exploitation à travers la recherche locale.

4.1.5 Réutilisation des fonctions objectifs

L’étude de notre détecteur à parcours d’arborescence stochastique introduit en sec-
tion 2.5.1 avait révélé que certains nœuds étaient visités plusieurs fois. Pour améliorer
la complexité, nous avions alors proposé de stocker les fonctions objectifs pour ne pas
les ré-évaluer plusieurs fois. Cette section propose de transposer cette amélioration à
notre nouveau détecteur géométrique.
Dans le cas de notre détecteur géométrique, le risque de redondance apparait lors

de la constitution de l’ensemble P par la recherche globale. En effet, la méthode
décrite en section 4.1.3 peut ajouter de nombreuses fois le même point. L’exemple
de la figure 4.2(b) génère par exemple deux fois le point (−1, 3). Ce phénomène est
d’autant plus présent lorsque l’on ajoute la projection sur les sous-constellations de la
section 4.1.2.
La figure 4.6 quantifie ce phénomène pour une application typique issue des cas

d’utilisation de la section 1.2.1. Les statistiques sont évaluées pour une communica-
tion WiMAX utilisant une QPSK et un code LDPC avec des blocs de 720 bits et un
rendement de 1/2. Ce type de configuration de codage et modulation adaptatifs (adap-
tive coding and modulation, AMC) correspond aux cas d’utilisation pour un canal très
bruité et nous fixons donc le SNR à 10dB. La matrice de vérification du code LDPC
est construite selon la norme WiMAX [29]. Les valeurs de f sont fixées à des valeurs
typiques de réglages qui seront justifiées dans la suite du chapitre.
Les boîtes de Tukey relèvent d’abord que le nombre de points uniques diminue

fortement lorsque l’on ajoute des dimensions. Ce résultat est attendu puisque l’ajout
de dimension implique la création de points en plus grand nombre et augmente donc
les chances d’avoir des projections identiques. La figure 4.2 est une bonne illustration
de ce phénomène.
De plus, ces statistiques montrent une très forte redondance des points de P avec

45% de points différents dans le pire cas et moins de 10% dans les meilleurs. Ainsi,
il est intéressant d’éviter de calculer la fonction objectif plusieurs fois pour un même
point. Une solution simple est de stocker les fonctions objectifs précédemment évaluées
et de lire la valeur stockée plutôt que d’effectuer le calcul une seconde fois. Une
meilleure solution est de purger P des redondances avant de le transmettre à la suite
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Figure 4.4) Synthèse graphique des opérations niveau bloc
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Figure 4.5) Synthèse graphique des opérations niveau vecteur
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Figure 4.6) Statistiques des points générés en fonction de nd avec f ∈ {1/4, 4}. Les
moustaches représentent les valeurs minimales et maximales rencontrées.

du détecteur. En effet, cela permet de réduire le nombre de recherches locales et la
taille de la liste S utilisée pour l’approximation max-log.

4.2 Analyses de Pareto des améliorations

Cette section évalue la pertinence des améliorations proposées pour résoudre les prob-
lèmes soulevés dans le chapitre 3. Ainsi, nous souhaitons vérifier que la complexité
asymptotique du détecteur est bien quadratique. De plus, nous attendons une augmen-
tation des performances lors des transmissions utilisant une QPSK. Enfin, le nouveau
détecteur géométrique doit être capable de détecter des messages modulés par une
16-QAM, ce que ne pouvait pas faire la version historique.

4.2.1 Complexité arithmétique asymptotique

Le tableau 4.3 quantifie la complexité de chaque étape du nouveau détecteur géomé-
trique ainsi que sa complexité asymptotique. Seule la complexité des opérations niveau
vecteur est prise en compte comme c’était le cas pour les autres détecteurs.
Nous supposons que toutes les améliorations présentées précédemment ont été util-

isées. Ainsi, le nombre de fonctions objectifs à évaluer est p < 2ndnf puisque l’on a
retiré les redondances de l’ensemble P. De plus, les calculs effectués au niveau bloc
permettent une recherche globale sans produit, à l’exception des carrés pour la norme
de la fonction objectif.
Le tableau confirme que le changement de méthode d’exploration a permis d’atteindre

une complexité quadratique. Ainsi, la complexité du nouveau détecteur croit de la
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même façon que les autres références (voir par exemple [2–4]), ce qui améliore son
application aux systèmes de grandes tailles.

Étape Nb × Nb +

Calcul de x0 NtNr NtNr
Addition des sommes selon (4.5) 0 2ndnfNt
Évaluation de la fonction objectif pNt 2pNt
Une itération d’exploitation pNt(Nr +Nt) pNt(Nr +Nt + 1)
Calcul des LLR 0 1
Complexité asymptotique Θ(N2

t +NtNr) Θ(N2
t +NtNr)

Tableau 4.3) Complexité arithmétique du nouveau détecteur géométrique.

4.2.2 Analyses de Pareto

Cette section présente les configurations testées et analyse les résultats obtenus dans
le paradigme de Pareto présenté en section 2.1.3.

Configuration des simulations

Deux modulations différentes sont testées (QPSK et 16-QAM) en accord avec les ob-
jectifs à valider. Pour chacune d’entre elles, une transmission codée correspondant
au standard WiMAX est simulée. Ainsi, l’émetteur code le message binaire avec
le code LDPC de taille de bloc 720 bits et de ratio 1/2 construit selon la norme
WiMAX [29]. Après transmission dans un canal 4x4, le signal est détecté puis décodé
par 15 itérations de détection par propagation des convictions (belief propagation, BP)
selon l’algorithme min-sum.
Le tableau 4.4 énumère tous les paramètres testés pour chaque détecteur évalué.

Les valeurs déjà utilisées pour les deux références de la littérature et pour le parcours
d’arbre stochastique dans la section 2.5 sont reconduits pour les mêmes raisons.
Quatre paramètres sont considérés dans le cas du nouveau détecteur géométrique

: la projection sur les sous-constellations ou non (Cf. section 4.1.2), le nombre max-
imum d’itérations autorisées pour la recherche locale (Cf. section 4.1.1), le nombre
de directions de l’exploration géométrique (Cf. section 4.1.3) et le nombre de facteurs
d’échelle (Cf. section 4.1.3). Ces facteurs sont choisis pour n’être que des puissances
de 2 afin de réduire l’impact sur l’implémentation. En effet, une multiplication ou
un division par ces facteurs reviendra alors à des décalages à gauche ou droite des
nombres binaires. Enfin, le nombre de facteurs est également investigué puisque sont
autorisés 1 à 5 facteurs différents. Toutes les valeurs sont balayées sur une plage assez
large de telle sorte que les augmenter ou diminuer plus n’apporte plus de solutions
intéressantes.
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Détecteur Paramètre Valeurs testées
K-Best K 2, 4, 8, 12, 16, 24, 32, 48, 64, 128, 192, 256
Best-first Taille des listes (1, 3, 5), (1, 7, 10), (1, 12, 15)

FA chap. 2
k 1, 2, 3, 4, 5
γ 2−7, 2−6, 2−5, 2−4, 2−3, 2−2, 2−1, 1
F 10, 20, 30, 40, 60, 90, 130, 150, 175, 200, 250, 275

Géométrique

Sous-const. Oui, Non
Max it. 0, 1, 2, 3, 4, 5, 6, 7, 8
nd 1, 2, 3, 4, 5, 6, 7, 8
f 1 à 5 parmis 2−3, 2−2, 2−1, 1, 2, 4

Tableau 4.4) Liste des paramètres testés dans l’analyse de Pareto

Analyse de Pareto pour une 16-QAM

La figure 4.7 présente les résultats de l’analyse de Pareto pour une 16-QAM et pour
les quatre détecteurs considérés et la figure 4.8 présente les mêmes résultats sans le
détecteur à parcours d’arborescence stochastique du chapitre 2. Ces figures perme-
ttent de prouver que les modifications ont bien conduit à un détecteur géométrique
performant pour les 16-QAM. En effet, bien qu’il ne soit pas efficace au sens de Pareto
en comparaison du détecteur à parcours d’arborescence stochastique, il produit des
points de fonctionnement proches des optimaux. Ces résultats prouvent une améliora-
tion notable puisque la version historique du détecteur géométrique était absolument
incapable de détecter des messages ayant des modulations plus complexes que les
QPSK.
La figure 4.8 s’intéresse aux performances du détecteur en comparaison aux réfé-

rences de l’état de l’art précédant ces travaux de thèse. Le détecteur géométrique
est efficace au sens de Pareto pour plusieurs points de fonctionnement bien qu’il soit
dépassé par le détecteur k-best pour les canaux très bruités et par best-first autour de
20dB de SNR.

Analyse de Pareto pour une QPSK

La figure 4.9 présente l’analyse de Pareto dans le cas d’une QPSK pour le détecteur
géométrique ainsi que pour les deux références de l’état de l’art. Le détecteur à par-
cours d’arborescence stochastique n’est pas présenté car il n’est pas capable d’atteindre
un BER de 10−4 pour moins de 20dB de SNR. Cette limite avait déjà été relevée dans
le chapitre 2. Le détecteur géométrique montre ici des performances remarquables en
étant efficace sur la quasi-totalité de la plage d’utilisation. Le détecteur k-best est le
seul détecteur de référence à rester préférable lorsque le canal est assez bruité (8dB)
pour justifier de multiplier par plus de 3 la complexité du détecteur. Notre nouveau
détecteur permet d’obtenir les mêmes performances de détection pour une complexité
10 fois plus faible que le détecteur best-first à 11dB de SNR et permet de gagner 2dB
à complexité constante.
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Figure 4.7) Analyse de Pareto des quatre détecteurs pour une 16-QAM.
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Figure 4.8) Analyse de Pareto sans le détecteur du chapitre 2 pour une 16-QAM.
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Réduction du nombre de paramètres en QPSK

Cette section propose de réduire le nombre de paramètres de réglage de la même façon
que nous l’avions fait pour le détecteur stochastique en section 2.5.2. Cette fois encore,
nous cherchons à réduire le nombre de paramètres de réglage tout en conservant les
performances et la versatilité du détecteur.
La figure 4.10 présente la même analyse de Pareto mais en ne conservant qu’un

seul paramètre de réglage. Pour cette figure, les points de fonctionnement bleus cor-
respondent tous à un détecteur projetant sur les sous-constellations, avec deux fac-
teurs f ∈ {0.25, 4} et sans la moindre itération de recherche locale. Le chiffre à côté
de chaque réglage efficace correspond au nombre nd de dimensions utilisées pour la
recherche globale. Le cas nd = 0 revient à construire P en projetant uniquement x0

sur toutes les sous-constellations.
Ces résultats révèlent tout d’abord que fixer trois des quatre paramètres de réglage

n’impacte quasiment pas les qualités de l’algorithme. En effet, la comparaison des
figures 4.9 et 4.10 montre que seuls deux points de fonctionnement ne sont pas acces-
sibles. De plus, ces points ne représentaient pas un grand intérêt car ils n’amélioraient
que marginalement le SNR pour un surcoût de complexité considérable. Ainsi, le dé-
tecteur géométrique peut être efficacement réglé par un seul paramètre en QPSK :
le nombre de directions. Ce paramètre unique le rend aussi simple à régler que les
k-best tout en étant plus performant. De plus, il s’agit d’un atout considérable pour
l’implémentation puisque le nombre de modifications à réaliser en fonction du niveau
de bruit du canal est très faible.
Un autre enseignement de cette étude est que la recherche locale n’est plus néces-

saire avec les améliorations proposées à la recherche globale. En effet, les LLR peu-
vent désormais être calculés directement à partir de l’ensemble P. Cela signifie que
l’exploration avec les projections sur les sous-constellations a capté assez de diversité
pour estimer les LLR correctement. De plus, les informations sur la matrice de canal
sont suffisamment portées par les vecteurs singuliers 1/λivi pour ne pas avoir besoin
d’une exploitation supplémentaire.

4.3 Implémentation matérielle par synthèse
haut-niveau

Cette section présente une implémentation matérielle du nouveau détecteur géomé-
trique sur une architecture matérielle. Le FPGA retenu est le Zynq xc72020 de Xilinx.
La section commence par présenter le cas d’utilisation et le paramètre retenu en

section 4.3.1 avant de présenter les conséquences de ces choix sur l’implémentation
en section 4.3.2. La quantification retenue et l’outil de synthèse haut-niveau (hight-
level synthesis, HLS) sont par la suite présentés en section 4.3.3 et 4.3.4. Enfin, la
section 4.3.5 présente l’architecture de notre détecteur. Enfin, la section 4.3.6 compare
les résultats avec des implémentations de références.
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Figure 4.9) Analyse de Pareto sans le détecteur du chapitre 2 pour une QPSK.
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Figure 4.10) Analyse de Pareto pour une QPSK, le détecteur géométrique n’utilise
aucune exploitation et f ∈ {0.25, 4}. Les nombres correspondent au
nombre nd de directions utilisées pour la recherche globale.
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4.3.1 Sélection des paramètres et des cas d’utilisation

L’implémentation proposée comporte l’ensemble des opérations niveau vecteur et sup-
pose que les opérations du niveau bloc sont réalisées en amont par une autre partie
du FPGA ou par un co-processeur. Cette hypothèse est cohérente tant que les opéra-
tions niveau bloc sont négligeables, ce que nous avons supposé depuis le début de ce
manuscrit. Dans ce cas de figure, il est primordial d’optimiser les opérations niveau
vecteur qui représentent le goulot d’étranglement du détecteur et les opérations niveau
bloc qui peuvent être implémentées plus simplement. Cette hypothèse est utilisée par
de nombreuses publications de la littérature telles que [4, 82, 83].
L’implémentation est également limitée aux cas d’utilisation pour lesquels les études

algorithmiques montrent des atouts en comparaison du reste de l’état de l’art. Ainsi,
nous nous concentrons sur les AMC correspondants aux canaux de transmission très
bruités décrits dans la section 1.2.1. Nous supposons donc une sortie souple, une QPSK
et un canal 4x4 qui peuvent convenir à la fois à la WiFi et au WiMAX.
Enfin, nous fixons les paramètres en accord avec les résultats de la section 4.2.2

puisque cela facilite l’implémentation et le réglage sans impact sur les performances.
Ainsi, nous utiliserons deux facteurs d’échelle f fixés à 0.25 et 4 et nous n’implémenterons
pas de recherche locale. Enfin, la projection sur les sous-constellations est mise en
place. Le seul paramètre de réglage sera donc nd et nous l’autoriserons à varier de 2
à 5 inclus pour couvrir tous les cas de la figure 4.10.

4.3.2 Évaluation optimisée de la fonction objectif des points de P
La restriction des cas d’utilisation aux constellations QPSK permet de nouvelles op-
timisations qui doivent être intégrées pour produire une implémentation efficace. En
particulier, la projection sur les sous-constellations est simplifiée car il n’y a alors que
quatre sous-constellations possibles listées dans le tableau 4.2. Cette section présente
les optimisations permises par cette restriction aux constellations QPSK et la façon
dont la fonction objectif est calculée.
Pour illustrer les propos à venir, le tableau 4.5 donne un exemple qui servira de

support aux explications. Il présente dans la première case un exemple de liste de can-
didats avant projection comprenant quatre candidats différents. Ces quatre candidats
sont ensuite projetés sur la constellation et sur chacune des sous-constellations pour
produire 20 points. Les zones en gras mettent en évidence les changements imposés par
les sous-constellations par rapport à la projection sur la constellation totale. La source
des optimisations possibles réside dans le fait que projeter sur une sous-constellation
revient à forcer la moitié des composantes à une valeur connue et identique pour tous
les candidats. Ainsi, connaissant les projetés sur Q, l’obtention des autres projections
est particulièrement aisée.
La section 4.1.4 a mis en évidence que la fonction objectif pouvait s’exprimer comme

la somme de colonnes de H signées par la valeur du candidat projeté :

Hx =

Nt∑
i=1

hixi (4.7)

95

http://www.rapport-gratuit.com/


4 Améliorations, études et implémentation de la détection géométrique

Sous-constellation Candidats

Candidats initiaux

0.4 1.3 -0.3 1 0.5 0.5 0.5 -0.4
-0.1 -0.5 -0.6 -0.6 -0.1 -0.8 -0.5 0.5
0.8 -0.5 1.2 0.5 8.4 20.2 -6.7 -14
8.5 8.5 -11 -4 0.3 8.5 -8.5 -20.1

Q

1 1 -1 1 1 1 1 -1
-1 -1 -1 -1 -1 -1 -1 1
1 -1 1 1 1 1 -1 -1
1 1 -1 -1 1 1 -1 -1

Q1,0

-1 -1 -1 -1 1 1 1 -1
-1 -1 -1 -1 -1 -1 -1 1
-1 -1 -1 -1 1 1 -1 -1
-1 -1 -1 -1 1 1 -1 -1

Q1,1

1 1 1 1 1 1 1 -1
1 1 1 1 -1 -1 -1 1
1 1 1 1 1 1 -1 -1
1 1 1 1 1 1 -1 -1

Q2,0

1 1 -1 1 -1 -1 -1 -1
-1 -1 -1 -1 -1 -1 -1 -1
1 -1 1 1 -1 -1 -1 -1
1 1 -1 -1 -1 -1 -1 -1

Q2,1

1 1 -1 1 1 1 1 1
-1 -1 -1 -1 1 1 1 1
1 -1 1 1 1 1 1 1
1 1 -1 -1 1 1 1 1

Tableau 4.5) Exemples de projections sur les sous-constellations d’un QPSK

avec hi la ième colonne de H et xi ∈ {−1, 1}. Or le tableau 4.5 met en lumière une
structure en deux blocs : la première moitié et la seconde moitié des coordonnées de
candidats. L’équation (4.7) donne

Hx =

Nt/2∑
i=1

hixi +

Nt∑
i=Nt/2+1

hixi (4.8)

en explicitant les deux blocs. Soient

γx ,

Nt/2∑
i=1

hixi et ζx ,
Nt∑

i=Nt/2+1

hixi (4.9)

respectivement la somme partielle associée au premier bloc et celle associée au second.
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Nous avons alors trivialement, Hx = γx + ζx pour tout x. De plus, on définit

γ1 ,

Nt/2∑
i=1

hi et ζ1 ,
Nt∑

i=Nt/2+1

hi (4.10)

les sommes des ième premières, respectivement dernières, colonnes de H.
Avec toutes ces notations, il est possible de construire toutes les sommes possibles

à partir des quatre demi-sommes. Le tableau 4.6 liste les combinaisons permettant
d’obtenir le produit Hx pour chaque projection en sommant un premier et un second
terme. De plus, γ1 et ζ1 sont indépendants du point à projeter et peuvent donc être
calculés au niveau bloc.

Sous-constellation Premier terme Second terme
Q γx ζx
Q1,0 −γ1 ζx
Q1,1 γ1 ζx
Q2,0 γx −ζ1
Q2,1 γx ζ1

Tableau 4.6) Construction des produits Hx à partir des demi-sommes.

Cette section a donc permis de simplifier significativement le calcul du produit Hx
en évitant les calculs redondants. En effet, pour un candidat x, seules deux demi-
sommes (γx et ζx) doivent être évaluées pour pouvoir obtenir les Hx de toutes ses
projections. De plus, nous avons montré que deux demi-sommes (γ1 et ζ1) peuvent
être pré-calculées au niveau bloc.

4.3.3 Quantification des variables

Les implémentations matérielles nécessitent la représentation en virgule fixe des en-
trées, des sorties et des variables intermédiaires car les opérations sur des nombres
flottants sont trop coûteuses. Cependant, il est nécessaire de représenter assez fidèle-
ment les nombres pour éviter une dégradation des performances. Ainsi, la partie
entière doit être assez grande pour éviter les débordements (overflows) et la partie
fractionnaire assez large pour que la précision des décimales soit suffisante. Pour au-
tant, plus les nombres seront représentés par de petits mots binaires, meilleurs sera
l’implémentation en termes de débit mais aussi de consommation énergétique. C’est
pourquoi, nous avons cherché à réduire au maximum la taille des mots binaires sans
perdre en performance.
Le tableau 4.7 présente la quantification retenue pour chaque variable en discrim-

inant les entrées, les sorties et les variables intermédiaires notées variables. Nous
pouvons noter que tous les nombres sont représentés par moins de 16 bits, soit à titre
de comparaison, plus petit qu’un short int de C/C++. Afin de s’assurer que la
quantification retenue est assez précise, une simulation de Monte-Carlo compare les
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performances de la version avec et sans quantification sur la figure 4.11. La version
quantifiée perd moins de 0.5dB de SNR sur la version non quantifiée ce qui est suffisant.

Valeur Type Taille en bits
Entière Fractionnaire Total

H Entrée 2 7 9
H+ Entrée 4 11 15
y Entrée 4 3 7

Sommes de (4.5) Entrée 9 6 15
γ1 et ζ1 Entrée 3 12 15
LLR Sortie 7 0 7
x0 Variable 7 5 12

Candidats Variable 9 6 15
γx, ζx et Hx Variable 3 12 15

Fonction objectif Variable 6 9 15

Tableau 4.7) Quantification des variables.

0 2 4 6 8 10
SNR (dB)

10 3

10 2

10 1

B
E
R

s

Quantifié

Non quantifié

Figure 4.11) Performances avec et sans quantification (QPSK, canal 4x4, nd = 2).

4.3.4 Présentation de la synthèse haut-niveau

La synthèse haut-niveau (hight-level synthesis, HLS) regroupe en ensemble d’outils
permettant de convertir un code écrit dans un langage haut-niveau en un langage
de description matérielle compatible avec l’implémentation sur FPGA ou ASIC. De
nombreux outils de ce type ont été proposés différant les uns des autres par les langages
d’entrée et de sortie ainsi que par les optimisations qu’ils proposent [84]. La HLS
permet de réduire le temps de développement et de faciliter l’exploration des solutions
d’implémentation tout en impactant assez faiblement sur les performances finales.
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L’implémentation proposée dans ce chapitre est réalisée grâce à l’outil propriétaire
Vivado HLS vendu par Xilinx. Les codes d’entrées sont écrits en C++ et des pragmas
sont ajoutés pour guider la conversion en VHDL ou Verilog. Un code de test en
C++ permet de valider que le code C++ correspond au détecteur visé. Enfin, des
métriques, telle que le débit, la latence ou la consommation, sont disponibles après
la HLS et après le placement-routage par l’outil Vivado design tool. L’ensemble des
logiciels sont configurés avec les paramètres par défaut.
A titre d’illustration, le code suivant permet d’affecter la valeur f_obj à une case

du tableau 2D min en fonction de la valeur d’une case de cand. Le pragma demande
l’utilisation d’un pipeline sur la boucle for. La HLS convertira ce code en une de-
scription matérielle incluant les affectations, les conditions ainsi que les contrôles de
boucles.

for(uint8 coord =0; coord < nb_ant; coord ++) {
#pragma HLS PIPELINE

if (cand[coord] == 1) min[coord ][1] = f_obj;
else min[coord ][0] = f_obj;

}

La figure 4.12 donne un extrait du circuit obtenu après HLS où sont omis les mul-
tiplexeurs sélectionnant la première dimension de min et la gestion de la boucle pour
des raisons de lisibilité. Il est important de noter que lorsqu’une condition est présente
dans le code d’origine, les circuits correspondants à chaque option sont implémentés et
des multiplexeurs permettent de sélectionner le résultat en fonction de cette condition.
Dans notre exemple, les deux circuits d’affectation sont présents et la valeur de cand
commande les multiplexeurs. Ce comportement explique la mauvaise implémentabilité
des programmes conditionnels qui demandent d’instancier toutes les options possibles.

f_obj cand

min
[.][0]

min
[.][1]

1

0

1

0

Figure 4.12) Circuit partiel correspondant à l’exemple précédent après HLS

4.3.5 Architecture de l’implémentation

La structure générale de l’implémentation et les parallélisations de chaque module
sont décidées de façon itérative selon une méthode classique. Après une première
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implémentation naïve, le module limitant est optimisé en allouant plus de ressources
jusqu’à ce qu’il ne soit plus le goulot d’étranglement. On réitère le processus jusqu’à
atteindre les performances voulues ou qu’il ne reste plus de ressources disponibles. De
plus, un fonctionnement en pipeline est utilisé dès que possible.
La figure 4.13 présente l’architecture générale retenue. On retrouve les étapes fon-

damentales présentées précédemment et les entrées correspondantes. Tout d’abord, x0

est calculé selon (1.11) à partir de H+ et y. Les sommes de (4.5) sont ensuite ajoutées
pour former les candidats. Ces derniers sont projetés sur Q = {−1, 1}, ce qui revient à
prendre le signe de chaque composante. Les redondances sont ensuite retirées avant de
calculer les demi-sommes γx et ζx à partir des colonnes hi de H et des points. Enfin,
tous les y −Hx sont construits à partir de γx, ζx, γ1 et ζ1 comme expliqué dans le
tableau 4.6. Toutes ces étapes sont implémentées avec des pipelines internes mais sans
parallélisation car il ne s’agit pas des étapes limitantes.

Calcul de x0

Ajouter les sommes

Prendre le signe

Retirer les redondance

Calculer γx et de ζx

Calculer tous les y−Hx

k k2

min

k k2

min

k k2

min

Agréger les minima

Calculer les LLR

k k2

min

k k2

min

. . . . .

H+, y

hi

Sommes

y, ζ1, γ1

σ

x4x4 x4 x4 x4

Figure 4.13) Architecture de l’implémentation.

Il ne reste plus qu’à calculer les fonctions objectifs à partir des y−Hx et de trouver
les minimums globaux et les contre-hypothèses pour calculer (1.25). La recherche des
minima suivis par les calculs de normes sont les deux étapes les plus coûteuses dans
cet ordre pour les raisons suivantes.

• Le module min classifie les candidats entre χ0
i et χ1

i puis recherche les minima

100



4.3 Implémentation matérielle par synthèse haut-niveau

dans chacun des ensembles. Il s’agit de l’opération la plus coûteuse car elle est
hautement conditionnelle et nous avons vu dans la section 4.3.4 l’impact des
conditions. En effet, la classification requiert une première série de conditions
pour placer le candidat dans le bon ensemble. Ensuite, la recherche de minima
implique des affectations conditionnelles en fonctions de comparaisons. Ainsi, le
module min doit implémenter les circuits pour toutes les options possibles, ce qui
représente un coût considérable.

• Le calcul des normes requiert Nt produits par candidat pour passer au carré les
coefficients du vecteur avant de les sommer. Or les produits sont réputés être
des opérations particulièrement coûteuses à implémenter.

Ces raisons poussent à implémenter cinq instances parallèles de chacun de ces mod-
ules. Ainsi, la première branche considère les points projetés sur Q tandis que les
quatre autres s’occupent des quatre sous-constellations. De plus, le coût encore plus
élevé de module min impose une parallélisation supplémentaire pour ne pas être lim-
itant. Ainsi, quatre instances du modules sont implémentées en parallèle, chacune
traitant 2 des 8 paires (χ0

i , χ1
i ), c’est à dire traitant 2 des 8 bits transmis par vecteur

y.
Les minima de chaque branche sont enfin agrégés et l’approximation max-log (1.25)

peut être appliquée pour obtenir les LLR.

4.3.6 Résultats de l’implémentation
L’évaluation des performances d’une implémentation peut passer par plusieurs mé-
triques antagonistes. Dans cette section, nous présentons l’utilisation des ressources,
le débit, la consommation énergétique et le comportement du pipeline.
Pour chacune de ces métriques, une comparaison avec des références de la littéra-

ture est proposée. Pour autant, cette comparaison n’est pas évidente en l’absence de
travaux utilisant la même plateforme dans les mêmes conditions. Ainsi, la majorité des
implémentations sont réalisées sur ASIC [4, 59, 62, 82] alors que les études sur FPGA
sont beaucoup plus rares [83]. Or, il a été démontré qu’un écart de performance con-
sidérable existait entre les deux plateformes matérielles [85, 86]. La taille de la gravure
impacte de la même façon les performances des implémentations. Le tableau 4.8 pro-
pose des facteurs multiplicatifs approximatifs permettant de passer d’un FPGA gravé
en 28nm tel que le nôtre à un ASIC en 65nm qui est utilisé couramment comme
référence sur la base de [85, 86]. En plus de la technologie matérielle, le choix de la
modulation, de la taille du canal et du type de sorties (dures ou souples) sont d’autres
facteurs très impactants suceptibles de brouiller les comparaisons.

Utilisation des ressources

La figure 4.14 représente la répartition des ressources entre les différents modules
après placement par Vivado. La légende précise la composition des macro-modules
relativement aux opérations présentées en figure 4.13. Les données circulent en sens
horaire, en commençant par le calcul de x0, puis la création des candidats, les calculs
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FPGA 28nm ASIC 28nm ASIC 65nm
Débit (∼ fclk) 1 3 to 6 1.3 to 2.6

Utilisation des ressources 1 1/30 to 1/13 1/5.6 to 1/2.4
Consommation dynamique 1 1/14 to 1/12 1/6 to 1/5

Tableau 4.8) Facteur multiplicatif des performances en fonction de la technologie.

de (γx, ζx) et de la fonction objectif et en finissant par la gestion des minima. Le
calcul des LLR n’est pas visible en raison de la très faible surface occupée. En effet,
ce calcul est négligeable une fois que les ensembles sont connus comme le précisait le
tableau 4.3.
Le macro-module MIN est le plus volumineux ce qui s’explique par la forte paral-

lélisation mise en place au sein de ce dernier. De même, le second module le plus
impactant est OBJ FUNC qui contient également des parallélisations supplémentaires.

MIN X0

CANDζx γx

OBJ  FUNC

x0 : calcul de x0

CAND : ajout des 
sommes, signe et 
retrait des 
redondances
ζx γx : calcul de ces 
grandeurs
OBJ FUNC : calcul de 
la fonction objectif
MIN : gestion des 
minima

Figure 4.14) Utilisation du FPGA après placement.

Le tableau 4.9 décompte le nombre de ressources utilisées selon le type : table de
correspondance (lookup table, LUT), bascule (flip-flop, FF), blocs de mémoire vive
(random-access memory, RAM) et processeur de signaux numériques (digital signal
processor, DSP). Le nombre absolu est fourni et il est également rapporté à la quantité
de ressources matérielles disponibles sur le FPGA utilisé. Enfin, la petite proportion
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d’étude réalisée sur FPGA complique beaucoup la comparaison avec la littérature.
Une publication récente rapporte des utilisations de l’ordre de 10 fois inférieure mais

sur un canal 2x2 et non 4x4, ainsi que pour des sorties dures plutôt que souples [83].
Or, passer d’un canal 2x2 à 4x4 double approximativement la quantité de ressources
nécessaires pour implémenter le détecteur [82]. Ainsi, l’écart d’utilisation n’est plus
que d’un facteur 5 avec la référence, écart qui est en partie expliqué par la différence
dans le type de sortie. Une autre publication rapporte des consommations similaires
aux nôtres mais pour une implémentation détectant les 64-QAM [4].

Type LUT FF BRAM DSP
Utilisée 16 729 17 451 66 100

% sur xc72020 31 16 47 45

Tableau 4.9) Utilisation des ressources après synthèse haut-niveau.

Débit et comportement du pipeline

Notre implémentation est cadencée par une horloge à 120MHz ce qui est dans les
standards des implémentations sur FPGA [4, 83]. Le tableau 4.10 fournit le débit
maximal de chacun des modules à cette fréquence d’horloge. Ces valeurs permettent
tout d’abord de déterminer le débit maximal du détecteur qui est égal au minimum
des débits des modules : 20Mb/s. Ce débit est inférieur à la littérature. En effet, les
implémentations FPGA rapportent des débits de l’ordre de la centaine de Mb/s [4,
83]. De plus, le tableau prouve que les modules de normes et des recherches de minima
ont été suffisament parallélisés puisqu’ils ne sont plus limitants. Le nouveau goulot
d’étranglement est le module calculant γx et de ζx mais nous ne disposons pas d’assez
de ressources sur le FPGA pour paralléliser ce dernier.

Module Débit (Mb/s)
Calcul de x0 37

Ajout des sommes 39
Prendre le signe 100

Retrait des redondances 109
Calcul de γx et de ζx 20
Calcul des y−Hx 30

‖ · ‖2 52
Recherche des minima 37
Agrégation des minima 67

Calcul des LLR 109

Tableau 4.10) Débit maximal de chaque module.
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Consommation énergétique

Vivado estime la consommation de notre détecteur à 677mW dont 118mW de consom-
mation statique et 112mW pour générer l’horologe. De plus, la connaissance du débit
permet de calculer une efficacité de l’ordre de 28nJ/b. Grace au facteur multiplicateur
de la table 4.8, on obtient une consommation dynamique d’environ 100mW et une
efficacité énergétique d’environ 5nJ/b.
Les références sur ASIC rapportent des consommations dynamiques proches de celles

que nous obtenons avec notre implémentation [4, 59, 62, 82]. Pour autant, le débit
plus faible que beaucoup de références implique que notre efficacité énergétique est
plus élevée d’un facteur proche de 10.

4.4 Conclusion sur les améliorations du détecteur
géométrique

Dans ce chapitre, nous avons proposé de nombreuses améliorations algorithmiques au
détecteur géométrique historique du chapitre précédent. Ces améliorations ont permis
de résoudre les trois défauts que nous avions relevés. Tout d’abord, la complexité
asymptotique du détecteur croit désormais quadratiquement avec la taille du système
de la même façon que les références de l’état de l’art, ce qui favorise l’utilisation du
détecteur proposé à des systèmes de tailles élevées. De plus, notre nouvel algorithme
peut détecter des transmissions utilisant des constellations 16-QAM, ce que la vari-
ante historique était incapable de faire. Enfin, nous avons réduit drastiquement la
complexité en QPSK par l’utilisation de pré-calculs au niveau bloc, par la réduction
du nombre de candidats et par la suppression de la recherche locale.
Les analyses de Pareto montrent que notre nouveau détecteur est beaucoup plus

performant que toutes les références de la littérature pour les signaux modulés en
QPSK. Or ce cas de figure apparait dans plusieurs standards pour transmettre à travers
un canal particulièrement bruité. De plus, l’efficacité du détecteur dans ce cas de figure
montre une nouvelle fois l’intérêt de l’exploration. En effet, la recherche locale n’est
plus nécessaire pour obtenir des performances.
Une implémentation matérielle sur FPGA a enfin été proposée grâce à la HLS et une

comparaison avec les références de l’état de l’art a été menée. Le débit et l’efficacité
énergétique de notre implémentation sont en dessous des références d’un facteur proche
de 5. Ainsi, un travail supplémentaire est nécessaire pour faire tendre les performances
de l’implémentation vers les performances théoriques attendues à l’issue de l’étude
algorithmique.
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Ce chapitre propose une synthèse des travaux présentés dans ce manuscrit ainsi qu’une
conclusion générale. De plus, quelques perspectives de recherches sont proposées sur
la base des pistes mises en lumière par nos différentes contributions.

5.1 Synthèse des travaux et contributions

Nous avons tout d’abord présenté et analysé l’ensemble du contexte entourant la détec-
tion MIMO. La mise en perspective historique a mis en lumière la recherche constante
d’améliorations des performances, que ce soit en termes de robustesse, d’efficacité ou
de débit de transmission. Cet historique a également montré que l’augmentation des
performances s’accompagne toujours d’une complexité accrue du matériel et des tech-
niques de télécommunications. L’analyse des systèmes MIMO et de l’état de l’art
a démontré la difficulté du problème de détection qui demande d’approximer le ré-
sultat d’un problème NP-dur de façon fiable, rapide et économe sur des plateformes
matérielles aux contraintes propres.
La littérature propose déjà de nombreuses stratégies que nous avons classées sur

un axe exploration-exploitation. A un opposé de cet axe, on retrouve les détecteurs
n’adoptant qu’un comportement d’exploitation. Ces derniers démontrent des résultats
remarquables mais peuvent être mis en difficulté lorsque les modèles ou les estima-
tions sont imparfaits ou lorsque les conditions de transmission sont particulièrement
dégradées. A l’autre opposé de l’axe se trouvent les détecteurs se concentrant princi-
palement sur l’exploitation. Il s’agit alors de métaheuristiques appliquées au problème
de détection en n’exploitant peu ou pas du tout les informations spécifiques aux trans-
missions MIMO. Cependant, très peu d’études et de détecteurs se placent dans une
position intermédiaire de cet axe en mélangeant exploration et exploitation. C’est
pourquoi nous avons décidé d’investiguer les opportunitées offertes par ce melange des
stratégies, tant au niveau algorithmique qu’au niveau matériel.
Dans un premier temps, nous avons évalué la pertinence du mélange des stratégies

en comparant un détecteur mixte avec un détecteur n’effectuant que de l’exploitation.
Pour nous assurer que l’ajout d’exploration était bien le facteur influant l’amélioration
des performances, nous avons construit un nouveau détecteur à parcours d’aborescence
intégrant de l’exploration et étant strictement identique à la littérature pour tout le
reste. Pour ce faire, nous avons adapté l’algorithme des lucioles (firefly algorithm, FA)
pour produire un nouveau détecteur à parcours d’arborescence stochastique implé-
mentant le compromis exploration-exploitation dans le choix de ses paramètres. Les
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analyses de Pareto ont par la suite démontré la supériorité de ce détecteur tant en
terme de flexibilité qu’en terme de performances ou de complexité. Ces résultats ont
démontré par la même occasion l’intérêt d’investiguer plus largement le mélange de
l’exploration et de l’exploitation pour résoudre le problème de détection.
Nous avons ensuite étudié le détecteur géométrique historique qui a la particularité

d’implémenter le compromis exploration-exploitation d’une façon très originale. En
effet, ce compromis est au centre de la conception du détecteur plutôt que d’être
un ajout tardif comme dans le cas précédent. Nous avons longuement évalué ces
qualités et ces défauts au travers de calculs de complexité asymptotiques, d’analyse
de Pareto ainsi qu’avec un prototype sur SoC. Ainsi, l’ensemble de l’axe algorithmie-
implémentation est balayé et nous avons pu mettre en lumière les axes d’améliorations
permettant d’atteindre les standards de l’état de l’art : la réduction de la complexité
asymptotique, la généralisation du détecteur pour accepter toutes les modulations et
l’amélioration des performances en QPSK.
Nous avons ensuite présenté diverses améliorations permettant d’atteindre les ob-

jectifs fixés, principalement en travaillant sur la recherche globale et sur la complexité.
Toutes ces améliorations ont été ensuite validées par de nouvelles analyses de Pareto
qui prouvent que le détecteur géométrique peut détecter les modulations d’ordres
supérieurs et qu’il surpasse largement les approches standards sur les transmissions
codées utilisant une constellation QPSK. En effet, notre détecteur se montre plus
versatile et beaucoup plus efficace que les parcours d’arborescence classique tout en
restant aussi simple à régler. Enfin, une implémentation sur FPGA a permis de jauger
les qualités de ce détecteur sur architecture matérielle. Les performances mises en
lumières sont en deçà de l’état de l’art mais restent assez proches pour suggérer qu’un
effort supplémentaire sur l’implémentation permettrait d’atteindre les références de la
littérature.

5.2 Conclusion

La figure 5.1 positionne nos deux nouveaux détecteurs sur l’axe exploration-exploitation
et ajoute les détecteurs de référence de la littérature à titre de comparaison. Ce schéma
illustre parfaitement notre volonté d’explorer le régime intermédiaire entre exploration
et exploitation.
Nos études précédentes ont montré l’intérêt de se déplacer le long de cet axe en

fonction de la qualité du modèle, de l’estimation et du niveau de bruit dans le cadre
de standards utilisant des AMC. En effet, lorsque les modèles et les estimations sont
extrêmement fiables et que le niveau de bruit est très faible, les standards préfèrent
des modulations d’ordre très élevées. Or, les détecteurs à exploitation pure fonction-
nent très bien pour ces points de fonctionnement et l’exploration n’est pas nécessaire.
De l’autre côté de l’axe, les métaheuristiques agnostiques des modèles sont les plus
performantes quand les modélisations et les estimations sont quasiment inutilisables.
Cependant, nous avons proposés deux détecteurs dosant différemment le compromis

exploration-exploitation pour les cas intermédiaires. Ainsi, l’ajout d’exploration aux
parcours d’arborescence classiques améliore les performances lorsque que les conditions
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Exploration seule Exploitation seule

Métaheuristiques bio-inspirée

Parcours d’arborescence
Annulation des interférences

Figure 5.1) Positionnement des références et des nouveaux détecteurs sur l’axe
exploration-exploitation. Les références sont sous l’axe, les nouveautés
au dessus.

de transmission sont dégradées au point de privilégier les 16-QAM. Cela se traduit par
le choix de notre détecteur à parcours d’arborescence stochastique. De plus, lorsque le
niveau de bruit est tel que seul une QPSK peut être utilisée, le détecteur géométrique et
son exploration plus prononcé fournissent les meilleurs performances tout en exploitant
les estimations disponibles.

5.3 Perspectives

Cette section propose quelques pistes de recherche possibles issues des contributions
et conclusions présentées dans ce manuscrit.
Une première étude complémentaire serait de voir dans quelle mesure la résilience

face au bruit se transpose à d’autres perturbations. En effet, nos travaux ont jusqu’à
présent évalué la robustesse d’un algorithme à sa capacité à détecter des flux de don-
nées plus ou moins bruités. Nous avons ainsi pu prouver que le compromis exploration-
exploitation est une bonne façon d’ajuster la stratégie au niveau de bruit. Il serait par-
ticulièrement intéressant de voir l’impact du compromis face à des erreurs d’estimation
ou de modèle ou encore dans le cas de canaux de tranmissions corrélés.
La deuxième piste que nous proposons est l’amélioration de l’implémentation ma-

térielle du nouveau détecteur géométrique. En effet, les analyses algorithmiques sug-
gèrent que ce détecteur devrait être bien plus performant que les références pour les
modulations QPSK. Cependant, nous n’avons pas pu transposer ces performances sur
plate-forme matérielle. Une implémentation sur ASIC plutôt que sur FPGA est une
des étapes nécessaire pour obtenir une comparaison pertinente avec la littérature. De
plus, de nombreuses améliorations matérielles devraient permettre d’améliorer le débit
de transmission. Citons par exemple une meilleure utilisation des pipelines ou une
meilleure gestion des lectures-écritures des variables.
Enfin, la recherche d’autres algorithmes mixant exploration et exploitation pourrait

mener à des détecteurs plus performants. En effet, nous n’avons proposé ici que
deux stratégies dont une adaptée du parcours d’arborescence classique. Il est tout à
fait possible que l’ajout d’exploration sous d’autre forme et/ou à d’autres détecteurs
puisse conduire à des performances supérieures. De même, une toute nouvelle stratégie
construite autour de ce compromis pourrait utiliser de façon plus efficace ce compromis.
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En particulier, il serait très appréciable de trouver un détecteur unique capable de
parcourir l’axe exploration-exploitation plutôt que de devoir changer radicalement de
stratégie en fonction du point de fonctionnement (qualité du canal et de l’estimation,
présence de correlation, validité des modèles, etc).
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Liste des acronymes

2G deuxième génération

3G troisème génération

4G quatrième génération

5G cinquième génération

ACO optimisation par colonnies de fourmis (ant colony optimizations)

AMC codage et modulation adaptatifs (adaptive coding and modulation)

ASIC circuit intégré spécifique à une application (application-specific integrated cir-
cuit)

BER taux d’erreurs binaires (bit error ratio)

BFS parcours en largeur (breadth-first search)

BnB séparation et évaluation (branch and bound)

BP propagation des convictions (belief propagation)

BPSK modulation par changement de phase binaire (binary phase-shift keying)

CA automate cellulaire (cellular automaton)

CORDIC calcul numérique par rotation de coordonnées (coordinate rotation digital
computer)

DFS parcours en profondeur (depth-first search)

DSP processeur de signaux numériques (digital signal processor)

FA algorithme des lucioles (firefly algorithm)

FF bascule (flip-flop)

FPGA réseau de portes programmables (field-programmable gate array)

HLS synthèse haut-niveau (hight-level synthesis)

IC annulation des interférences (interferences cancellation)

LDPC contrôle de parité de faible densité (low-density parity-check)
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LLR ratio des log-vraissemblances (log-likelihood ratio)

LOS ligne de vue direct (line-of-sight)

LTE long-term evolution

LUT table de correspondance (lookup table)

MBF parcours par métrique modifié (modified best-first)

MBF-FD parcours par métrique modifié avec descente rapide (modified best-first with
fast descent)

MCS modulation and coding scheme

MFS parcours selon la métrique (metric-first search)

MIMO à entrées et sorties multiples (multiple-input multiple-output)

ML maximum de vraissemblance (maximum likelihood)

MMSE à erreur quadratique moyenne minimale (minimum mean square error)

MU-MIMO MIMO à utilisateurs multiples (multi-user MIMO)

NLOS sans ligne de vue (non-line-of-sight)

NOMA multiplexage non orthogonal (non-orthogonal multiple access)

OSIC annulation successive ordonnée des interférences (ordered succesive interferences
cancellation)

PED distance euclidienne partielle (partial Euclidian distance)

PIC annulation des interférences en parallèle (parallel interferences cancellation)

QAM modulation d’amplitude en quadrature (quadrature amplitude modulation)

QPSK modulation par changement de phase en quadrature (quadrature phase-shift
keying)

RAM mémoire vive (random-access memory)

ROM mémoire morte (read-only memory)

SD détection sphérique (sphere decoding)

SE Schnorr-Euchner

SIC annulation successive des interférences (succesive interferences cancellation)

SINR rapport signal à interférences plus bruit (signal-to-interferences-plus-noise ratio)

SIR rapport signal à interférences (signal-to-interferences ratio)
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SISO à entrée et sortie unique (single-input single-output)

SNR rapport signal à bruit (signal-to-noise ratio)

SoC système sur puce (system on chip)

SPCA automate cellulaire auto-programmable (self-programmable cellular automa-
ton)

SVD décomposition en valeurs singulières (singular values decomposition)

VHDL Very high speed integrated circuit Hardware Description Language

ZF forçage à zéro (zero-forcing)
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Titre :  Compromis exploration-exploitation dans la détection MIMO : algorithmie et implémentation 
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Résumé : Un système MIMO (multiple-inputs, 
multiple-outputs) transmet plusieurs flux de 
données dans le même slot temps-fréquence 
entre émetteur(s) et récepteur disposant de 
plusieurs antennes. Cette démultiplication des 
flux de données améliore le débit, la robustesse 
et l'efficacité des transmissions au prix d'une 
réception beaucoup plus ardue. En effet, il faut 
alors séparer les flux de données en plus de 
compenser les défauts du canal de transmission 
(bruits et évanouissements). C'est le rôle des 
algorithmes de détection. 
 
La grande majorité des détecteurs modernes 
exploitent les modèles ainsi que les estimations 
de l'état du canal de transmission pour retrouver 
les signaux émis. 
 

Cependant, ces approches sont en difficultés 
lorsque le canal est trop bruité, mal estimé ou 
trop différent des modèles attendus. D'autres 
détecteurs bio-inspirés explorent plus largement 
les solutions possibles pour éviter ces défauts 
au risque de réaliser plus de calcul et donc de 
dégrader les performances. 
 
Ce manuscrit analyse le compromis entre 
exploration et exploitation et développe des 
algorithmes permettant de mélanger ces deux 
stratégies. Pour ce faire, deux détecteurs sont 
développés : l'un mixant les exploitations 
traditionnelles avec l'exploration bio-inspirée de 
l'algorithme des lucioles, l'autre à partir d'une 
approche nouvelle. Les études de ce manuscrit 
s’intéressent tant à l'algorithmie des détecteurs 
qu'à leurs implémentations matérielles. 

 

Title :  Exploration-exploitation trade-off in MIMO detection: algorithms and implementation 

Keywords : MIMO detection, FPGA implementation, Exploration-exploitation trade-off 

Abstract : A MIMO (multiple-inputs, multiple-
outputs) system transmits, with multiple 
antennas, several data streams in the same 
time-frequency. The increasing number of data 
streams enhances the throughput, the reliability 
and the efficiency of such transmissions at the 
expense of a much more challenging reception. 
Indeed, it is required to separate the data 
streams and to counteract the inherent 
degradation of the transmission channel (noise 
and fading). This is the role of detection 
algorithms. 
 
Most modern detectors exploit models and 
estimates of the state of the transmission 
channel to retrieve the transmitted signals. 
However, these approaches struggle when the 
channel is too noisy, badly estimated or deviates 
 

too much from the models. Other bio-inspired 
detectors explore more comprehensively the 
possible solutions to overcome these issues at 
the cost of more computation and consequently 
degraded performance. 
 
This manuscript discusses the trade-off 
between exploration and exploitation and 
designs algorithms to mix these two strategies. 
For this purpose, two detectors are developed: 
one mixing the traditional exploitations with the 
bio-inspired exploration of the firefly algorithm, 
the other one based on a novel approach. 
These studies cover both the algorithmic 
aspects of the detectors and the hardware 
implementations. 
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