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Summary:

This thesis deals with a class of algorithms for estimating the angular position of targets for automotive
applications called super-resolution in the context of FMCW radars. A review of the FMCW MIMO
Radar operating principle is first given, then the super-resolution algorithm MUSIC for angular of
arrival estimation is discussed. Next, the issue of coherence, stemming from the fact that targets
located at the same distance from the radar but at different angle of arrivals, is discussed along with its
degrading effect on the performance of the MUSIC algorithm. The spatial smoothing method as a
solution to this coherence issue is then reviewed. Finally, the gain and phase mismatch effect on
MUSIC is studied, we also present the experimental characterization of the gain/phase mismatch of the
AWR2243 Cascade from Texas Instruments, which is a MIMO FMCW radar with an array of 16 Rx
elements and 12 Tx elements. We will see that the gain and phase mismatches can be modeled as
normally  distributed random variables. The calibration method to compensate for these
imperfections in gain and phase is then discussed, and a scenario combining both coherence and gain/
phase mismatch with three closely spaced targets at 5, 6 and 10 deg is then presented to compare
the performance of MUSIC against an FFT for the case of an array with 82 elements.

Keywords: RADAR, FMCW, MUSIC, AoA, Antennas, Automotive, MIMO, Calibration.

Résumé:

Ce mémoire traite d'une classe d'algorithmes d'estimation de la position angulaire des cibles pour des
applications automotives appele super-resolution dans le contexte des radars FMCW. Le principe de
fonctionnement du radar MIMO FMCW est d'abord revu, puis l'algorithme de super-résolution
MUSIC pour l'estimation de l'angle d'arrivée est abordé. Ensuite, le probléme de la cohérence entre les
signaux source, provenant du fait que les cibles sont situées a la méme distance du radar mais & des angles
d'arrivée différents, est discuté ainsi que son effet dégradant sur les performances de l'algorithme
MUSIC. La méthode du spatial smoothing comme solution a ce probléme de cohérence est ensuite
examinée. FEnfin, nous étudions 1'effet d'imperfections en gain et en phase du réseau d'antennes, le gain
mismatch et le phase mismatch, sur les performances de MUSIC. Nous présentons également la
caractérisation expérimentale du gain/phase mismatch du radar cascade AWR2243 de Texas Instruments,
qui est un radar MIMO FMCW avec un réseau de 16 éléments Rx et 12 éléments Tx. Nous verrons que
ces imperfections en gain et en phase peuvent étre modélisés comme des variables aléatoires normalement
distribuées. La méthode de calibration pour compenser ces imperfections est ensuite discutée, et un
scénario combinant & la fois la cohérence et le gain/phase mismatch avec trois cibles situées a 5, 6 et 10
deg est ensuite présenté pour comparer les performances de MUSIC par rapport & une FFT pour le cas
d'un réseau de 82 éléments.

Mots clefs: RADAR, FMCW, MUSIC, Antennes, MIMO, Calibration, AoA.
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Introduction

Dans le but d’arriver a des véhicules entierement autonomes (voitures automotives), les
véhicules récents incorporent de plus en plus des capteurs comme le radar, le lidar, et
des cameras permettant d’estimer plusieurs parametres des objets se trouvant dans leur
environnement immédiat [1] [2]. Ces parametres étant la portée, la position angulaire
ainsi que la vitesse des objets voisins (autres voitures, piétons, arbres, etc). A partir de
ces données, 'ordinateur de bord prend alors des décisions pour assurer la navigation
du véhicule. Selon I'environnement dans lequel se trouve le véhicule, certain capteurs

Surround View
Blind
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Detection
Traffic Sign Cross
Recognition Traffic o
Alert
e —
Park
Assistance/
Rear 5urr.|:|und
R Collision  View
. Warmninng
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Lane Departure
Warning
¥ Long-Range Radar
¥ upar Surround View
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Short-/Medium Range Radar
M ultrasound

Figure A.1: Différents capteurs embarqués sur un véhicule automotif .



performent mieux que d’autres. Par exemple, dans des conditions météorologiques ad-
verses (brouillard, tempéte de sable, etc), le radar performe mieux que le lidar.

Distance 7
Vision
Measurement Camotacs
Software
Lateral Velocity
Resolution Measurement
Radar
Radio Detection @
and Ranging
Object Darkness
Classification Availability
LIDAR
Woather Lig h:i getec_t!on
Measurement and Rais

Figure A.2: Radar vs Lidar vs Camera

Nous allons nous focaliser dans ce mémoire uniquement sur les capteurs radars (Radio
Detection and Ranging).De plus, nous allons traiter principalement des algorithmes
super-résolution pour l'estimation des angles d’arrivée de cibles se situant dans le
champ de vision du radar. Le mémoire est repartie en quatre chapitres.

Le second chapitre est une introduction au concept du radar FMCW| au réseau SIMO et
au radar FMCW-MIMO. On y introduit plusieurs notions couramment employées dans
la littérature des radars FMCW. Le chapitre introduit aussi la méthode d’estimation
de la portée ainsi que de I'angle d’arrivée d’une cible a I'aide d'une FFT. Le troisieme
chapitre contient un bref rappel d’algebre linéaire. Puis I'algorithme MUSIC est intro-
duit et une comparaison est établie entre les performances de MUSIC et celui d'une
FFT pour I'estimation de I'angle d’arrivée. Le quatrieme chapitre traite du probleme
de cohérence entre les signaux sources. Nous noterons par la suite I'effet détérioratif
qu’a cette cohérence sur les performances de ’algorithme MUSIC. La méthode du spa-
tial smoothing est ensuite introduite comme solution a ce probleme. Le cinquieme
chapitre traite du probleme d’imperfections en gain et en phase dont souffrent les
réseaux d’antennes de maniere générale. Nous allons aussi établir 'effet qu’ont ces
imperfections sur les performances de ’algorithme MUSIC. La méthode de calibration
est enfin introduite comme solution pour réduire 'effet des imperfections du réseau sur
I’estimation des angles d’arrivées des cibles.
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Le mémoire s’achéve avec une conclusion générale et quelques axes de recherche po-
tentiels futur qui pourraient étre poursuivis.
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Chapitre 1

Concepts généraux liés aux radars
MIMO FMCW

Le radar SISO FMCW ayant une seule antenne Tx et une seule antenne Rx
permet d'estimer uniquement la portée de la cible. Pour pouvoir estimer 1'angle
d'arrivée, nous allons rajouter des antennes Rx supplémentaires au radar SISO
pour construire ce qu'on appelle le radar SIMO. Le radar SIMO n'offre
malheureusement pas une résolution angulaire suffisante. Pour remédier a ce
probléme, des  antennes  émettrices Tx supplémentaires sont rajoutées
pour construire le radar MIMO. Le radar MIMO avec Ny antennes réceptrices
et Nt antennes émettrices permet d'obtenir une resolution angulaire de 1'ordre de
2/NgNr rad.

1.1 Radar SISO FMCW

Soit une cible se trouvant a une distance R de notre radar. Pour estmer R l’antenne
émettrice du radar FMCW (Frequency Modulated Continuous Wave) va émettre un
signal yr(t) ayant une fréquence w(t) qui augmente linéairement avec le temps [ 3] , i.e.,

w(t) = St +wy (1.1)

ou S est une constante, en rad/s. wy est la fréquence initiale, et 0 < ¢t < Tc.
Par définition

Sé&:wf—woéQWB
At T, T,

(1.2)

Pour les radars travaillant en fréquences millimétrique, fo = wy/2m = 77 GHz,

12



w(t)[rad/s] A

We
s Aw
At
wo
|
0 T. t[s]
Figure 1.1: Principe de la modulation fréquentielle linéaire.
B ~ 4 GHz, et T, est de I'ordre de 100 us. La phase sera donc donnée par
! 1
0

ou ¢q est la phase initiale a t = 0.

Le signal transmit y7(t), aussi appelé un chirp en nomenclature radar, sera donc donné
par [4]

. 1 1
yr(t) = Uexp(jo(t)) = Uexp [j (§St2 + wot + )] = Aexp [j(EStQ +wot)]  (1.4)
Ou U est une constante positive représentant la puissance du signal transmis, et A =

U exp(joo). Ce signal va aller percuter la cible qui se trouve a une distance R, puis
reviendra vers le radar apres un délai total 7 donné par

avec ¢ = 3 x 10® m/s.

Le signal requ yg(t) s’écrit donc

yr(t) = Alyp(t —7) = A'Aexp [j(%S(t — 1)+ wo(t —7))]

éBexp [j(%S(t—T)Q—f—wo(t—T))} (16)

13



ADC Start

Idle Time ’

Freq Slope (S)

Figure 1.2: Paramétrés configurables du chirp émit par le radar,

A’ étant une constante complexe représentant ’atténuation du signal apres propagation
en aller et en retour, et dont la phase modélise une phase aléatoire qui s’ajoute s’ajoute
a la phase du signal transmit y(t) apres percussion avec la cible.

En multipliant y5(t) par yr(t), ot * dénote le conjugué complexe, implémentant ainsi
un filtre adapté, on obtient le signal démodulé

, 1 1
yrr(t) = yp(t) X yr(t) = B exp |j(— 55’752 - §S(t —7)% + wot — wo(t — 7))

= B"exp []( — %STZ + STt + ng)}
= Cexp (jSTt) (1.7)

1
avec C' = B*exp |j( — =S72 + wyT)]| une constante complexe. Le signal démodulé,
AN

yrr(t), est donc une sinusoide complexe de fréquence wyp avec
Wirp = S T. (18)

La distance R peut étre donc récupérée en prenant une FFT sur y;p(t) pour trouver
wrr, et par la suite

2
Wi = St=38x TR
__ wrFr

— R—c—2S (1.9)
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La figure 1.3 montre une implémentation typique de ce type de radar [5]. Un sig-nal
ayant une fréquence augmentant linéairement dans le temps est généré par le synth
étiseur de fréquence, et est ensuite amplifié par I'amplificateur de puissance pour étre
émis a travers 'antenne d’émission Tx. Ce méme signal transmis, yr (¢) est utilisé pour
la démodulation dans le circuit de réception. Le circuit de réception/démodulation
contient un amplificateur a faible bruit suivit de deux mixeurs qui servent a implémenter
Eq. 1.7 (i.e. pour implémenter la multiplication de yr (t) par yx(t))). La composante I
(en phase) et Q (quadrature de phase) du signal démodulé y;r () = y5(t) X yr(t) sont
ensuite filtrées par un filtre passe bande puis échantillonnées.

<<(<( Frequency
TT Synthisizer
z

e

« < B >
.| Phase
90 Shifter
)>>>> Y I-Mizer AT
Rx ~ ADC
% ADC
Q-Mizer

Figure 1.3: Exemple d’une implémentation du radar FMCW.

Exemple: Soit deux cibles se trouvant a une distance de 14 m et 7 m du radar.
Pour estimer ces distances, le radar envoie un signal yr(¢) ayant pour parametres
wo = 2 X fo =21 X (77 GHZ) et S = 2#(40 MHz/s). La figure 1.5 montre la FFT en
dB du signal démodulé y;r(t). On voit bien deux pics correspondants aux distances
13.95 m et 7.02 m. Ce genre de courbe est appelée Range Profile.
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Parameter Units LRR MRR SRR USRR
Max unambiguous m 225 125 45 225
range

Sweep bandwidth MHz 300 540 750 1500
Ramp slope MHz/us 10 12 15 30
Inter-chirp duration us 8 10 12 50
Number of chirps - 256 128 128 128
Range resolution m 0.50 0.28 0.20 0.1
Chirp duration us 30 45 50 50
Max umambiguous kmph 92.28 63.75 56.56 35.3
relative velocity

Max beat frequency MHz 15 10 4.5 4.5
ADC sampling rate Msps 16.67 "N 5.00 5.00
(complex)

Number of samples 500 500 250 250
per chirp

Range FFT size - 512 512 256 256
Frame time (total) ms 9.728 7.04 7.94 12.8
Frame time (active) ms 7.68 5.76 6.4 6.4
Radar data memory KB 2048 1024 512 512
required

Table 1.1: Valeurs typiques des parametres des chirps emits.

Range Profile
I

-40

50~ X:7.02 b

Y:-47.74
L X:13.95 J
€0 Y:-64.7
70 4
B
L 801 4
o
<9
<}

-90 ‘M I | —
-100 -
10 - -
120 | | | | | | | | | | |

0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50 55 60

Distance R (m)
Figure 1.4: FFT (en dB) du signal démodulé en fonction de la distance (en metres).

La figure 1.5 montre la GUI (Graphical User Interface) du logiciel permettant de con-
figurer les parametres du chirp émit par le radar, par exemple la fréquence initiale, la
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pente S, la fréquence d’échantillonnage de ’ADC, etc.

I Lua Shell V(55 RadarAP! | v
MSSMon DynamicChirpClg  ClockOutClg CalibDataCfg  Import_Export
i Connection StaticConfig DataConfig TestSource SensorConfig IntChirpBIKCHCIg RegOp ContSt BPMConfig  AdvF onfig RampTimingCalculator LoopBa
Sensor Configuration
SaveConfig Profie - D Cyey = Inter Rx Gain Pt
Profile 14 0 = HPF1 Comer Freg 175K d . -
150N Stant Freq (GHz) 77.000000 - HPF2ComerFreq 350K v . Dig Gain (d8)
mport/Expad Frequency Slope (MHzus) % Ofp Pwr Backoff TX0 (dB) 5 b |
b = 2 = Dig Ph Shift (De
Radar System Idle Time (ps) 100.00 4 Oip Pwr Backoff TX1 (dB)g K Frma aar
Snge Chip  ~ TX Start Time {us) 0.00 4 Oip Pwr Backoff TX2 (dB) o 2 o
Profilelndex
ADC Start Time {us) 6.00 41 Phase Shifter TXO (deg) |0.000 m o ane hnss
© DCAT00 ADC Samples 256 % Phase Shifter TX1 (deg) 0.000 = gaplure ancPosg-'mcessmg
) Tea 10 S le Rate (ks| Phase Shifter TX2 (dr 7*
ample Rate (ksps 3 ase Shifte (de H
p ps) 10000 r T g} 0.000 ¥ DCA1000 Trigger SkopFrame Transfer PostProc
ARM Frame Files
Ramp End Time (us) 60.00 ¥ Bandwidth(MHz) 1798.92
e RX Gain (4B) 30 B o Manage Profie | |C'Usersla0230334Des topi2_D_0_24mmiaveStudio_ExtemalPostPr | | Brow
. RF Gain Target 3008 w “Only in the case of infinits frame
VCO Select vco1 ¥ [ Force VCO Seled
Calib LUT Update [] RetainTxCalLUT [] RetainRxCalLUT
Chirp Frame
Profile Id 0 5 Frequency Slope Var (MHzus) 0,000 & Start Chirp TX o +| Mo of Chirp Loops 128 =
Stat ChipforCfg o £ Idie Time Var (us) 0.00 2| End Chirp TX 0 4 Penodicity (ms) 40.000000 =
EndChirpforClg o % ADC Start Var (us) 0.00 2| NoolFrames 8 & TrggerDelay (us) |0.00 =
Start Freq Var (MHz) 0.000000 & TXEnabie for current chirp Dummy Chirps(End) D 4! Acive-Ramp Duty Cycle 19.2%
™ [T ™2 )
TriggerSelect | SoftwareTrigger ~ eyyce:  oL2s
St 2 Manage Chips 7] Test Source Enable Sel 3

Figure 1.5: Logiciel de configuration du radar TI.

1.2 Radar SIMO FMCW

Si notre radar contient plus d’une antenne en réception, alors nous serons en mesure

d’estimer la position angulaire de la cible par rapport au radar, en plus de sa distance.
2

En supposant que la cible se trouve en zone du champ lointain (i.e. R >>2— ou D

est la plus grande dimension physique de I'antenne, et A est la longueur d’onde a 77

GHz.), les antennes réceptrices vont toutes recevoir des front d’ondes qui sont paralleles

entre eux comme en figure 1.6.
Toujours dans le contexte d’un radar FMCW, le signal démodulé sur I’antenne r

éceptrice ¢ yrr;(t), pour ¢ = 1,2, 3., s’écrit en reprenant Eq. 1.7

yiri(t) = Bexp [j( = %ST? + STit + wori) |
(1.10)

Ou 7; est le délai pris par le signal émit pour aller de ’antenne Tx vers la cible, puis de
la cible vers I’antenne Rx ; . Le signal arrivant sur I’antenne 2 va prendre exactement le

17



Tx

Figure 2.6: Un radar FMCW avec une antenne Tx et trois antennes Rx.

méme délai que celui prit pour arriver vers ’antenne 1 en plus d’un délai supplémentaire
AT

Ty =T + AT (1.11)

Le méme raisonnement s’applique sur 73 et m
T3 =To+ AT = (11 + AT) + AT =71 + 2A7 (1.12)

Et de maniere générale, pour la ¢ eme antenne réceptrice

=1+ (i—1AT (1.13)

En remplacant Eq. 1.13 dans Eq. 1.10, on obtient

nrilt) = B exp 5 = 5(r+ (= DAY+ S+ (1= DA+ en(m + i - DAT) )|

(1.14)

d
A partir de la figure 1.7, nous avons A7 = —sin(6), ou 6 est 'angle d’arrivée du signal.

Pour développer des approximations utiles pour plus-tard, prenons I’espacement entre

18



A
les antennes Rx comme étant > ce qui est tres souvent le cas pour les applications

automotives.

Nous avons alors avec

op2_ 2B (Asm(e))Z
T =

T. 2c
2B sin*(0)
= ~ 0 .
T X 7 : (1.15)

avec fo = 77 GHz. Nous avons aussi

2B (2R [ Asin(0)
AT = — || ——— ) = 0.
STAT 7 ( . )( 5 ) 0 (1.16)

De plus, la durée du signal démodulé y;r(t) étant au plus T, la résolution fréquentielle

de y;r(t) dans le domaine fréquentiel sera au minimum Af = —. D’un autre coté,
(&
nous avons aussi

2B ( Asin(0)
SAT =
T ( 2 )

_ mBsin(0)
fO Tc
mBsin(6)

= I2PAS < Af (1.17)
Jo

En prenant en compte toutes ces approximations, et en utilisant wy= 2mwc/A et AT=d
sin(f)/c (voir figure 1.6), Eq 1.14 devient donc

1
yrri(t) = B exp {j( — 557'12 + STt + wy (7'1 + (i — 1)A7-))}

dsin(0)
A

= Dexp (j27r 2) exp (jSTlt) (1.18)

1
Ou D est une constante complexe valant D = B* exp []( — 557'12 + wo(m — AT)>:| .

Nous pouvons a présent construire un vecteur yrr(t) de taille Np x 1, ou Ny est le
nombre d’antennes Rx, ayant pour ¢ eme élément le signal recu et démodulé y;p;(t)
sur 'antenne 1, i.e.
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yrra(t)

yrr(t) = yIF?(t)

| y1r Ny (1)

dsin(6)

) exp (Snt)

D exp (j27r
>2) exp (jSTlt)

dsin(0

D exp (j27r

dsin(é)

D exp (j27r NR) exp (jSTlt)

dsin(6)
A( )

dsin(f
)

exp | j2m

exp (j27r

dsin(0
exp (j27r Slf\l( )NR>

Dexp (jSmit) (1.19)

Et donc pour un ¢ = ¢y donne, si on prend une FFT a travers les éléments du vecteur
yrr(to), nous allons obtenir un pic a la fréquence Q2 donnée par

_,_dsin(0) (A
Q=2r 3 — 0—asm(27rd) (1.20)

Quelle est la résolution angulaire Af obtenue avec Nk antennes en réception? Une
fréquence €2, correspondra a un angle d’arrivé 6y, et une autre fréquence {25 correspon-
dra a un angle d’arrivé 6, avec

dsin(0
0 = 27rs'1+(1) (1.21)
d sin(0
0, = 2, 25m(02) (1.22)
A
D’un autre cote, il y’a Ny échantillons de la sinusoide exp(j§2n), donc la résolution
fréquentielle
AQ = Q9 — O va satisfaire [5]
2
AQ = — .
Ny (1.23)



Et en utilisant Eq. 2.21 et Eq. 2.22

d, . . 2m
QWX(SIH(QQ) — sin(6;)) = . (1.24)

En définissant la résolution et la moyenne angulaire A0 = 6y — 0, et 6 = (0, + 6,)/2,
respectivement, on peut réécrire Eq. 2.24 comme suit
Af

d .
47TX COS(Q) sin (7)

_27r

=N, (1.25)

Pour deux angles d’arrivée 0 et 6, suffisamment proches, i.e. pour 0y ~ 01, Af sera
Af

suffisamment petit et nous pourrons alors utiliser I’approximation sin (7) N et
Eq 1.25 devient
A 1 1
A =— X — X —— 1.26
d Nr cos (5) ( )

Pour un espacement d fixe, la résolution dépend de I'angle d’arrive 0, et elle est mini-

A
mum pour § = 0. En prenant d = 5 et 0 =0, Eq. 1.26 devient

2

Al = —
0=+

rad, (1.27)
i.e. la meilleure résolution possible pour un réseau ayant Ny antennes en réception est

de 2/Ng rad. Par exemple, pour un réseau de 10 antennes, la résolution angulaire sera
de 0.5 rad, ou 28.6 deg.

Si on souhaite augmenter la résolution angulaire de notre radar, il faux donc augmenter
le nombre d’antennes réceptrices, ce qui est couteux vus que chaque antenne réceptrice
est suivit d'un circuit de démodulation, sans compté le cott en termes de surface oc-
cupée, de prix des composants, et de la puissance consommeée.

Exemple: Soit deux cibles se trouvant aux angles 30 deg et 54 deg par rapport a la
normale du radar. Le graphe en figure 2.7 montre la FFT prise sur le vecteur yrp(t)
définie en Eq. 1.19. La taille du réseau est de 20 éléments.

2.3 Radar MIMO FMCW

Comme vu précédemment, augmenter le nombre d’antennes réceptrices pour augmenter

la résolution n’est pas tres rentable comme solution. Les réseaux d’antennes MIMO per-

mettent d’alléger ce probléeme en employant plusieurs antennes émettrices et réceptrices
comme dans la figure 1.8. Le radar AWR2243 employé dans les mesures contient 4 cir-
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Figure 1.7: FFT (en dB) de yyr(t) définie en Eq. 2.19, avec Np= 20, 6; = 30 deg, et =
54 deg.

cuit intégré identiques (numéroté de 1 jusqu’a 4 en figure 1.9). Chacun de ces quartes est
représenté par le bloc fonctionnel en figure 2.8. Et chacun de ces quartes circuits est relié
a 3 antennes émettrices et 4 antennes réceptrices, et formant donc un réseau ayant
4x3=12 antennes (numéroté 9 en figure 2.9) Tx et 4x4=16 antennes Rx (numéroté 8 en
figure 2.10). La figure 1.10 montre la construction géométrique des antennes Rx et Tx.
Le méme modele d’antenne, de type microstripe, est utilisé pour le réseau Rx et le réseau
Tx. L’espacement entre les éléments Rx est de A\/2, et de 2 pour les éléments Tx, ot A
est la longueur d’onde a 77 GHz.
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Figure 1.8: Block fonctionnel d'un radar MIMO avec 4 Rx et 3 Tx.

TX Antenna Array Dimensions

Dimension Label Dimension (mils) Dimension (77 GHz lambda)
B1 2928.84 19.072
B2 76.78 05
B3 230.36 1.5
B4 153.56 1.0

Table 1.2: Dimensions du réseau d'antennes Tx.
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Figure 1.10: Réseau d’antennes correspondant au radar employé.
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Figure 1.11: Réseau d’antennes MIMO avec 3 antennes émettrices Tx et 3 antennes
réceptrices Rx.

Comme nous allons le voir, un réseau MIMO ayant Ny antennes Rx et Ny antennes Tx
est équivalent a un réseau conventionnel ayant Np x Ny antennes Rx. Donc un réseau
MIMO ayant, par exemple, 4 antennes Rx et 3 antennes Tx, et donc 7 antennes en tout,
sera équivalent a un réseau conventionnel ayant 12 antennes Rx, soit une économie de
5 antennes. Ce gain en antenne est encore plus considérable pour les réseaux de grande
taille.

Soit Yrrmn(t) le signal transmit par I'antenne Tx ,, est regue, puis démodulée, par
I'antenne Rx ,. En employant le méme raisonnement que celui utilisé pour dériver Eq.
1.18, on peut mettre Yy, »(t) sous cette forme [6]

yIF,m,n(t) = Dexp |:] (STlt + WOATln + WQATQW)):|

= Dexp <jw0 (Amn + ATQWL)) exp(jSTit) (1.28)

1
avec D = B*exp {]( — 55712 + wo(m — A1 — Aﬁ))}, ATy = ——~ et Ay =
dy sin(0)

, di est I'espacement entre les antennes réceptrices, et dy est 1'espacement
entre les antennes émettrices.

En prenant d; = \/2 et do = 2\, comme dans la figure 1.12, et en utilisant wy = 2me/ A,
Eq. 1.28 devient

i) = Dexp (jm " 4m>7rsm<e>) exp(jSmit)
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Soit yrra(t) le vecteur de taille 4 x 1 contenant le signal envoyé par Tx; et recu puis
démodulé sur Rx 1, Rx2, Rx3, et Rx 4, dans cet ordre. Alors,

[yir1(t)
Yrra2(t)
t) = |
vrra (1) Yyrra3(t)

| Yrr14(t)
[ D exp (j5msin(9)) exp(jSTit)

| Dexp (j6msin(0)) exp(jSTit)

"~ | Dexp (j7msin(0)) exp(jSTit)
| Dexp (j8msin()) exp(jSTit)
[exp (j5m sin(6))

_|exp (j6msin(d)) .

= | exp (j7r sin(6)) D exp(jSmit) (1.29)

| exp (j87sin(6))

De méme pour yrra(t), le vecteur contenant le signal envoyé par Ty s et recu puis
démodulé sur Rx 1, Rx 2, Rx3, et Rx 4, nous avons

[ exp((j97r sin((@))))_
exp (7107 sin(# ,
exg (:;‘1171. Sin(g)) D exp(jSTit) (1.30)
| exp (j127r sin(&))_

yrra(t) =

Et enfin, pour yrrs(t),

[exp (7137 sin

(7137 sin(6))]
ral) = [0 1m0 | Desptisn (1.31)
(0))]

 exp ( 7167 sin

Nous pouvons a présent construite le vecteur yyr(t), de taille 12 x 1 définit comme suit

)
exp (75 sin(
exp ( J6 sin(
exp (j7m sin(
exp E J8m sin(
exp ( J9 sin(

0)) ]
0))
e)g
0)
0))

yrra(t)
’ exp (7107 sin )

wre(t) = |wrra(t) | = | 0001 g | Dexplismt) = (132)
yrr3(t)

exp (714w sin
exp (7157 sin
| exp (7167 sin

(

exp E; 127 sin
g
(

C
C
C
exp (j13m sin(6
C
C
(0)) ]

e N e S N N
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En introduisant F'= D exp(j4n sin(6)), nous pouvons réécrire Eq (1.32) comme suit

)
exp (j17sin(f
exp (]271’ sin(6
exp (j37 sin(f
exp (j4m sin(f
exp (j571’ sin(6
(j6m sin(g
exp (]771’ sin(6
exp (j8 sin(f
exp (j97 sin(6
exp (j107r sin(6)
exp (j11msin(6))
| exp (j12m sin(6)

yrr(l) =

)
)
)
)
% Fexp(jSmit) (1.33)
)
)

On voit bien que pour un temps donné ¢y, le vecteur yrr (o) est une séquence sinusoidale
complexe de fréquence Q) = wsin(f). La taille de cette séquence est de Ng x Np =
4 x 3 = 12 éléments. On aurait pu obtenir cette méme séquence avec un réseau
conventionnel ayant une seule antenne Tx et 12 antennes Rx (Eq. 2.19). Donc le
nombre total d’antennes économisées grace au réseau MIMO est de 12 — (4 +3) =5
antennes.

En résumé, pour K cibles se situant a des distance Ry, Rs, ..., Rx et a des angles
01,0, ....,0k, un radar FMCW-MIMO ayant Ny antennes Rx et Ny antennes Tx aura
un vecteur de donnés démodulées yrp(t), ayant une taille Ng Ny x 1, ayant la forme
suivante

yIF,l(t) K
yrra(t)
yIF(t) = . Za Qk Sk (134)
: k=1
Yrr.NpNy (1)

avec t =1,2,..., Ng, ou Ng est le nombre d’échantillons pris par 'ADC, et

exp (jm sin(6y))

a(6y) = exp (j27r: sin(6y,)) (1.35)

exp (jNg Ny sin(6y))
et
sk(t) = Fyexp(jSTxt) (1.36)

ou F} est une constante complexe, et 7, = 2Ry /c.
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La matrice de données Y, de taille NgNr X Ng, et contenant tous les échantillons
temporels sera alors définit comme suit

Y = yIF<1> yIF(Q) yIF(NS) . (137)

Les distances R peuvent étre estimés en prenant une FFT sur I'une des lignes de Y.
Les angles 0, peuvent étre estimés en prenant une FFT sur 'une des colonnes de Y.

De méme que les réseaux conventionnels, les radars FMCW-MIMO ont une résolution

angulaire, avec une simple FFT, valant rad. Par exemple, pour un réseau de 4

RINT
Rx et 3 Tx, la résolution angulaire sera de 2 rad, soit 9.5 deg.

L’algorithme super-résolution MUSIC, présenté dans le chapitre qui suit, permet d’obtenir

des résolutions angulaires au dela de en exploitant la matrice de données Y

RLNT
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Chapitre 2

Algorithmes d’estimation de ’angle
d’arrivée

Nous avions vu précédemment que la résolution angulaire offerte par le radar
MIMO FMCW était de 2/NgNt rad ot Ny est le nombre d'antennes réceptrices et
Nt est le mnombre d'antennes émettrices. Nous allons couvrir ici
I'algorithme MUSIC qui permet d'atteindre des résolutions angulaires au-dela
de la limite précédente, et ceci en exploitant la matrice de covariance des
données.

2.1 L’Algorithme MUSIC

Soit le modele de donnés suivant

y(t) = a(bh)sk(t) +n(t), t=1,2,... Ng (2.1)

k=1

avec a(fy) = [exp(jmsin(fy)) exp(j2msin(fy))...exp(jMnsin(6y))]Y, M = NgrNr,
et n(t) modélise le bruit blanc thermique présent dans le récepteur.

Nous pouvons donc réécrire Eq. 3.9 comme suit
y(t) =[a(01) a(b)...a(0k)] _ +n(t) = As(t) + n(t) (2.2)

Avec les hypotheses suivantes
e Les signaux sont non-corrélés entre eux, i.e. E(sisj) = 0 pour 7 # j.

e Le signaux sont décorrélés du bruit, i.e. E(smj) =0 Vi, j.
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e Le bruit est blanc gaussien suivant une distribution normale n ~ N(0, o*I).

La matrice de covariance de y sera alors

( 0] [As(o) +n(t))")

( [As(t )] [s¥ () A +nH (t)])

~E (As (A" + n(t)s¥ (1) A" + As(t)n® () + n(t)nH(t))
(00

—FE( As(t ) +EE( n(t)s (t)AH )J—i—EE(As(t)nH (t)) +E <n(t)nH (t))
= AE(s(t)s" (t)) A" + oI i B
= | ARgs A" + 5’1 (2.3)

ol Rgs = E(s(t)s¥(t)) est la matrice de covariance des signaux sources et I est une
matrice identité de taille M. L’algorithme MUSIC [7] (MUltiple SIgnal Classification)
pour l'estimation des angles 6, est définit comme suit

1.
2.

Trouver les vecteurs propres vg, k = 1,2,..., M de la matrice de covariance R,,.

Ordonner les valeurs propres A\, correspondant au vecteurs propres vx en ordre
décroissant ,i.e.,

Construire la matrice de taille M x M — K du sous-espace bruit E, définie comme
suit

E, = [vk41 Vk+2...UM]

Calculer le spectre de MUSIC Pyysrc(f) définit comme suit [7]

1

PMUSIC(G) = m

(2.4)

avec a(f) = [1  exp(jrsin(f))...exp(jMmsin(9))]*. Les angles d’arrivées 6y,
vont correspondre aux pics de Pyysic(6).

31



Exemple: Soit un réseau de 20 antennes, et deux signaux s;(t) et s, arrivant des

Psi
directions 30 deg et 54 deg, respectivement. La valeur du SNR = 10log (P—g) =

bruit

20 dB. Pour Pyy= 1, alors Pyt = 0?=0.01. La figure 2.1 montre le spectre de MUSIC,
Pyusic (9).

107771 T 1T T 1 T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T1

80 — =

60 — -

40~ 8

Pyrusic(0) (dB)

20 [~ =

20 — -

O e A B
-40
-90 -85 -80 -75 -70 -65 -60 -55 -50 -45 -40 -35 -30 -25 -20 -15 -10 -5 0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50 55 60 65 70 75 80 85 90
0 (deg)

Figure 2.1: Pyysic (0) en dB. Deux signaux arrivant des directions 30 deg et 54 deg.

La figure 2.2 est une comparaison montrant la différence de performances entre la m
éthode d’estimation de ’angle d’arrivée basée sur une FF'T et celle basée sur MUSIC sur
le méme réseau de 20 éléments.

On voit bien que le pouvoir de résolution de MUSIC est supérieur a celui d’une simple
FFT. Idéalement, dans le cas sans bruit, le pouvoir de résolution de MUSIC est infini,
en pratique avec un SNR suffisamment élevé, on parle de probabilité de résolution [8].
Mais sans avoir recours a la formule de la probabilité de résolution, nous pouvons
empiriquement constater que la résolution angulaire offerte par MUSIC est au-dessus
de celle d’'une FFT.
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Figure 2.2: Pyysic (0) vs F F'Ten dB. Deux signaux arrivant des directions 30 deg et 54
deg.
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Chapitre 3

Sources cohérentes et décorrélation
avec le spatial smoothing

Nous avions vu précédement que la résolution angulaire supérieure qu’offre
MUSIC comparé & une estimation basée sur une FFT. L’algorithme MUSIC
est cependant vulnérable au probléme de cohérence quand deux cibles se trouvent
a la méme portée mais a des positions angulaires différentes, détériorant ainsi le
SNR jusqu'a environ 5 dB. Pour pallier a ce probléeme, on applique la méthode
du spatial smoothing qui consiste & subdiviser le réseau total en sous-réseaux,
et a ensuite appliquer l'algorithme MUSIC sur la moyenne des matrices de
covariances de chaque sous-réseaux. On pourra ainsi obtenir un SNR de 1'ordre de
120 dB aprés application du spatial smoothing, et les positions angulaires seront
correctement estimées.

3.1 Sources cohérentes et MUSIC

Deux signaux s1(t) et sy(f) sont dits cohérents s’ils sont linéairement proportionnels,
l.e.

So(t) = csq1(t), ceC (3.1)

Nous remarquons alors que quand il y’a plusieurs cibles se situant a des angles différents
mais a la méme portée R, alors pour les radar FMCW et selon Eq. 1.35 les signaux regus
seront alors cohérents.

Soit deux signaux s; () et so(f) venant des directions 6, et 0y, respectivement. Le signal
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total y(t) recu sur un réseau de taille M sera alors
y(t) :a(el>51(t) +a(92)52(t) +n(t), t= 1,2,.. .,Ns. (32)

avec a(f) = [1,exp(jmsin(h)),...,exp(j M sin(#))]. Si maintenant s;(t) et so(t) sont
cohérents, alors Eq. 4.2 devient

y(t) = a(by)s1(t) +a(fz)cs(t) +n(t)
= (a(el) + Ca(ez))&(t) +n(t)
= 2z51(t) +n(t). (3.3)

On voit bien que malgré qu’on ait originalement deux vecteurs directionnels a(f;) et
a(fy) correspondants au directions 6 et 65, la cohérence des signaux sources fait que le
signal requ est équivalent & un nouveau vecteur z = a(6;) + ca(fz). Le nouveau vecteur
z n’est pas un pur vecteur directionnel, et donc nous n’aurons pas un pic distinct pour
une valeur de # donnée, mais vus que c’est une combinaison linéaire des deux vecteurs
directionnels a(f;) et a(f), nous aurons plutot deux pics dominant a 6, et 65 avec
un sewil réduit comparé au cas non-cohérent. De plus, il y’aura des faux pics qui ne
correspondent a aucune direction réelle qui apparaitront dans le spectre de MUSIC.

Exemple 1: Soit un réseau de 20 éléments. Deux signaux s;(t) et sy(t) arrivent
des directions 30 deg et 54 deg. Les signaux s;(f) et so(f) sont cohérent telle que
so(t) = (0.7 + j0.7)s1(t), et le SNR est fixé a 20 dB. La figure ci-dessous montre
comment le spectre de MUSIC Pys57c se détériore en présence de la cohérence entre
les signaux sources. (voir figure 3.1 pour comparer avec le méme scénario mais sans
cohérence).

En examinant la figure d’en haut, on constate que 'effet de la cohérence se manifeste
sous deux formes essentiellement

1. Le seuil du bruit est réduit. En haut par exemple le seuil vaut approximativement
7 dB. Tans dis que pour le cas sans cohérence (Figure 2.2), le seuil est de 120 dB.

2. Il y’a apparition de faux pics qui ne correspondent a aucune direction d’arrivée,
comme le pic en haut a -70 deg.

Le probleme de cohérence peut aussi étre vue sous une autre perspective, et ceci en
utilisant la matrice de covariance des signaux sources Rgs. Rgg, qui est une matrice
carrée de taille K pour K signaux, est définie comme suit [9]

[Rss]ij = E(Sis;) (3.4)
Pour des signaux non-corrélés, i.e. E(s;s7) = 0 pour i # j, Rgs est une matrice
diagonale

p1 0 0
0 D2 0

Rec — 3.5

S 0 (3:5)
0 0 Pk
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Figure 3.1: Pyysio (6) pour deux signaux cohérents arrivant des directions 30 deg et 54
deg sur un réseau de 20 éléments ( SNR=20 dB ).

avec p; = E(s;87) = E(|s]?), et i = 1,2,..., K. Et le rang de Rsg vaut exactement K.
Quand les signaux sont cohérents, Rgg aura un rang inférieur a K, on dit alors que

Rgs est rank defficient.

Par exemple, pour deux signaux non-cohérents, le rang de Rgg sera de 2. par contre
avec deux signaux sources s;(t) et sa(t) qui sont cohérents

So(t) = cs1(t) ceC (3.6)

Rgg aura la forme suivante

Rss =

E(SQSl*) E(s259%)
E(sls) ]E(sl(c*sf)) ]
E((cs1)s3) E((es1)(c*sp))
E(slsl) C*E(slsf)
:cE(slsT) cc*E(sls’{)}

[E(s,5,%) (8152*)}

_ |1 c'p1
cp1 ety
1 c¢*
N [c CC*:| (3.7)

avec p; = E(s187). On voit en Eq. 3.7 que la deuxieme colonne de la matrice Rgg peut
étre obtenue en multipliant la premiere colonne par c*, ¢’est a dire que les colonnes
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une et deux ne sont pas linéairement indépendantes, et donc le rang de Rgg vaut 1.
De plus Rgg n’est plus diagonale.

Le fait que la matrice de covariance des signaux sources Rgg ne soit plus diagonale a
un effet direct sur les performances de ’algorithme MUSIC, parce que MUSIC repose sur

la matrice de covariance Ry, et selon Eq. 2.11,

Ryy = ARSSAH + 021, (3.8)

3.2 Le spatial smoothing

Une méthode proposée pour palier a ce probleme de cohérence des sources s’appelle
spatial smoothing [12]. Cette méthode permet de décorréler les signaux sources, et de
restituer a la matrice R,, sa forme diagonale.

L’algorithme du spatial smoothing est définit comme suit

1. Subdiviser le réseau d’antennes ayant une taille M en L sous-réseaux, la taille de
chaque sous-réseau sera alors de M — L + 1.

2. Le i-eme sous réseau commence de 'antenne 7 et s’étend jusqu’a 'antenne 7 +
M — L. En reprenant le modele de données définit en Eq. 3.9, on construit la
matrice de covariance correspondant au i-eme, Ry, ; comme suit

Ry, = E(yiyf) Zy, Y (t) pouri=1,2,...,L. (3.9)

avec
yi(t)
vi(t) = yH:l(t) (3.10)
Yirn—1(t)

yr étant le k-eme élément du vecteur y(t) définit dans le modelé de données en Eq.
2.9.

3. Une fois les Ryy;, pour ¢ = 1,2,..., L obtenues, on construit la matrice de co-

variance moyenne R, définie comme suit
1 L
Ry =2 Ry, (3.11)
i=1

4. On applique I’algorithme MUSIC sur Ryy pour estimer les angles d’arrivée 6.
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Figure 3.2: Principe du Spatial Smoothing

Pour voir comment le spatial smoothing arrive a redonner a la matrice Rgg une forme
diagonale, reprenons I'exemple précédent des deux signaux sources cohérents, i.e. s1(t)
et so(t) arrivant des directions 6, et s, respectivement, avec sy(t) = ¢s1(t). Le signal
requ sur le réseau, y(t), s’écrit

1
a(9) = exp(jﬂ:sm(ﬁ)) | (3.13)
exp(jmsin(M0))

et n(t) = [ni(t), na(t),...,na(t)]%.

Le signal y;(¢) arrivant sur le i-eme réseau qui commence a antenne i et se termine a
I'antenne ¢ + M — L s’écrit

Yi(t) = a;(61)s1(t) + ai(02)s2(t) + ns(1) (3.14)

avec
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exp(jimsin(f))
exp(j(i 4+ 1)msin(0))

exp(j(i + M — L)msin(6))

1

= exp(jh.r sin(9)) exp(jimsin(6))

| exp(j(M —.L)7r sin(#))
= exp(jimsin(6))a’ () (3.15)
avec @'(0) = [1, exp(jmsin(h)),...,exp(j(M — L)msin(0))]". Aussi, vus que le bruit

blanc possede la méme distribution pour toutes les antennes, i.e. n;(t) ~ N (0,0%) pour
1=1,2,..., M, nous pouvons alors poser

ni(t) = ”z‘ﬂ(ﬂ
n1<t)
e | ™ (3.16)
nar—r+1(1)

En remplacant Eq. 4.15 et 4.16 dans Eq. 4.14, on obtient

Yi(t) = exp(jimsin(6))a’ (61)s1(t) + exp(jimsin(fa))a’ (02)sa(t) +n'(¢)
=a'(6) (exp(jz'ﬂ sin(ﬁl))sl(t)> +a'(6;) (exp(jz'w sin(92))52(t)) +n'(t)
o , exp(jimsin(6))s1(t) ,
=[a'(6)) o'(62)] [exp(jiw Sin(QQ))SQ(t):| ()
=A'si(t) +n'(t) (3.17)

avec A' = [a'(61) d(62)] et s}(t) = [exp(jimsin(61))s1(t) exp(jimsin(bs))s2(t)]”.
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La matrice de covariance Ry du i-éme sous-réseau sera alors
Ryys = E (w0 (1)
— B[ (400 4/ (0) (A1) + /(1)
— B[ (A1) + /(1) (5" (DA™ 4" (1)
= A'E[si(1)s;" ()] A™ + E[n’ (1) (1)
= A'Riss A 4 0°1 (3.18)

avec Rgg; = E(s}(t)s{(t)). En reprenant la notation d’Eq. 4.7, et en introduisant la
notation
Q; = msin(6;) pour i = 1,2, nous pouvons alors réécrire Rgg; comme suit

. 1 c* exp (ji(Ql - Q2>)
RSS,i =h {cexp (]Z(Qz - Ql)) cc”
B 1 c* exp (]ZAQ)
—h [c exp ( - jiAQ) ec* 1 (3.19)

avec AS) = )y — 5. La matrice moyenne de covariance Ryy de taille M — L+ 1, définie
en Eq. 4.11, et sur laquelle MUSIC sera appliquée est alors donnée par

Ryy:%ZRyy,i
1 L
Ik

[AIR,SS’ZAlH + O'ZI]

|

L
= AI |:% ZRISS,i:| A,H + 0'2.[
i=1

— | AR s A + 6% (3.20)

avec la matrice moyenne de covariance des signaux sources, R/gg, définie comme suit

L

_ 1

Rss = - > " Rig; (3.21)
=1
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En injectant Eq. 4.19 dans Eq. 4.21, on obtient

L

_ 1

Rlgs = T Z Rgs;
=1

e .
1 c zi;exp (jiAQ)
=D 1 L
c— Y exp (— jiAQ) cc*
L L=
[ ) .1 —exp(jLAQ)
_ 1 — exp(jAQ)
—hn Cl —exp(—jLAQ) -
| 1 —exp(—jAQ)
_ . ,LAQ, T
(L -nag\sn (=)
1 c'exp| g 5 AQ
sin (T)
—h . LAQ
(L -nag\sie () )
cexp J 5 - (&) cc
L 2 _
_ 1 cp
=Pt |0 CC*} (3.22)
avec
. ,LAQ
B (L -nagy\sie ()
p = exp J 5 AQ (3.23)
sin (—)
2
et
LAQ
sin( 5 )
ol = - (&) (3.24)
2

On peut a présent voir comment les éléments non-diagonauz de la matrice de covariance
des signaux Rgg définie en Eq. 4.7 sont atténués grace au spatial-smoothing. Les
éléments non-diagonaux sont multipliés par un nouveau facteur p dont le module décroit
avec le nombre de sous-réseaux L. Pour un nombre de sous-réseaux suffisamment large
L, |p| = 0, et ainsi [R'gs]1» ~ 0 et [R'sg]o1 ~ 0.
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Nous noterons aussi en passant que |p| dépend également de la séparation entre les
angles d’arrivée 0 et 05 a cause de la variable AQ) étant donné que

AQ = 7(sin(6;) — sin(b,)). (3.25)

Généralement, plus les angles d’arrivée 6 et 65 sont proches, plus il faut augmenter
le nombre de sous-réseaux L pour pouvoir effectivement atténuer les éléments non-
diagonaux de Rgg.

La figure 4.3 montre le comportement de |p| en fonction de L et de Af = 6, — 6.

17

——0; — 0; = 30 deg
09r R —e—0y — 0; = 20 deg
—x—0y — 01 = 10 deg

0.8

0.7 -

0.6 -

ual

0.59
0.4
0.3
0.2

0.1

0 5 10 15 20 25 30
Nombre de Sous-reseaux L

Figure 3.3: |p| en fonction du nombre de sous-réseaux et de la séparation entre les angles
d’arrivée Af = 05— 0,
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Exemple 2: En appliquant ’algorithme du spatial smoothing au cas de I'exemple 1,
deux sources cohérentes arrivant de 30 deg et 54 deg sur un réseau de M = 20 éléments
avec une subdivision en L = 10 sous-réseaux, chaque sous-réseau ayant alors une taille
de M — L + 1 = 11 antennes, on obtient le nouveau spectre de MUSIC suivant (a
comparer avec Figure 4.1)

MWor——71 717 1 T 1T T T 1T T 1T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T 1

120 - -

100 [~ -

[o]
o
I
|

60 — -

Pyusic(0) (dB)

20 .

220 | | | | (I | | | | | | | | | | | | I — | | | | | | | | L L

-90-85-80-75-70-65-60-55-50-45-40-35-30-25-20-15-10 -5 0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50 55 60 65 70 75 80 85 90
0 (deg)

Figure 3.4: Pyysic (6) apres application du spatial smoothing avec M = 20, L = 10, 6, =
30 deg, 65 = 54 deg, et SNR=20 dB.
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Chapitre 4

Gain et phase mimsatch et la
calibration

Idéalement, un signal regu sur un réseau d’antennes sera amplifié par le méme gain, et la
différence de phase entres les signaux ne sera due qu’a la direction d’arrivée. En
pratique, les antennes ont un gain G qui n’est pas uniforme a travers le réseau, et qui
varie d’antennes a antennes, ce qu’on appelle gain mismatch. De méme, une phase al-
éatoire ¢ variant d’antennes a antenne vient se rajouter a la phase qui est seulement due
a la direction d’arrivée, ce qu’on appelle phase mismatch. Le gain et phase mismatch
suivent des distributions gaussienes. Ces imperfections en gain et en phase ont un effet
dégradant sur les performances de l'algorithme MUSIC. La calibration permet de
compenser ces imperfections en gain et phase et d’améliorer les performances de MUSIC
en présence de ce mismatch. Un dispositif expérimental de trois cibles a 5, 6 et 10
deg a 2 métres est présenté avec une calibration a 0 deg. Il est établi que MUSIC
arrive a correctement séparer ces cibles apres calibration et apres spatial smoothing.

4.1 Gain et phase mismatch
Soit un signal arrivant sur un réseau idéal de M antennes, en reprenant le modele définit
en Eq. 1.18, le signal re¢u et démodulé sur la i-eéme antenne y;(t) s’écrit

dsin(6
Yideal,i(t) = D exp (j2m’ sin

)) exp(jStt), (4.1)

avec T = 2R/c, D est une constante complexe, et d est I’espacement entre les antennes
de réception, et i = 1,2,... M. En prenant d = A\/2, on obtient

Yideal,i(t) = D exp (jz'7r sin(@)) exp(jSTt), (4.2)

Un réseau réel, cependant, sera affecté d’imperfections en gain ; et en phase ¢;
qui varient d’antennes a antennes. En prenant le premier élément du réseau comme
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référence, Eq. 4.2 deviendra donc [13]
y1(t) = Dexp (jmsin(6)) exp(jSTt)

pour i =1 et

yi(t) = Gi_1 exp(jdi—1) D exp (jimsin(6)) exp(jStt)
pouri=2,..., M, avec G; > 0 et —m < ¢; < .

Le vecteur de données regu y(t) s’écrit donc

y1(t)
Y2(?)

yau(t)

[ 1 x Dexp (jmsin(f)) exp(jStt)
Gyexp(j¢r) x Dexp (j2msin(f)) exp(jSTt)

| Gar-1exp(jon-1) x Dexp (jMmsin()) exp(jStt)

1 0 . 0 exp (jmsin(6))
|0 Grexp(jor) .. 0 exp (j27r sin(@))
o 0 0 :

0 0 . Guorexp(jom-1)| |exp (JMmsin(6))
=|Ta(0)s(t)

avec I' la matrice modélisant le gain et phase mismatch

1 0 0

r_ 0 Giexp(jo1) ... 0

o 0 0
0 0 coo G exp(jon—1)

D exp(jStt)

(4.5)

et a(f) étant le vecteur directionnel idéal correspondant a la direction 6

exp (jﬂ' sip(@))
a(6) exp (]27‘r sin(6))

exp (jM7T sin(6))
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et s(t) = Dexp(jStt).

La matrice du gain/phase mismtach I'(f) dépend généralement de I’angle d’arrivée 0,

ie.T'=T(0).

4.2 Caractérisation expérimentale du gain et phase
mismatch

Afin de comprendre le comportement des coefficients de I'(6) en fonction de 6, une
mesure expérimentale e été effectuée avec le radar MIMO TI AWR2243 ayant 16
antennes Rx et 9 antennes Ty, donc ce radar est équivalent a un radar SIMO de
16 x 9 = 144 antennes Rx. Parmis ces 144 éléments, un sous ensemble de 82 éléments
a été choisit pour la caractérisation, et donc M = 82 dans le modele en Eq (4.4).

Cible Chambre Anéchoique Radar sur Table Tournante,

Figure 4.1: Dispositif expérimental de la mesure de ’angle d’arrivée.
Le but étant de voir comment les imperfections en gain et en phase, G;(0) et ¢;(6) dans

Eq. 4.6, changent en fonction de 'ongle d’arrivée 6. A cet effet, une série de mesure aété
effectuée sur I'intervalle [-40, 40] deg avec un pas de 5 deg.
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Le radar est alors positionné sur une table tournante, et une cible ayant un RCS (Radar
Cross Section) de 10 dBSm est positionnée a 2 metres du radar.

40 ——0=-40
—6=-35
30~ 6=-30
—0=25
——6=-20
20~ ——8=-15
——0=-10
10 —6=5
2 w A —
I 7 ‘/ ’ ‘ ( \ — b=
’2\\"‘{';!/}2 ’\Q / \' ‘\f‘ \//’% (L ’,’\\., ;/,\. 7 -
= {“?[(&”"’i‘y " .; \v' 4\ d’/ '/ 'A 4 " ] \1‘ :efzs
R AT "\ " i r =
\ V o
-20 " »’ \‘A w v ‘ ——0=40
30
40 2
-50 —
60 | | | | | | | | | | | | | | | | |
45 40 35 30 25 2 -5 -0 5 0 5 10 15 20 25 30 35 40 45
6(deg)
Figure 4.2: FFT des mesures montrant la position angulaire de la cible.
Nous allons d’abord définir les vecteurs
G1(0)
Go(0)
Grr-1(0)
et
¢1(0)
$2(0)
o(0)= | (4.9)
drr-1(0)

Ensuite, nous allons prendre la moyenne des g() et ¢(f;) pour les mesures k =
1,2,...,N, avec N = 1T7.

G- % S g(6y) (4.10)

k=1
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Figure 4.3: Range profile montrant la position radiale de la cible

16

aussi
| N
6= 60 (4.11)
k=1
Nous pouvons aussi définir, pour un angle d’arrivée donné ¢, pour 6 = —40, —35,...,40
deg, la moyenne du mismatch en gain G(6) définie comme suit
| Mo
0= 377 2 G0 (112)
et la moyenne du phase mismatch ¢(6)
| Mo
H(0) = (0 .
6(0) = 37—7 2_ 4:(0) (4.13)

On constate bien en figure 5.6 que l'imperfection en gain est comprise entre 1.25 et
0.85, c’est a dire des déviations en gain allant de -0.7 dB jusqu’a 1 dB. Etant donné
que G(0) est une variable aléatoire, et avec N = 17 mesures correspondantes au angles
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pdf de G

1
G

Figure 4.4: Pdf du gain mismatch G

d’arrivée allants de -40 deg jusqu’a 40 deg par pas de 5 deg, nous pouvons alors la
caractériser avec une moyenne g5 et une variance og, avec

1 N 1 7
He =5 > Gby) = 70 Gt =1.04. (4.14)
k=1 k=1
et
1 N 2
6= 4| % D (GO) = ne)” =01 (4.15)

Nous pouvons aussi modéliser le gain mismatch G' comme étant une variable aléatoire
normalement distribuée avec G ~ A/(1,0.01). De méme, pour la phase ¢(6), les mesures
donnent la courbe en figure 5.7. On constate bien que le phase mimsatch est essen-
tiellement compris entre -10 deg et 10 deg.
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Figure 4.5: Pdf du phase mismatch ¢

La moyenne p; ainsi que la variance oz vaudront

15

(4.16)

(4.17)

et nous pouvons donc modéliser le phase mismatch par une variable normale, en deg,

avec ¢ ~ N (—0.11, 81).
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0.9

0.85

Figure 4.6: Evolution de ~ {#) en fonction de 0

0(deg)

Figure 4.7: Evolution de ¢(6) en fonction de 0
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4.3 Influence du gain et phase mismatch sur M U-
SIC et calibration

Le modele de données correspondant au cas ou le réseau n’est pas parfait s’obtient en
injectant le résultat obtenu en Eq. 5.5 dans Eq. 3.9. Pour K sources arrivant sur le
réseau non-idéal de taille M, le signal recu sera alors

y(t) =) T(0)a(0h)si(t) +n(t)
Sl(t)
S9 t
SK(t)
=21 22 ... 2k]s(t)+n(t)
— Zs(t) +n(t) (4.18)

avec z; = I'(6;)a(0;), et n(t) ~ N(0,0%I).

La matrice de covariance des donnés recues sera alors, en reprenant le méme raison-
nement utilisé pour obtenir Eq. 3.11 mais cette fois ci avec Z au lieu de A, on obtient

Ry, =E(y(t)y" (1)) = | ZRssZ" + 0’1 (4.19)

Vue que maintenant les nouveaux vecteurs directionnels sont I'(#)a(#) au lieu de a(0),
Eq. 3.8 sera alors

[L(0:)a(0,)]"v; =0 pour i=1,2,... kj=k+1,k+2,... N (4.20)

et le nouveau spectre de MUSIC en prenant en compte ces imperfections devient alors
[10]

Puyusic(0) = H (4.21)

[T(0)a(6)]" En
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La calibration exploite le spectre définie en Eq. 4.21 au lieu de Eq. 2.11 pour obtenir des
estimations plus exactes des angles d’arrivée.

Exemple : Soit un réseau de 36 antennes, et deux signaux s;(t) et so(t) arrivant des
directions 38 deg et 45 deg, respectivement. La valeur du SNR vaut 15 dB. La figure
5.8 montre l'effet des imperfections en gain et en phase sur le spectre de MUSIC définie
en Eq. 2.12. Dans le cas ci-dessous, les éléments de I'(6) satisfaisent G; ~ N (1, 0.01) et
¢;~ N (0, 400).

-26 r—r 1T Tt T rrrnT 171 1T 7 T 1T 1T 1T 1T T T T T T T T T T T Hfr T T T T T T T"T

27 - ‘ —
Réduction du Seuil.

28 - B

29 4 dB 7

Pyysic(f) (dB)

w
o

-31

) e e Y ) (Y
-90-85-80-75-70-65-60-55-50-45-40-35-30-25-20-15-10 -5 0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50 55 60 65 70 75 80 85 90
0( deg)

Figure 4.8: Effet des imperfections en gain et en phase sur le spectre de MUSIC définie
en Eq. 2.11

On peut remarquer que le gain et phase mismatch réduisent le seuil du bruit du spectre
de MUSIC. Nous pouvons aussi constater une augmentation de la largeur des lobes
principaux (& comparé avec la figure 2.2), et donc la résolution angulaire est également
diminuée en présence de ces imperfections.

Et donc, pratiquement, apres avoir expérimentalement caractérisé et enregistré les
valeurs de I'(f), en emploie alors eq. 4.21 pour estimer les positions angulaires des cibles.

Durant les mesures, et specifiquement pour le radar AWR2243 avec le réseau MIMO
ayant 82 éléments, il a été constaté que I'(#) ne change pas drastiquement en fonction de
0, et est approximativement constant, et donc une calibration peut tout simplement étre
faite avec I'(0). La figure 4.9 montre le spectre de MUISC obtenu avec trois cibles se
trouvant a la méme portée R = 2 m, figure 4.3, mais a des angles de 5 deg, 6 deg et 10.2
deg, et donc trois cibles cohérentes, avant la calibration et avant le spatial
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smoothing. D’abord une calibration a été faite en multipliant y(¢) par I'=1(0), la figure
4.10 montre le spectre de MUSIC appliqué sur T'=1(0)y(#), et enfin un spatial smoothing
avec des sous-réseaux de taille M = 41 est effectué apres la calibration sur T'=1(0)y(t),
figure 4.11.

2 T T T T T T T sy T T 1 T T T T T T T T T T T T T T T T T T
——MUSIC Spectrum With No Calibration No SS

dB
&
|

10 | | | | | | | | | | | | | | | | | | | | | | | | | | | | | | |
16-15-14-13-12-1110-9 8 -7 6 5 -4 3 2 1 0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16
0(deg)

Figure 4.9 : Spectre de MUSIC pour trois cibles a la mémé portée de 2 metres et a
des angles de 5, 6, et 10.2 deg, avant la calibration et avant le spatial smoothing.

la figure 4.10 établit une comparaison entre la résolution de MUSIC contre celle d’une
FFT pour le radar MIMO de 82 éléments apres calibration et apres spatial smoothing.
On rappelle que pour un réseau de taille N la résolution d'une FFT est de 2/N rad,
et donc de 1.4 deg pour le réseau de 82 éléments. Les cibles se situant a 5 deg et 6
deg ne sont pas séparées avec la FFT, mais sont séparées avec MUSIC, d’ou le nom
d’algorithme super-résolution.
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Figure 4.10: Spectre de MUSIC pour trois cibles a la mémé portée de 2 metres et a des
angles de 5, 6, et 10.2 deg, apres la calibration avec I'~1(0) et avant le spatial smoothing.

0 I I I I I I I I I I I I I I I I I I I I I
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Figure 4.11: Spectre de MUSIC pour trois cibles a la mémé portée de 2 metres et a des
angles de 5, 6, et 10.2 deg, apres la calibration avec I'"1(0) et aprés le spatial smoothing.
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Super-Res MUSIC vs FFT for 82 element array

——MUSIC+Calibration+SS(41)
—— FFT+Calibration

6(deg)

Figure 4.12: Comparaison de la résolution de MUSIC vs une FFT pour le réseau de
82 éléments du radar AWR2243 apres calibration et apres spatial smoothing
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Conclusion

Pour résumer, nous avons vu dans le premier chapitre le principe de fonctionnement
du radar FMCW, le radar SIMO-FMCW et enfin MIMO-FMCW. Puis nous avons
introduit la méthode d’estimation des angles d’arrivée avec une FFT, méthode tres
répondu en pratique a cause de la simplicité de son implémentation. Nous avons aussi
constaté que la résolution de la méthode FF'T était cependant limité par le nombre
d’antennes réceptrices. Pour obtenir une résolution angulaire supérieure, 1’algorithme
MUSIC, appartenant a la famille des algorithmes dite super-résolution, a été introduit
au second chapitre.

Le troisieme et quatrieme chapitres ont ensuite traité de deux problemes rencontrés
souvent qui détériorent les performances de 'algorithme MUSIC, a savoir le probleme
de cohérence des signaux sources ainsi que le probleme du gain et phase mismatch du
réseau d’antenne du radar MIMO. Nous avons par la suite introduit le spatial smooth-
ing pour remédier au probleme de cohérence des signaux sources qui, pour les radar
FMCW, se produit quand les cibles se trouvent a la méme portée, et ensuite la méthode
de calibration pour adresser le probleme d’imperfections en gain et en phase.

Un axe de recherche qui serait intéressant a poursuivre serait I’étude d’implémentations
efficace de I'algorithme MUSIC ayant un court temps d’exécution. Les algorithmes
super-résolutions permettent d’augmenter la résolution angulaire comparer a une FFT
mais au détriment du temps d’exécution. En effet, vus que ces radars MIMO-FMCW
seront déployer pour des applications automotive, il est impératif que le radar soit
en mesure d’estimer les positions angulaire des cibles dans une intervalle de temps
suffisamment courte pour permettre a 'ordinateur de bord d’avoir assez de temps
pour prendre une décision en cas d'une éventuelle collision.
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Annexe

Ce qui suit est un ensemble de définitions et rappels d’algebre linéaire nécessaire pour
comprendre le principe derriére I’algorithme MUSIC [14].

Rappels et Définitions d’Algebre Linéaire

On dit qu’un vecteur v est un vecteur propre de la matrice A avec une valeur
propre A si v satisfait la relation suivante

Av =) (5.1)

L’hermitien d’une matrice A, dénoté AH, est définit comme étant le conjugué de
la transposée de A, i.e. AH = (AT)*.

Soit une séquence de vecteurs y(t), avec t = 1,2, ..., Ng, et
soit Y = [y(1) y(2)...y(Ng)] La matrice de covariance du vecteur y est définie
comme suit

Ry, = E(y(y" (t)). (5.2)

En pratique, avec un nombre finis d’échantillons, on utilise une estimée de la
matrice de covariance R,, définie comme suit

Ry~ By = 1> yloly™ () = YY", (5.3)

Le rang d’une matrice A est le nombre de colonnes indépendantes de A.

Une matrice carrée A = [a; as...ay| de taille N et ayant un rang k < N peut
se décomposer comme suit

k
A= Nl =VAVH (5.4)

=1

ol v sont les vecteurs propres de A, et A\, les valeurs propres correspondantes.

V=[vn vy...vet A=diag(A,Ng,..., \g)
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e Le column space d'une matrice A = [a; @z ...ay] est définit comme suit
Column Space(A) = span{ay, as, ... ,an} (5.5)

c¢’est 'ensemble engendré par les combinaisons linéaires des colonnes de A.

e Le null space d'une matrice A est 'ensemble de vecteurs v satisfaisants

Avg =0 (5.6)

k
e Une matrice carrée A s'écrivant A = > 0,a;a:7, ol a; est de taille N x 1 et
i=1
o; >0, aun rang k < N et satisfait les relations suivantes

— A posseéde k vecteurs propres v; correspondants & une valeur propre \; > 0,
pouri=1,2, ... k.

— spanf{vy,vs, ..., U} = span{ay,as, .. .,ar} = Column Space(A)

— A posseéde N — k vecteurs propres v; correspondants a une valeur propre
nulle \;, =0, pour i =k+1,k+2,..., N, ie.

Av; = i =0, i=k+1,k+2 . N (5.7)

— span{Ug41, V42, - - -, N } = Null Space(A)

— Les vecteurs propres v;, pour ¢ = 1,2,..., N étant orthogonaux entre eux,
nous avons alors la relation suivante sur laquelle ’algorithme MUSIC se

base [7]

{ay,az,. .. ar} L {Vky1,Vk42,. .., 0N}
H

i

— |a;vj=0 pour i=12... kj=k+1,k+2,...,N.

(5.8)

i.e. les colonnes de A sont orthogonales aux N — k vecteurs propres v;,i =
k+1,k+2,...,N de A correspondants a la valeur propre 0.

e Si la matrice A est hermitienne ,A = A, alors toutes les valeurs propres de A
seront positives, i.e. \; > 0, et la plus petite valeur propre sera au plus nulle.

e Les valeurs propres de la matrice A + o2I, avec o > 0, sont \; + 02, oll \;

4 =1,2,...,N sont les valeurs propres de A, et les vecteurs propres de A + 21
sont les mémes que les vecteurs propres v; de A.
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