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Abstract

We consider the problem of estimating the parameters of linear chirp signals when
received at a multi-sensor antenna. Exploiting the negligible variation of parameters of
interest over the coherence time of the channel, we derive a new data model that outlines
the space-time relation between the parameters. In the case of multiple chirps and single-
path channels, the derived model allows the estimation of more signals than antennas. The
model is directly employed in the case of single chirp in multipath, where angles of
arrival can be retrieved if more antennas than paths are available. We use a MUSIC
(Multiple Signal Characterization) based estimator to recover the unknown parameters

and compare its performance through simulations against the CRB (Cramer-Rao Bound).

Résumé

Nous considérons le probléme de I’estimation des paramétres des signaux chirps regus sur
une antenne muiti-capteurs (réseau d’antennes). Exploitant la stationnarité des paramétres
en question sur I'intervalle du temps de cohérence du canal, nous dérivons un nouveau
modéle, qui met en évidence la relation spatio-temporelle des paramétres. Dans le cas
multicanaux a trajet unique, le modéle dérivé permet I’estimation d’un nombre de signaux
supérieur au nombre de capteurs. Le modéle est directement utilisé dans le cas d’un signal
chirp unique, dans un environnement multi-trajets, ot les angles d’arrivée sont estimés
avec un nombre de capteurs supérieur au nombre de trajets. Nous utilisons MUSIC
{Multiple Signal Characterisation) pour réaliser I’estimation des paramétres inconnus, et -
nous comparons ses performances a travers les simulations par rapport a la borne de

Cramer-Rao CRB (Cramer-Rao Bound).
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Introduction

Depuis quelques décennies, les moyens de communication ont connu une
importante évoiution, réalisant ainsi une véritable révolution dans le domaine de
I"information, en changeant notre vision du monde, allant méme jusqu’a devenir une arme
insoupgonnée jusque-ia. Et cela n’est que le début des travaux et des recherches dans le
domaine,

\

Actuellement, le nombre croissant des utilisateurs des transmissions sans fils
suscite 1’intérét de la communauté des chercheurs du traitement du signal avec une
tendance vers les systémes a sorties multiples ou la transmission de données, se fait a
travers un environnement multicanaux caractérisés par des trajets uniques, ou plus
fréquemment, a travers un canal caractérisé par des trajets multiples. Ces derniers peuvent
étre assimilés a des systémes tels les antennes a éléments multiples, ou des systémes

d’acquisition de données multicanaux.

[ étude de ce type de systémes consiste 4 réaliser une estimation des paramétres
de propagations des signaux transmis afin d’aboutir a une modélisation du canal de

transmission du systéme étudié.
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A noter que les parametres de propagations incluent entre autres, les «Angles ou
Directions d’Arrivées (Direction Of Arrival) DOA» et les « Décalages Temporels

d’Arrivées (Time Difference Of Arrival) TDOA ».

Comme la majorité des applications utilise des Modulations en Fréquence FM
(Frequency Modulation) linéaire ou non linéaire, les estimations sont focalisées sur les
parametres de propagation et ceux du signal pour le cas des signaux a phase polynomiale

PPS (Polynomial Phase Signal) et plus particuliérement les signaux Chirps.

A titre d’exemples, nous pouvons trouver ce genre d’estimation dans les
probléemes classiques de Radar comme : les Radars et Sonars & ouverture synthétique
{Synthetic Aperture Radar (SAR), Synthetic Aperture Sonar (SAS)), les inverses SAR et
SAS (ISAR, ISAS), les Radars Doppler, I’imagerie Sonar, les Radars et Sonars a
compression d’impulsions, aussi, ce type d’estimation s’étend vers d’autres applications

comme la bio-ingénierie, la sismographie ou dans les communications sans fils.{1]-[5].

La plupart des travaux réalisés ont développé une estimation conjointe des
parametres de propagations et ceux du signal chirp. Ce type de traitement appelé
« Tratement Spatio-Temporel » (Space-Time Processing) s’est avéré trés avantageux
pour I’amélioration des performances et de ’aspect économique de ces systémes. Les

principaux avantages procurés sont

I. Le gain de I"antenne qui se traduit par une réception plus importante de 1’énergie du
signal par les réseaux d’antennes, améliorant ainsi le rapport Signal sur Bruit SNR
(Signal-to-Noise Ratio).

2. La diversité spatiale, qui permet de combattre P’atténuation par sélectivité spatiale.

3. La réduction des interférences des canaux adjacents.

Parmi les solutions proposées, on trouve principalement des extensions des travaux
sur les signaux a bande étroite [6]-[8] vers les signaux 4 large bande. On distingue des
solutions itératives [9], et d’autres analytiques plus attrayantes pour le traitement en temps
réel. En particulier les travaux basés sur la distribution spatiale temps-fréquence en
utilisant des méthodes de séparations en sous-espaces, ou ceux basés sur les algorithmes

de Maximum de vraisemblance ML (Maximum Likelihood).[10],[11].

2
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Tres récemment, d’autres approches intéressantes sur les signaux a large bande ont
vu le jour en développant le modéle des signaux a phase polynomiale. Et particuliérement
I"approche proposée en [5] ot une solution exacte de I'algorithme de ML & été suggérée

et un estimateur spatio-temporel simplifié pour les signaux chirps a été proposé.

Dans notre travail, nous examinons Pestimation conjointe des paramétres de
propagations des signaux chirps (DOA, les bandes passantes) regus par une antenne
multi-capteurs (réseau d’antennes) en exploitant les outils d’estimation des signaux bande

étroite comme I’algorithme MUSIC.

Pour cela, on développe dans un premier temps un modéle mathématique pour un

systéme multicanaux a trajets uniques et une antenne réceptrice multi-capteurs.

Ce modéle exprime la relation spatio-temporelle des paramétres. Il permet entre
autre, grace a la diversité spatiale et des bandes passantes, Pestimation conjointe du DOA
¢ et des bandes passantes @, avec un nombre de capteurs inférieur au nombre de paires

d’inconnues.

Dans un deuxiéme temps, par similitude mathématique, ce modeéle est appliqué au
cas d’un signal chirp unique dans un environnement 4 trajets multiples spéculaire, et une
antenne receptrice multi-capteurs.

Puisque la bande passante du signal chirp est généralement connue par construction
dans ce type d’application (i.e. Radar), le probléeme se réduit donc a une estimation des

directions d’arrivée seulement.

Comme pour les systémes de signaux a bandes étroites ; dans notre approche pour
les systemes de signaux chirps (large bande); nous exploitons la stationnarité des
paramétres sur le temps de cohérence du canal. Ce modéle est le résultat du fait que les
angles et les décalages temporels d’arrivée sont les mémes pour tous les chirps sur des
intervalles d’observation inférieurs ou égaux & la largeur de I’intervalle de cohérence du
canal. La principale variation dans ce modéle réside dans le fait que I’atténuation

complexe attribuée a chaque trajet est différente d’un intervatle 4 un autre.
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A

Le présent mémoire est organisé de la maniére suivante :

Apres une introduction concise de notre projet dans le Chapitre 1 dans le
Chapitre 2, nous développons le modéle analytique de notre systéme, indiquant au
préaiable les différentes hypotheses spécifiques retenues.

Une fois le modéle considéré, nous formulons le probléme de Pestimation des

parametres de propagation.

Dans le Chapitre 3, différentes méthodes d’estimation sont proposées; axées
essentiellement sur la méthode MUSIC (Multiple Signal Characterisation) avec
I"exploitation des propriétés de la séparation en sous-espaces. Cette approche permet
Iaboutissement de la forme définitive de notre algorithme noté JC-MUSIC.

Pour distinguer notre modéle, nous exposons la méthode du Maximum de

Vraissemblance ML (Maximum LikeLihood) pour le méme systéme,

Dans le Chapitre 4, nous illustrons les performances de notre algorithme par des
simulations, des comparaisons et une série de commentaires.
Comme application réaliste de notre modéle nous étudions un cas particulier d’un

seul signal chirp émis dans un environnement 2 trajets multiples spéculaire.

Dans le Chapitre 5, une interface graphique est proposée afin de faciliter I’accés a

I’algorithme.
Pour clore le présent travail une conclusion synthétique fait ’objet du Chapitre 6.

A noter que les généralités sont introduites au fur et a mesure du développement de

’estimateur, lorsqu’une nécessité apparait.
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Modéle du canal

Lors d’une transmission d’un signal a partir d’une station mobtle a travers un
environnement sans fiis, divers phénomeénes entrent en compte, & savoir la réflexion, la
diffraction et la diffusion, conséquences des différents obstacles existants dans
’environnement en question comme le relief du terrain, les voitures et les immeubles.

Il s’ensuit que 'onde incidente sur I’antenne réceptrice est une combinaison d’un
grand nombre de répliques du signal émis, chacune avec un certain décalage temporel, un
angle d’arrivée, une atténuation et une polarisation.

Dans ce chapitre, nous développons un modéle pour un environnement sans fil
dans le cas particulier d’un systéme a multicanaux chacun & trajet unique, en explottant

les intervalles de stationnarité.

Les hypothéses suivantes sont retenues dans toutes les étapes de ce travail :
= Nous avons un nombre fini et connu de signaux chirps.
* Nous avons un certain nombre de signaux a la réception.
= L’effet Doppler est négligé.
* La forme d’onde de modulation est un signal chirp hinéaire.
= Les signaux sont a large bande par rapport a I’antenne.
* La fréquence centrale est la méme pour tous les signaux chirps et elle est connue.

= La structure de réponse de I’antenne réceptrice est connue.
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2.1. Le signal Chirp [12].

Le signal chirp a dans le domaine temporel, une enveloppe rectanguiaire a
Pintérieur de laquelle la fréquence croit (ou décroit) linéairement. La pulsation y est

dong :

g

o=, +ul; |t|<%, | (2.1)

Ou g+ est un nombre réel donné par I’expression :

27 Af
=
T

(2.2)

Af o
aves — est le taux de variation.

Si g¢ est positif, alors la fréquence émise est dite croissante. Et st g est négatif,

elle est dite décroissante.

[.a phase de I’onde est donnée par :

o)
VP
~—

] hl
¢ = I(o di = @0+ ~H [~ +est (2.

et la variation temporelle du signal normalisé a une amplitude unité est donné par :

[ / !
ry=cos{w, 1 +—put");, ——<t<— 2.4
g (w, ~ ) 5 5 (2.4)
It s’ensuit que sa transformée de Fourner s™éert

A
: [ 2 jrat g
Glw)= Icox(co“ﬂ-;pl'_)c T dt (2.5)

s 2

N
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Figure 2.1
La condition pour utiliser 'expression analytique du signal chirp
En remarquant qu’il n’y a rien de part et d’autre de + . Ceci donne :

i

. 2
exp 'L{t“+—(c0,.,—(:))l} dH%jvrp —;L—{f +— (QU +m)t} di (2.0)
2 u ) 27

o

L"_"ui‘-!

(J((.))— :l;

[

5

Le second membre correspond aux fréquences negatives qui ne sont pas a prendre en

considération s’il n y a pas de recouvrement des deux fréquences, ie. ==> 0.5

Af
Voir Froure?2. |
Enintroduisant le changement de variable
—
i { w-w,) s
v= 2. { - — | soit dr = [ —dv (2.7)
Vo I 2
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on a dong ;

Glo)= %\/L—E{ e.r/{j(m*;f?‘i} fc,\'p(jg_rz)dr avec ©>0 {28}

X

Avec

L1 (0, -0) L ou-0)
X, = 2 X, S S — (2.9)
T 91}

Ce qut donne :

G((:)) = é\/g (f,\‘/)[— _ jMJ [C(,\'] )+ _jS(x,)-{- (f.‘(rz)ﬁ— ‘ /‘S(.r3 )] avec >0 (210)
t

n

Ou Cet § sont les intégrales de Fresnel

Xz

Clx)= !cos%yz dy 211
s L

Stx)=1sm—y dy 242

{x) l‘sm2) dy (2.12)

En fait, nous avons un spectre de raies distinctes du fait de la répartition des

tmpulsions. [.’enveloppe de I"amplitude de ces raies est le module de G(w), soit -

(_}'((:)) = %\/E {[("(.\‘[ )-1- ( '(.\‘i )] + [.S'(.\‘I )-1- .8'(.\'1 H’} avec >0 (2.13)
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La phase des raics sera I'argument de G{w) -

avec ®>0 (2.14)

— Ay tor ‘S‘(xn)‘*"g(xz) (0)”—0))2
O i | R

La Figure2.2 donne des variation de ]G(m)l pour 3 valeurs différentes du taux de
compression o =7-Af.  On voit que pour p>100, lenveloppe du spectre est

Af
-

pratiquement rectangulaire avec comme limites +

Plus précisement si 7-Af )} 1, x; et x, deviennent trés grands et S(x) et C(x/

tendent vers 0.5, ce qui donne :

LI)((,))— ’HL/Q(I)*L;W)-— _}_((,) 7_0) avec © >0 (2.15)
21

Oo)=3\= « h-Feresi L (.16

En résumé, comme les taux de compression usuels sont supérieurs a des centaines
d’unités, le signal chirp présente un spectre rectangulaire dans lequel la firéquence croft

(ou décroit) linéairement, la largeur totale de ce spectre étant Af .

Grice a ces caractéristiques, le signal chirp est utilisé dans diverses applications ;
ainsi on le retrouve d’une maniére quasi systématique dans toutes les applications a

modulation fréquentielle FM.
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Figure 2.2

Variation de |G(f)| pour différentes valeurs du taux de compression p = /- Af
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2.2. Simplification du mod¢le iargc.'bandc.

2.2.1. Stmplification du modéle large bande pour un signal chirp
incident sur un élément d’antenne.
Considcrons un signal chirp émis dont la bande passante est e, centrée autour de

la fréquence /o (@, = 27 f,). L’équivalent en bande de base de I’enveloppe complexe de
ce signal est de la forme [4] :
S(c-)b,f)zexp jm—b I—LJ tol|. |, (€ [O, 7). (2.17}
27 2
ou :

* [estla période de I’émission.

Comme la propagation se fait dans un environnement sans fil, on voit apparaitre
dans le signai re¢u un TDOA 7 et un DOA 0. Donc, a la réception, la copie décalée

temporetlement du signal émis est, en fonction de ce méme signal, de la forme [4],[13]

x(_m_,’,r— 'E): exp —j@cr(] wf-&-(r I‘J~ Ot .\'(coh,r) (2.18)

o1 2) 207

Dans ce qui suit, et pour des raisons de simplification, on suppose gue I’antenne
récepirice est un réseau uniforme et linéaire ULA (Uniform and Lincar Array) de Af

cléments. L’espacement entre deux éléments consécutifs est d’une demi longueur d’onde

% sachant que la fréquence centrale f; est la fréquence de référence. On considére

aussi, que les éléments du réseau ainsi que, les réflecteurs se situent suflisamment loin

dans le plan, de maniere 4 ce que ’onde incidente soit considérée comme plane.

Lexpression du TDOA 7 pour un élément m du réseau, en fonction du DOA ¢ et

de .. est determinée géométriquement a partir de la Figure 2.3, Elle est de la forme

sin(0) M
< — meo,
o, 2f.

T=7m !&’1 (2 \9)
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S (w.b)

<
/

Xmat{) Xm(t) X 1)

Figure 2.3
Decatage temporel en fonction de I'angle d'arrivée 6 et de la fréquence centrale w,.

. L . , i . N
Sachant qu’a la réception, le signal est échantillonné par une fréquence f, = —

Fl

avec N entier positif non nul, et en multipliant les deux cotés de I'inégalité (2.19) par

@,
2 1

-, nous obtenons :

@ Mew, [,
2.1 4Nw_f.

(2.20)

En pratique, le nombre d’éléments d’une antenne M (de 8 & 16 éléments) est faible

devant le nombre d’échantillons N (de 128,256,...), d’ou % << 1,

A noter, que la fréquence d’échantillonnage /; est, elle aussi trés faible devant la

frequence centrale f; (allant de 100 MHz jusqu'au GHz).

Maw, f,

Done, 1l est clair que, & partir de (2.20), pour que
q P ( pour q Nof

all un impact sur les

. . LW . . . .
performances du systéme, la condition —= >> ! doit étre satisfaite. Néanmoins, cela va cn
@

o

12
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contradiction avec le principe de la modulation en fréquence [4],[13]. Car dans la

modulation d’un signal information (2 moduler) de fréquence /3, {(@s=27/). le sienal

modulant de fréquence /; est un signal HF par rapport au signal information. C’est a dire

que le signal information est déplacé aux hautes fréquences et est porté par la fréquence

Je. D’otravoir © (@, n’aaucun sens du point de vue modulation.

. w,T
Par conséquent, le terme -
2w 1

’équation (2.18) sera réduite a :

‘s'(cob,!k T): exp| — jo 1| 1+

dans (2.20) peut étre négligé. Et de ce fait

Qg _1 .
o7 (r > ) s{w, .7

(2.21)

On remarque que pour fe cas des signaux a bande étroite, le modéle du signal regu

st aussi une approximation de I'équation (2.18), ta réduisant a la simple expression d'un

décalage de phase :

1 errent guadratique AMSE (d8)

Comparaisen d'erreur entre l'approximation bande étroite et bande large.

_s'(m ool — r) = crp(— ot ) 5(0)},.1)

Campatéson de | errewr d approximation entre le cas baade etrode et celvi de bande farge

N I S AU AU NS R NS SO |
260 .................... .........
0 SO S SN NN S T T
o N N R S NS SR .
u U [ Ul ud us Ub s uy Uy |
mbleoc
Figure 2.4

-
2
D
o)

——r
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Il est intéressent de voir ;. 4 titre de comparaison, Perreur introduite par
I’approximation faite dans notre cas;, I’équation (2.21), et celle faite dans le cas des

signaux a bande étroite ; I’équation (2.22).

On observe bien, dans la Figure2. 4 que notre approximation est totalement

justifiée en constatant la faible erreur qu’elle introduit dans les deux secteurs : bande

i . @ . . w _
étroite(—= < 0.1), par exemple Perreur introduite pour —% =107 :
@ )

c . <

= Le modéle bande étroite : RMSE = 5.033 10
= L’approximation de notre modéle : RMSE = 9.116 10%,

. o) L . . o
et le reste des fréquences (0.1 <—= <1 ). Ainsi, il est clair que l'approximation
@

que nous employons [4] est nettement plus précise que celle du cas des signaux a bande

étroite,

2.2.2 Modéle pour un systéme i multicanaux a trajets uniques.

A présent, on consideére que  chirps signaux arrivent sur le réseau d’antenne ULA
de M éléments Figure2.5. Ces derniers sont paramétrés par une DOA @, un TDOA 1, une
amplitude réelle f,, et une bande passante w,, avec p=1,.. P. En omettant tout bruit, le
signal en bande de base regu x,,(r) sur un élément m de I’antenne est la somme de tous les
signaux chirpss’(c:),”,f)arrivés sur cet éiément :

p
xm(t ):Z ]3;, .s“(cobﬂ,/) {2.23)
p=l

ol .s"((:)bj,r) est la version décalée temporellement du signal transmis .s-(mm,f),

avec un décalage temporel 7, suivant I’équation (2 21), son expression est donnée par .

& A
=cxp —‘jml_rm(l%h’"[!h—)J .S‘((:)m,,l) (2.24)
o/

2
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© Chapitre 2 ] - : ) . : "~ Modale du canal

A partir de (2.19) nous avons :

o
g
L
S

T, O, =7m Siﬁ(@) (2.

en remplagant (2.25) dans (2.24), on a :

s (mb‘_,f)z er;{— jumn Sin(B)(] + O; (1’ — g)]] S(G)bl. ,f) (2.26)

CDC

d"ou
x (1)= gam(e 0,08, 5o, 1) (2.27)
avec
al8,.0,,.0)= expl= fmaglo,,.() (2.28)

o, A
O, = ft.w'n(ep)[l + G)b}‘[r - ED (2.29)

Atnsi-le signal regu x{( 1) est un vecteur de dimension A exprimeé par :

o a{@,.w, . /)est e vecteur de dimensions A7 de la réponse de 'antennc & la

p™ porteuse. 1 est définit conformément a (4] 113] par.

a(@ﬁ,(z)b!,.r): [1,uxp(— _/mo((n,,!,,f)) ..... exp(ﬁ M - 1)0)0(03,”,.!))] ! (2.31)

15



Chapitre 2 ' Modéle du canal

A partir de ’équation (2.31) et sachant que le vecteur de réponse de I’antenne pour

le modeéle des signaux a bande étroite est de la forme :

o6, )= bessl= o, Ll (01, I o

avec

L

O)Bp:nsm(ep} (2.33)

On peut assimiler I’effet large bande comme étant 1’étalement de la direction
d’arrivée appliqué au vecteur de réponse de I’antenne pour le modéle des signaux & bande

étroite, a I’équation (2.29).

. (‘t‘p ,Op Oy 9BD Y&-[(t)
Sv(tW

Figure 2.5
Schéma d'un canal de transmission sans fil multicanaux a trajets uniques.
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Chapitre 2 Modéle du canal

En d’autres termes, c’est une variation de [a direction d’arrivée a travers le temps

[4], [13]. Ainsi on peut écrire 8(r}) =6+ 56(¢). On a alors :
wsin® (1)) = msin(0 + 80 (1))
= nsin(® ) cos(66 (1)) + mcos(9) sin(86 (¢))

~ 1sin(B )+ ncos(0)86(¢)

= nsin(0 {] + %) (2.34)

tan()

Sachant (2.33), et en identifiant entre (2.34) et (2.29), on a:

80(1) = tan(®) Q"T(rmg) (2.35)
[

[

C’est I’étalement spatial du canal (voir § 2.3.1.).

De I’equation (2.30), le modéle général ; sous forme vectorielle, du signal au

niveau d’un ULA pour P chirps signaux ; est donné par :

x(!): A(B,mh,r)diag(ﬁ)s(whj/) (2.306)
ou
L r , N2 2\
s(u)h f): texpt./‘ ;);’ (! —]EJ J, expL/ j” (/ m;—) ﬂ (2.37)
Al0.0, 1): [a(@, c)m,t), a(9,.0, l)] (2.38)

17



Chapitre 2 ‘ L : : Modéle du canal

et diag() est une matrice diagonale dont les éléments sont ceux du vecteur B. Avec :

o=[g. - .0, (2.39)
mh = {a)bw o >(Ub1’]T (240)
B:[ﬁw >ﬁP]T (2.41)

2.3. Stationnarité des paramétres spatiaux.

2.3.1. Rappel sur le canal de transmission exogéne [14].

La transmission dans un environnement sans fils affecte les signaux émis. Et la
conséquence de cette propagation se traduit par un étalement du signal émis en trois

dimensions : le décalage spatial, temporel et fréquentiel.

L’étalement tridimensionnel est le résultat de la mobilité de I’émetteur, et / ou du

récepteur, ainsi que les réflecteurs locaux qui se situent au voisinage du récepteur,

Comme on Fa vu au point précédant, le décalage spatial référe a I’étalement des
angles d’arrivée sur les éléments de 1’antenne réceptrice. Il est caractérisé par la distance
de cohérence au dessus de laquelle apparaissent des atténuations a sélectivité spatiale, i.e.
si deux €léments de ’antenne réceptrice sont séparés par une distance supérieure a la
distance de cohérence, les deux angles d’arrivée sont atténués différemment.
Réciproquement, si deux €éléments de [’antenne réceptrice sont séparés par une distance
inférieure a la distance de cohérence, les deux angles d’arrivée sont atténués d’une

maniére identique.

Le décalage temporel, quant a lui, est le résultat de I’arrivée de plusieurs versions

décalées et pondérées du signal transmis sur le récepteur.

Le décalage fréquentiel est aussi le résultat des mémes causes que I’atténuation
temporelle. Il est caractérisé entre autre par la bande de fréquence de cohérence 1l en .

resulte que, si la largeur de bande de fréquence du signal émis est supérieure a la largeur

18



Chapitre 2 Modéle du canal

de bande de cohérence fréquentielle, des atténuations sélectives apparaissent, comme

pour le cas spatial en affectant les fréquences au lieu des distances.

Pour avoir une vue globale sur la variation de la réponse fréquentielle du canal
dans le temps, il existe I'intervalle de temps de cohérence noté 7.n correspondant a
Pintervalle de temps sur lequel le canal est considéré comme relativement constant. Au-
dela de cet intervalie apparaissent les atténuations sélectives ou les paramétres deviennent

des variables dans le temps.

2.3.2. Modeéle du canal sur I’'intervalle de cohérence.

A noter que "hypothése de signaux large bande, introduit un étalement spatial de
la direction d’arrivée (i.e. une non stationnarité). Cependant, un aspect important de
IPestimation dans un environnement sans fils pour les signaux chirps, qui a suscité jusqu'a
aujourd’hui peu d'intérét est justement la stationnarité. En effet, les paramétres de
propagation des signaux transmis (la direction d’arrivée et le retard d’arrivée) sont
relativement stationnaires [15], en contre partie Pamplitude et la phase relative sont
extrémement variables dans le temps (non stationnaires) et sujettes a des atténuations
(suivant une Joi de probabilité¢ de Rayleigh). D’une maniére générale, la stationnarité des

parametres de propagation dépend du temps de cohérence du canal [15].

En pratique, cette propriété est observée entre autres dans des systémes Radars a
impulsions opérant dans la bande X (de 8.5 a 9.6 GHz) avec une modulation fréquentielle

- d’ondes continues (FMCW).

Par exemple, dans le cas d'un détecteur fonctionnant avec une fréquence centrale
de /=9GHz, et une cible volant & une vitesse v =900 km/h, le temps de cohérence 7.on

est de I'ordre de:

=——=0.13ms (2 42)

ou ¢ est la vitesse de la lumiére,
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Chapitre 2 - ' T : i Modéle du canal

Certains systémes, travaillent 2 un Intervalle de Répétition de Pulsations
(Pulse Repetition Interval) PRI égal & 8000 pulsations par seconde, chacune de longueur
de 1 us, i.c. une largeur de fenétre de "ordre de 07125 s, a travers laquelle les paramétres
sont considérés constants (stationnaires). Ajouter & cela, qu’au-dela de 100 PRI, la
position angulaire de la cible varie de moins de 0.1°, quant cette derniére vole 2 3 Kms du

sol {2],{3]. D’autres exemples en communications sont disponibles dans [15].

Ces observations nous suggérent qu’a partir d’un nombre d’intervalles de largeur
égale au temps de cohérence, I’angle d’arrivée peut étre consideré stationnaire et
I’étalement spatial négligeable. Tout en sachant que ’amplitude complexe change d’un

intervalle 4 un autre.

Par conséquent, en séduisant Iintervalle d’observation égal au temps de

cohérence, ie. 50(r)— 0 dans (2.34), le vecteur de réponse de Iantenne devient
similaire a celui du modéle bande étroite, i.e. égal & ’équation (2.32) -
a(e,) = [l,exp(—jw,,,,),__.,e.\;p(—_;'(M 41)(9b!))]=" p=t, . P
avec
w,, = asin(0,)
Ainsi, le modéle du signal regu (2.36) peut étre rééerit comme suit
x(1) = A(())cr’."ag(ﬁ)s(mh,r) (2.43)
O, indépendamment du temps et de la bande passante du signal, on a:

A) =) - a0,)] (2.44)
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Chapitre 2 Modéle du canal

En considérant NV échantillons sur I"intervalle de cohérence, ie. 7, = N7, et en

coh

normalisant la période d’échantillonnage 74 1, "expression du signal recu devient :

X = A©)diag()S(o,) (2.45)
avec ,
X=[x(1), - ,x(V)] (2.46)
S(0,)= [s@y.1), - sle,. V)] 2.47)
et
s(@,, 1)
sleo, 1) = : n=1, ..., N. (2.43)
(@, 1)

2.4. Transformation du modéle général.

Dans ce qui suit, considérons la propriété de opérateur vec( : ) :

vec{A diag(b)C}=(C" A )b (2.49)

ou o représente le produit de Khatri-Rao, i.e. un produit de Kronecker inter-colonne -

r —

anb, - apb,

ay Gp by o by anby, o Ay
AT S P I O (2.50)

L@ o ap | by o by by o Wby,

_a,\ubm LY bNP J
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Chapitre 2 L ' . Modéle du canal

Appliquant "opérateur véc(-) et sa propriété présentée en (2.49) sur I’équation

{(2.45), nous avons :

y = vee{X}=[8" (w0, ) A(®)]p

onda®) < slon0,)
onhu0) - sfog ¥, (0,
ou)al0) -+ sy (o,
o Vb, 0) - sl ), 0,)]

=U(0,0,)B (2.51)

Nous constatons que dans (2.51), la matrice U(B,c)b) de taille (M N.xP) dépend

des directions d’arrivées et des bandes passantes des signaux chirps.

A ce niveau la, on suppose que I’on collecte un méme nombre d’échantillons de
données sur L intervalles de largeur égale au temps de cohérence, et la bande passante
étant commune sur ces derniers. Comme mentionné plus haut, les DOA & sont

stationnatres et les amplitudes complexes varient d’un intervalle 4 un autre, ie. ona f£,,

avec 1=1,..., L.
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Chapitre 2 Modéie du canal

Appliquant (2.49) et concaténant les colonnes d’une maniére claire, nous obtenons

la matrice de données Y de dimension (M N xL) :

Y=[y, - Lyl (2.52)
=U@.0,)B,. ... B8] (2.53)
=U(0,m,)B (2.54)

Enfin, en incluant le bruit d’estimation N, qui est défini de maniére appropriée

- sutvant la dimension de Y [15], le modéle devient :
Y =U(8.0,)B+R (2.55)

Ce mode¢le est associé a I’estimation conjointe des paramétres de propagations et
des paramétres des signaux chirps. On le dénote modéle JC (Joint Chirp parameter

estimation),
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Chapitre 3 ‘ Estimation des 'paramétres de propagation

Estimation des
parametres de propagation

3.1 Généralités sur [’estimation des paramétres de
propagation.

Pour I'estimation des parameétres de propagation des systémes de transmission
sans fil, nous disposons d’une panoplie d’outils et de techniques développés par les

chercheurs du traitement de signal.

D’une maniére générale, on distingue deux approches principales :
* Une identification avec apprentissage.

= Une approche dite « aveugle ».

La premiére méthode consiste a utiliser des séquences émises connues. Au niveau
de la réception, les signaux regus sont traités sachant |’information au départ. Ainsi;on
utilise des séquences d’apprentissages. Sur le terrain des situations similaires a ces

conditions sont typiques comme les systémes d’exploration géophysique {14].

On distingue particuliérement une méthode dans cette catégorie d’estimation, a

savorr la méthode des Moindres Carrés (Least Squares) LS.
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Chapitre 3 - Estimation des paramétres de Drdpaqation

ére

Contrairement a la 17 méthode, le principe de ’estimation aveugle ne se base pas
sur a connaissance du signal émis. Cela est intéressant pour des systémes ou le signal
émis est sans intérét ou encombrant comme on peut le voir dans les problémes

d’¢galisation.

Parmi les méthodes les plus utilisées; existe la meéthode ML et celle de la

Séparation en Sous-espaces (Subspace Séparation) SS (voir Annexe A).

3.2. Estimateur 3 Maximum de Vraisemblance.’

Déns notre travail, nous soulignons a travers I'équation -(2.55) un modele ou les
signaux & phase polynomiales en général, et chirp en particulier, sont regus par un réseau
ULA.

A partir d’un modéle similaire, Gershman Pesavento et Amin [5] proposent un
estimateur ML des parameétres en question, & savoir les angles d’arrivée 8 et les [argeurs

de bandes passantes i,

La fonction de vraisemblance se base sur I’hypothése que les amplitudes des
signaux regus soni déterministes mais inconnues. Ainsi la fonction Logarithmique de

Vraisemblance (Loglikelihood) LL est donnée par {5] :

N 2

1) = S5O~ AG,0,,)diagls(w,. )} 6.1

/-1
t=0
ou le vecteur des paramétres inconnus de la fonction LL est donné par

n= [9"';0):,B"]F (.2)

A noter que dans la fonction (3.1), le modéle donné par I’équation (2.51) a été
utilisé, apres usage de la commutativité dans le produit entre les éléments B et les signaux

a l'instant ¢’ s(co,,,!).
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Chapitre 3 - - :Estimation des paramétres de propagation

En exploitant les propriétés de Palgébre matricielle, il est facile de vérifier que

’équation (3.1) peut étre réécrite comme suit :

#{n)=p" {VZOI diag(s" (o, )A" (9,wb,f)A(B,wb,f)dfag(S(wb,f))}ﬂ
{gxﬂ(f)A(e,mb,_f)dmg(s(m,,,t))}g
o ILZ diagls" (e, A" (é,wb,t)x(t)}

30 x0) (33)

En gardant les autres paramétres fixes, la minimisation de la fonction (3.3) par rapport au

parametre B résuite en

p= iid’ag( ((Ub,f))AH(B,mb,'t)A(G,mb,r)diag(s(mb,r))}_]x

xizmag (mb,f))A” (O,Qb,f)x(l)} (3.4)

En rempla{;ant ’équation (3.4) dans (3.3), on obtient la fonction LL négative

concentrée suivante :

’\ -1

HB,0,)= 5 %" (1) x(1) - Lo r)diag(s(oah,f))A(B,mb,f)}x

=0

Xdeg( (m,,, ) ”(B,mb,f)A(O,mb,f)ca’iag(s(_mb,r))} X

=0

iZd.rag( = (mh,t) A" (B m,,,f) f)f (3.5)

=0
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En omettant les termes constants, la fonction LL positive devient :

(0.0,)= {’Vz"x”(/)A(e,m,,,f)dmg(s(m,,,f))}x

=

{E diag(s” (w,,7)A" (O,mb,r)A(B,mb,t)diag(s(mb,r))}—] X

{”z"'dfag(sﬂ(mb,z))AH(e,mb,z)x(r)} 66

Enfin, I"obtention des paramétres inconnus se fait par la maximisation de la

fonction (3.6) par rapport aux variables & et w,, i.e.

[@,53(,,]= arg max 10,,) 3.7

En examinant la fonction (3.6), il est clair que [’estimation conjointe des
parametres @ et @, nécessite une optimisation hautement non linéaire [5]. Cependant, si
Ioptimisation est convenablement initialisée, elle peut étre implémentée par un nombre

d’optimisations localisées simples.

3.3. Chirp Beamformer.

Dans le cas général, I'implémentation de la fonction de vraisemblance (3.6} et son
optimisation impliquent une recherche hautement non linéaire [5]. De ce fait, le colt en

terme de calcul peut s’avérer prohibitif.

Dans le cas particulier des signaux chirp, la fonction (3.6) peut étre simplifiée afin
d’en déduire une fonction similaire au Beamformer classique {16]. Cette fonction comme
on le verra dans ce qui suit, ne nécessite qu’une recherche 2-D plus simple, au lieu d’une

optimisation globale [5].
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Chapitre 3 Estimation des paramétres de propagation

Pour dériver cette fonction, on se limite par simplicité au cas d’un signal unique,

ce qui a pour effet de réduire la matrice A(9.0»,.7} au seul vecteura(d,w,.¢). Donc, la

fonction de vraisemblance (3.6) peut étre réécrite comme suit ;

"o.0,)= ﬁ{z < (@,,0)2" (B,mb,!)a(ﬂ,mb,t)s(mb,l)}— ;

t=0

X

Ni:‘xﬂ (t)a(ermwt)‘f(mwt){ (38)

06,0,)=

ﬁ gxh‘ (t)a(e,u)b,f)s(wb,t); (39

Ou, pour le cas particulier d’un ULA, on a exploité le fait que : a”(8.c,./)a(0.0,.1) = .

Dénote la conjugaison complexe.

En omettant le facteur constant %/f , la fonction de vraisemblance (3.9) peut étre
aisément transformeée en :

N

3 " ()5(6,0,.1)a(0,0,.1)| (3.10)

=l

1
f(esmb)_ ﬁ

La fonction (3.10) est appelée Chirp Beamformer [5].

Les parametres inconnus 8, Et o, pour p=1,.. ./, sont les couples (91,,(0 p) qui

aboutissent vers les maxima locaux de la fonction (3.10) et 'optimisation est de ce fait

réduite a une recherche linéaire 2-D.

l@,&b]: arg&r’]aﬁ)"(@,mh) (3.11)

28



Chapitre 3 - Estimation des paramétres de propagation

3.4. Algorithme d’estimation JC-MUSIC.

Le principal inconvénient des estimateurs précédents, qui se basent sur le modele
PPS [5], est da a la négligence de la stationnarité des paramétres & estimer, donc réduisant
le nombre de signaux chirps identifiables & la limite du nombre de capteurs de 'ULA.

La méthode que nous décrivons ici, JC-MUSIC, en référence & l'application de
MUSIC a notre modéle JC, permet.de dépasser c'etté‘limite, grice a l'incorporation d'un
nombre d'intervalles de cohérence. Cette méthode se base sur la décomposition en valeurs
propres de la matrice de covariance des données, ou en d’autres termes, s’inspire de la

décomposition en sous espace pour réaliser I’estimation [17].

Dans ce qui suit, nous considérons que le bruit additif & défini dans (2.55) est

blanc, indépendant et identiquement distribué dans le temps:
E{n, a}'f=o’1 (3.12)

ou
e n, sont les colonnes de la matrice du bruit X .
o E(-) est ’espérance mathématique.
H .. .-
. () est la transposition Hermitienne.
s o’ estla puissance du bruit.

» | estla matrice identité dont les dimensions sont définies d’une maniére appropriée.
Dans ces conditions la matrice de covariance R de la matrice de données Y

définies en (2.55) est de la forme :
R=Ely, y'}= U(8.0,) R, U"(8,0,)+c 1 (3.13)
ou R, est la matrice de covariance des vecteurs des amplitudes réeltes inconnues, i.e:

R[s = E{Bl B:I} (3-]4)
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En pratique la matrice de covariance R est inconnue, mais on peut I’approximer par

son expression asymptotique, i.e. la matrice de covariance échantillonnée R définte par :

a1 n
R=23 v,y (3.15)

I=1

Sous les conditions que M N>/Pet L > P(i.e. la matrice R est de rang entier), et

sachant que le bruit est de moyenne nulle et de variances” | la décomposition en vateurs

propres de la matrice de covariance R est donnée par :

R =EDE" (3.16)

avee |
D =diag{A,..... A } (3.17)
E=le,.....e,] (3.18)

Ou A,...,4,, sont les valeurs propres de R, et e,,...,e,, leurs vecteurs propres

respectifs.

A partir de (3.13), comme le rang de U(B,a),,)Rn U“(B,(oh) est de P, il est

évident que

- - n 2 ~
Az A A ==, =0 (3.19)

Les valeurs propres A_,m=1,..../sont les valeurs propres correspondant au

sous-espace signal et associées aux vecteurs propres e, ,m=1,...,F  Les valeurs propres

m?

restantes A, m =P +1,...,MN sont égales & o* et correspondent au sous-espace bruit.

m?*
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Soit V et W les matrices dont les colonnes sont constituées des vecteurs propres

des sous-espaces signal et bruit respectivement :
V=le,...c.] (3.20)
w=le,....e.] (3.21)
Les colonnes de ces matrices étant orthonormées, ellles vérifient la relation suivante :

VV +WW' =1 (3.22)
On observe facilement que

RW=0c’W (3.23)

D’ou, on constate que la matrice W est orthogonale aux vecteurs de
F q (=

directions u(é?},,a)bp), p=1....P, eton peut 'exprimé par :
a"{0,.0,,)WW"u(8,,0,, )0 (3.24)

A noter que le vecteur de direction u(é’p,mbp)p =1,...,FP, est défini comme

eme

étant la p™° colonne de la matrice U(B, @, ) définie en (2.48) et ayant la structure suivante

®al6,) (3.25)
ou ®représente le produit de Kronecker.

A partir de Véquation (3.24), on définit la fonction coit de Palgorithme
JC-MUSIC $(0,0)

1

(0,0) =
‘S( (.!)) ll”(g ﬂ)bﬂJ\VW”u(ep’mf’P)

(3.26)

»?
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L’ algorithme JC-MUSIC consiste a évaluer cette fonction coit pour différentes
valeurs de ¢ et @ sur un intervalle prédéfini, en gardant les £ valeurs qui Ja maximisent,

ou qui minimisent I’équation 3.24.

Ces valeurs sont les racines du dénominateur. Les estimées définitives sont donc

définies par :

(é(?)): arg max S(6,®) (3.27)

A partir des conditions précédentes M N>Pet L>P pour obtenir une

décomposition en valeurs propres, notre algorithme posséde une propriété importante : la
possibilité d’estimer un nombre de signaux regus supéricur a celui des capteurs dans le

réseau.

Finalement notre estimateur de paramétres de propagation et des paramétres des

signaux chirps JC-MUSIC peut étre résumé comme suit:

= Pour chaque intervalle de cohérences 7., d’indice /, avec /=1,...,L, on collecte N
échantillons x,(n) n=1...,N.
* On applique I'opérateur vec(-)sur les [ matrices de données collectées X, de

dimension MN et on construit la matrice de données Y en utilisant les

équation (2.51) et (2.55).

* On évalue la matrice de covariance échantillonnée R de la matrice des données Y en
utilisant I’équation (3.15).

*  On réalise une décomposition en valeurs propres de R suivant (3.16) et on construit
W la matnice des vecteurs propres correspondants aux AYN-/> plus petites valeurs
propres de R.

* Ekn utilisant (3.26), on évalue la fonction codt de 2D-MUSIC .S'(B.,m) pour un
intervalle de valeurs de @ et @ et on détermine les paires ((}cu) qut

maximisent S(B,u)) .
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Simulations

4.1. Introduction.

Aprés avoir décrit ’algorithme d'estimation JC-MUSIC, dans ce chapitre nous
étudions ses performances a travers des simulations. Plus exactement, nous évaluons la
Racine de I’Erreur Quadratique Moyenne (Root Mean Square Error) RMSE suivant la
variation des différents parameétres, en outre le rapport signal sur bruit SNR, le nombre de
PRI L et le nombre de capteurs M. Nous déterminons également, sa résolution angulaire
et fréquentielle.

A noter que Perreur quadratique moyenne est moyennée sur 200 réalisations
indépendantes de Monte-Carlo.

Comme indice de performance des estimations nous adoptons la Borne de
Cramer-Rao (Cramer-Rao Bound ) CRB. Ainsi, nous utilisons les deux bornes de
Cramer-Rao stochastique et déterministe, qui sont définies plus bas, pour une illustration
plus deétaillée. De plus nous intégrons les bomes de Cramer-Rao  stochastique et
déterministe du modéle conventionnel des signaux PPS précédemment présenté, afin de
comparer les résultats obtenus.

A signaler, que dans toutes les simulations, les valeurs des paramétres sont, sauf
indication, par défaut, comme suit: £L=128 intervalles par seconde, AM=4 capteurs,
SNR=20dB.

La durée du symbole est normalisée a T=1, et le nombre d’échantillons est égal a N=32.
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4.2. Borne de Cramer-Rao (CRB) [15i(16][18][19].

La borne de Cramer-Rao (Cramer-Rao Band) CRB est une borne inférieure sur la
variance de n’importe quel estimateur non biaisé. Elle décrit la dépendance du signal

observe aux paramétres a estimer.

Ainst, si 'on envisage d’estimer un paramétre, il faut que la fonction distribution
de probabilité¢ fdp dépende de ce paramétre; sinon I’estimation est compromise. A

I’opposé, plus cette dépendance est forte, plus I’estimation est précise.

Généralemient, on distingue deux types de CRB : 'une déterministe et ['autre

stochastique.

Dans le cas stochastique, on travaille directement avec le signal regu, perturbé de
bruit aléatoire, et on ne pose aucune hypothése sur la nature probabiliste des symboles
constituant le message. De ce fait, les caractéristiques stochastiques des signaux recus
sont globalement décrites par la matrice de covariance des données R sans distinction de
la contribution des symboles ou du bruit. On peut dire que cette borne est moins

contraignante car elle incorpore un minimum d'information a priori.

Dans le cas déterministe, on considére que les symboles regus sont inconnus mais
déterministes, cependant le signal regu reste aléatoire car il est la somme de ces symboles
avec du bruit, qui est toujours aléatoire. De ce fait, les caractéristiques stochastiques des

signaux regus sont entiérement décrites par la matrice de covariance du bruit uniquement,
cl= El(yi - U[?ni)(yi - UBi)H l Il apparait clairement donc que la CRB déterministe

prend en compte plus d'information a priori et est de ce fait plus restrictive que la CRB

stochastique (elle se situe souvent en dessous de la CRB stochastique).

Il faut remarquer que ['utilisation des deux bornes simultanément dans les
simulations n’est pas contradictoire, car d’une part ce ne sont que des bornes théoriques,
et d'autre part; dans le calcul de la borne stochastique ; les symboles ne sont pas

systématiquement aléatoires.
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4.3. Visualisation de la fonction de l’estimateﬁr JC-MUSIC.

Dans ce qur sutt, nous travaillons dans la bande de fréquence X avec des signaux

chirps dont la fréquence centrale f, =9GHz (w, =27 f,).
Le nombre de signaux chirps est de P=3 ayant pour bandes passantes :
f, =]10,25,40] MHz, (@, =27 f,,). (4.1
Et comme angles d’arrivée pour ces signaux nous avons dans I’ordre :
0 =[0°,13°,22°} . (4.2)

Le récepteur est un ULA dont I'espacement entre deux éléments consécutifs est

€gal a la demi-longueur d’onde spécifique a f..

Les paramétres ont leur valeur par défaut, et le nombre de points des intervalles §

et © sur lesquels est évaluée la fonction est fixé a 100 chacun.

Les Figures 4.1 et 4.2 représentent dans ’ordre une visualisation graphique en

relief (3D) et une vue de haut de ’estimateur JC-MUSIC.

On remarque que ces derniers sont identifiés avec une précision appréciable. Cette

précision est directement liée aux valeurs des paramétres de I’estimateur : SNR, L et M.

Afin de bien déterminer le type et le degré de dépendance de la précision de
mesure aux parametres, nous proposons d’étudier séparément ’effet de chaque paramétre.
Pour cela nous faisons varier a tour de réle chaque paramétre en fixant les autres sur leur

valeur par défaut.
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Vue en 3D de | esimateur 2D-MUSIC pour fes parametiers:N=32 M=4 =128 SNR=20
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Figure 4.2
Vue de hatt de I'estimateur JC-MUSIC
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Vue face gauche de | esimateur 2D-MUSIC pour les parametrers N=32 M=4 =128 SNR=2X)

Las amplitudes

La bande passate o (Hz) x 1D7

Figure 4.3
Face gauche de I'estimateur JC-MUSIC.

Yue !ace droite de | esimateur 2D-MUSIC pour les parame!rers =32 M=4 1=128, SNR=20
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Figure 4.4
Face droite de l'estimateur JC-MUSIC.

37



Chapitre 4 Simulations

4.4. Performances de JC-MUSIC.

On considere toujours que Ion travaille dans la bande de fréquence X avec des

signaux chirps dont la fréquence centrale f, = 9GHz . Le récepteur est un ULA dont

["espacement entre deux €léments consécutifs est égal a fa demi longueur d’onde
spécifique a /. Le nombre de signaux chirps est de =3 parmétrés par les vecteurs @ et f;,

précédents.

Afin d’alléger les figures, les résultats présentés ne comportent que les
informations spccifiques au premier signal chirp. Les autres chirps ont un comportement

similaire.

4.4.1 Effet de la puissance de bruit (SNR).

Tous les paramétres ont leur valeur par défaut sauf le rapport signal sur bruit SNR.

On constate, aux Figures 4.5 et 4.6, que les grandeurs estimées 6 et o sont
sensibles a la puissance de bruit mais a des degrés différents.

L'estimation des deux grandeurs est largement en dessous des CRB du modéle

conventionnel PPS

q Les perfarmances de 'estimateur 2D-MUSIC (8)
‘v ——————————— s —

— CRDB det

--= CRB sto

-~ CRB det (PPS)
----- CRB sto (PPS)

10" 1 1 i i

SNR (dB)

Figure 4.5
Effet du paramétre SNR sur I'estimation de 8.
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: tes performances de l'estimateur 20-MUSIC (@)
10 o= P R g =

S— . 21— CRB et 1
R --{--- CRBsto -
------------- femeireecde o] --—- CRB det (PPS) (-
; o] CRE sto (PPS)

brawive

|
(¥}

[} S
5.9 S,

SNR (JE) 10 15 20

Figure 4.6
Effet du paramétre SNR sur I'estimation de w.

On observe que I"estimateur JC-MUSIC présente une supériorité dans la précision
des estimations de 0 et © par rapport au modele conventionnel PPS. Cela est
principalement expliqué par une quantité d’informations plus importante, due
essentiellement au nombre L de PRI pris en compte. En effet, le modéle PPS exclut toute
hypothése de stationnarité des parameétres a estimer et souligne leur dépendance du

temps 7.

4.4.2 Effet du nombre de PRI (L).

Tous les paramétres ont leur valeur par défaut sauf le nombre de PRI, L qui prend

des valeurs variables.

On constate, d'aprés les F'igures 4.7 et 4.8, que les grandeurs estimeées 0 et © sont

sensibles au nombre de PRI, L, d’une maniére similaire aux effets du bruit.

En effet, on constate les mémes caractéristiques vues pour le paramétre bruit, a

savolr une proportionnalité entre la précision d’estimation est la valeur du nombre de PRI
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et une supéfiorité de JC-MUSIC par rapport au modéle PPS dans la précision

d’estimation de 6 et .

A noter que les courbes d’estimation de © et w convergent vers la CRB
stochastique, mais seulement aprés une certaine valeur importante de 7. an-dela del50.
On constate aussi que I"erreur quadratique moyenne RMSE augmente rapidement pour

des valeurs de L faibles, au dessous de 10

Ainsi, on peut obtenir des niveaux de précision trés élevés en augmentant
considérablement le nombre de L et on ne peut appliquer JC-MUSIC pour des valeurs de

PRI inférieures a 10 au risque d’altérer considérablement les estimations.

0 Les parformances de 'estimateur 20-MUSIC ()

S S R RRIEE -8~ JMC-MUSIC
S S NN S S — CRBsto
. . . . -~- CREB det
[rmieneeens qmremmoee L e ~--+ CRB sto {FP3) |
: ; : : e CRE det {PPS)
Spy :%, TN :.'.:.‘I, :.'.T.'.-'-'.-'-'-:.'1?.‘.f.‘.:.’..’.’-:»"'.'.'.:.'¢ 7.'.7.‘.:.'.:'.'.'.T.'.T.'.:'.'..'.'.:".'..'-'. SanATa é.‘.?.‘.:.

[

10

B femeennnns
Zt---

Figure 4.7
Effet du parametre L sur I'estimation de 0.
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Les perfarmances de l'estimateur 20-MUSIC estimator (@)

10 T L ) S
-8 IMC-MUSIC |-
-{— CRA sto
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107
3
3
e
i
Lra)
=
o .
107? O SRR LT Dot SORTRR s
e SRRt REess
T A——
] i i 1 i i i
20 40 E0ormbraBlh pry ¢ 00 120 140
Figure 4.8

Effet du paramétre L sur I'estimation de w.

4.4.3 Effet du nombre de capteurs a la réception (M ).

Tous les paramétres ont leur valeur par défaut sauf le nombre de capteurs a la

reception qui est variable.

On constate 1a aussi, aux Figures 4.9 et 4.10, que les grandeurs estimées 6 et ®

dépendent du nombre de capteurs & la réception.

D’une mani¢re tout a fait identique aux paramétres précédents, on retrouve les
mémes remarques générales : une meilleure précision de I'estimateur JC-MUSIC par

rapport au modele PPS et une proportionnalité avec le nombre de capteurs M .
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4.4.4 Résolution de JC-MUSIC.

Déterminer la résolution de I’estimateur JC-MUSIC consiste a déterminer |’effet
de ’espacement entre les angles d’arrivée et celui des largeurs des bandes passantes des

SIgnaux regus.

Pour déterminer la résolution angulaire, on considére le cas d’une antenne de A=4

cléments. Le nombre de signaux chirps est fixé a =2 ; ou on pose les bandes passantes
égales a f, = [1 0, 40]‘ MH:z , et I’angle du premier signal, pris comme référence, est fixé a

0°. L’angle du second signal est variable. Tous les autres paramétres sont pris par défaut,

r.e. L=128 et SNR=20dB.

A travers les Figures 4.11 et 4.12, on voit que les deux courbes de I’erreur RMSE
pour les deux paramétres 6 et o sont presque superposées sur la CRB stochastique de

chaque cas avoisinant des valeurs d’erreurs faibles.
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Figure 4.9
Effet du parameétre M sur I'estimation de @.
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Les perfermances de l'estimateur 2D-MUSIC (o)
JESORRL Sy S | R ——— R I —— I T

I] =B JMC-MUSIC
"1—— CRB det
]--- CRBsto

---- CRB det (PP5}

10

10'3 i i 1 ; i i i 1
3 4 5 Ee nomb;;e de ca%ieurs r@ 10 R 12
Figure 4.10
Effet du parameétre M sur I'estimation de w.
3 La resclution de Testimateur 20D-MUSIC (§)
10

8= JMC-MUSIC

| — CRB det

--- CRB sto

-.— CRB det (PPS)
. CRB sta (PPS)

RMSE )

10 : ' ;
5 10 15 20 25
La separation anguiaire A ©

Figure 4.11
Effet de la séparationrangulaire A8 sur {'estimation de 6.
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La résolution de Festimateur 2D-MUSIC (o}

W e | P IR SN
: ; _ B MC-MUSIC
; g | — CRBdat
R f----{ -~ CRB sto
; : : ---- CRB det (PPS)
= 5 ; A CRB sto (PPS)
= . . H ! !
2 i
o :
[ra)
=
o

. 1
La ségarahon angulaufé AD

Figure 4.12
Effet de la separation angulaire A8 sur 'estimation de w.

Cela nous améne, dans notre cas, a dire que pour des séparations supérieures 4 5°
ou 6° I'estimation s’effectue sans aucune ambiguité, conférant ainsi une résolution
appréciable a notre algorithme. Cela était previsible du fait que notre algorithme se base
sur les principes de la séparation des sous-espaces signal et bruit, réputés pour étre des

méthodes de haute résolution.

Pour Deffet des largeurs de bandes passantes des signaux regus, on prend un

systéme avec une antenne de M= 4 ¢léments. Le nombre de signaux chirps est fixé a P=2,
Les angles d’arrivées sont fixés a 8 = [O°,22°]t , €t la bande passante du premier signal est
fixé a f, =10 MHz , par contre la seconde est variable. Tous les-autres paramétres ont leur

valeur par défaut, i.e. =128 et SNR=20dB.

Les Figures 4.13 et 4.14, ont les mémes allures que celles du cas précédant, i.e. on
constate que les deux courbes d’erreur RMSE  pour les deux paramétres convergent
raptdement vers la CRB stochastique spécifique a chaque grandeur estimée, et les valeurs
d’erreur introduites sont faibles et demeurent constantes d partir d’une certaine valeur,

pour notre exemple elle est égales a 4MHz.
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Figure 4.13
Effet de Ia séparation angulaire 4w sur I'estimation de 8.

La réselulion de l'estimateur 20-MUSIC (o)

12

v ]
' .

e LT T R L % .....
1 ¥ )
. v .
' v 1
' , .

........ qm e e e eaatacm g m———
1 ' '
v v .
' ' '
. ' .
. ' v
. v '
1 ' i
1 ' ]
l v ]
. ' ]
b ¥

a
1 '
- a

- JMC-MUSIC
-~— CRB det

--- CRB sta

==+ CRB det (PPS)

------ CRB sta (PPS)

i i i i
5 2 %

Figure 4.14

. 15
La ségaratlun sngulaire A @

Effet de la séparation angulaire Aw sur I'estimation de w.

45



Chapitre 4

Simulations

4.5 Application de JC-MUSIC. .pour un environnement 2
trajets multiples.

Reprenons I’expression de notre modéle, donnée par I’équation (2.55), mais en
considérant cette fois-ci que toutes les bandes passantes sont égales et connues. Cela est
typique dans les systémes Radar ot la bande passante est émise d’une maniére répétitive,

une fois par PRI, et elle est connue par construction.

Ainsi, notre modéle est équivalent a celui d’un systéme a un signal chirp unique

' $€ propageant a travers un environnement a trajets multiples spéculaire, i.e. ou le nombre
" de trajets est fini et connu. A la réception, nous avons toujours une antenne réceptrice

_ multi-capteurs (réseau d’antennes).

Par conséquent, nous avons un nouvel estimateur ayant le méme modéle que
précédemment, expression (2.55), appliqué & un nouveau systeme. Il évalue uniquement

les angles d’arrivée. On le dénote modéle MC (Multipath Chirp parameter estimation).

S(t)Y | 010 )

) (Tn 00,0 ,8

xat)

(TE' ':el’ » () ?Bl’)

Figure 4.15
Schéma d'un canal de transmission muiti trajets,
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4.5.1 Calcul du modéle et expression de I’estimateur MC-MUSIC.

Dans le développement théorique du cas multi trajets, les hypothéses posées au
Chapitre 2 sont retenues sauf la premiére que "on remplace par
* L’environnement de propagation est spéculaire, avec un nombre de trajets fini.

De plus, par rapport au calcul précédant, au lieu d’avoir P signaux chirps

différents, nous avons P répliques d’un méme signal chirp.
Il s’en suit, Papparition d’un nouveau retard temporel 7; di a la propagation des

stgnaux & travers des trajets multiples. D ot I’équation (2.27) du signal re¢u en bande

de base sur un élément m de ’antenne est de [a forme :

p
5(1)=Ya,08,.0,.1)p,5,(0,.)

=t

avec |
= A, amplitude réelle.

= a, (ep.w,, ./) - est la réponse de 1’élément m de I"antenne, identique au cas précédant.

Et comme (2.24),on a:

.\‘,.(wh,.’):‘s'(cob,f— t“)

; T
= exp) ~j(ocT“(i+ Q?’(!_FD S((Db,f)
o, 2

En exploitant I'effet de la stationrarité sur les intervalles de cohérence:

(voir § 2.3.2) nous avons :

O [1—1] 500 (4.4)
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d’ou xm(f ) est identique a I’équation (2.27), de [a forme :

P
'\‘m (I ): Zam (Bﬁ’mb ’!)B’p S((Db‘f)

p=l

avee

= B’ amplitude complexe, donnée par :

B’i = ﬁi exp(—— .].(Dctu )

(4.5)

Par raisonnement similaire au cas multicanaux, 1.e. utiliser la stationnarité de la

direction d’arrivée sur les intervalles de cohérence, on retrouve la méme forme de

I’équation (2.45) du signal regu :

X = A(8)diag($)S

avec _
X=[xQ), - Lx(W)]
S= [s(cnb,l), ,s(e)h,N)]
et
s(w,,n)
s{w, . 7) = : n=1, .., N
s(er,, i)

A@) =) - .a(,)l

(4.6)

(4.7

En réalisant la transformation (2.49) pour obtenir la matrice U, nous avons le

méme modeéle que I'équation (2.55) :

i

Y=U(®)B+v

ol la matrice U(0) de taille (A7 NV x /) dépend seulement des directions d’arrivée.
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A noter que lors de la décomposition en valeurs propres pour appliquer la méthode

MUSIC, ta condition pour avoir une matrice de rang entier devient :
P <M aulieude P <A -N. ' (4.8)

car avec la perte de la diversité spatiale, nous avons uniquement une redondance de

fois de la matrice A de dimension A/ xP -

A
U=t N fois (4.9)
A

Cela se traduit par la nécessité d’avoir un nombre de capteurs supérieur au nombre
de trajets a évaluer. En d’autres termes, la perte d’un important avantage, i.e. la possibilité
d’estimer un nombre plus grand de signaux & Iarrivée que de capteurs dans le réseau de

réception.

I.’estimateur devient alors de la forme :
(A): arg iy ${0) (4.10)
Q)

avec $(8) la nouvelle fonction cofit :

5(0)= |

s (91,)\’\’ wh 11(9!,)

Le nouvel estimateur est noté par MC-MUSIC.

49



Chapitre 4 ' - : Simulations

4.5.2 Performances de MC-MUSIC.

Nous examinons dans ce qui suit les performances du nouvel estimateur. Comme
d’habitude, nous évaluons I'erreur RMSE suivant la variation du SNR et du nombre L de
PRI. Puis nous déterminons sa résolution angulaire.

L’erreur RMSE est moyennée sur 200 réalisations indépendantes de Monte-Carlo.
Comme indice de performance des estimations, nous gardons toujours les deux CRB

.. -stochastique et déterministe.

Les valeurs des paramétres sont, sauf indication, comme suit ; L=128 intervalles
par seconde, M=4 capteurs, SNR=20dB, et la durée du symbole est normalisée & T.=1,

alors que le nombre d’échantillons est égale &8 N=32.

4.5.3 Visualisation de MC-MUSIC.

Dans ce qui sutt, nous travaillons dans la bande de fréquence X avec un signal

chirp dont la fréquence centrale est f, =9GHz (w, = 27 f,).Ce signal est émis a partir

d’une seule source avec une bande passante f, =40 MHz

Il se propage & travers un environnement a trajets multiples spéculaire, dont le
nombre de chemins est fixé a >=3. A la réception, chaque trajet est détecté avec un angle

d’arrivée. Nous avons les valeurs suivantes -
0 = [0°,-17°,22°] (4.1

On garde le méme récepteur que pour les simulations précédentes, i.e. un réseau
ULA dont I'espacement entre deux éléments consécutifs est égal a4 la demi-longueur

d’onde spécifique a /..

Les paramétres ont leur valeur par défaut, et |’estimation sur Pintervalle de 6 est

évaluée avec une précision de 1°.
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Chapitre 4 Simulations

Dans la Figure 4.16, nous observons graphiquement comment P’estimation
s'effectue. Une courbe en deux dimensions, typique de 1D-MUSIC, ot i’on trouve le
parametre a estimer & sur ['axe des abscisses en fonction de la fonction codit. Les

solutions sont déduites a partir des valeurs des abscisses des pics.

1l est important de remarquer que ’estimation de la direction d’arrivée DOA est

fortement dépendante de la résolution angulaire de I’estimateur

Pour faire face a cette situation, il faut avoir un pas de balayage trés petit, ot en
d’autres termes une résolution trés élevée. Nous pouvons voir Ieffet des paramétres dans

la Figure 4.16 pour le cas de différentes valeurs de SNR.

4.5.4 Effets des parameétres de MC-MUSIC.

Comme précédemment, on travaille dans la bande de fréquence X avec un signal
chirp dont la fréquence centrale f, = 9GHz et la bande passante f,=40MHz. Le récepteur
est un ULA, dont I’espacement entre deux ¢léments consécutifs est égal 2 la demi

longueur d’onde spécifique 4 /.. Le nombre de trajets est P=3, caractérisés par les

directions d’arrivée 0 précédentes.

Afin d’alléger les figures, les résultats présentés ne comportent que les
informations spécifiques au premier trajet. Les autres trajets ont un comportement

simiiaire.

a. Effet de la puissance de bruit (SNR).

Tous les paramétres ont leur valeur par défaut sauf le SNR qui est variable.

On constate sur fa Figure4.17, que la direction d’arrivée estimée @ est fortement
sensible a la puissance de bruit. En effet, on observe que la valeur de I"erreur RMSE n’est
pas négligeable pour des niveaux de bruit élevés ; cependant cette erreur est inversement
proportionnelle au rapport SNR ; ainsi pour des valeurs élevées de ce rapport I'erreur
s'atténue considérablement.

MC-MUSIC, dans le cadre du nouveau systéme, conduit vers des valeurs

nettement en dessous des CRB
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L'estimataur JMC-MUSIC pour fe cas d'une seuls source

1
-3B -20 -10 g 10 20

Figure 4.16

Estimateur MC- MUSIC pour fe cas d’'un signal chirp unique

K Les performances de I'estimateur 10-MUSIC (DOA)
W0 | PR —— e ————— ey ) S
- =g~ 1D-MUSIC

1— CRB8 det

--— CR8 sto
-+-- CRB det (PP5)
------ CRB slo (PPS)

10

-5 0 5 10 15 20

Figure 4.17

Effet du paramétre SNR sur I'estimation de 8.
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Chapitre 4 : Simul.ations

b. Effet de du nombre de PRI (L).

Tous les paramétres gardent leur valeur par défaut sauf le nombre de 7, de PRI qui

est variable,

A travers la Figure 4,18, il apparaft clairement que [e DOA 0 est sensible a L.
Le modéle MC-MUSIC est plus favorable que le modéle conventionnel PPS. En effet, 1l
introduit plus d'informations @ priori, dues a I'hypothése de stationnarité des DOA et du

nombre de PRI, L.

Enfin, on peut obtenir des niveaux de précision élevés & partir de MC-MUSIC

pour ce nouveau systéme a source unique en augmentant le nombre de PRI

2 Les performances de l'estimaleur ID-MUSIC (DOA)

: ' ; ; == 10-MUSIC :

b R SRR SR frrrensmeoioesd —e CRB get
; : : --~- CRBste
N S == CRB det (PPS) |-1----

: : ; R CRB sta (PPS) | ;

Figure 4.18
L'effet du paramétre L sur 'estimation de &.
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c. Effet du nombre de capteurs a la réception (M)

Tous les paramétres ont leur valeur par défaut sauf le nombre de capteurs M a la

réception qui est variable.

On constate 1a aussi, que la direction d’arrivée estimée DOA 8 dépend fortement
du nombre de capteurs a la réception, d’une maniére similaire que pour les paramétres

El
précédents.

Autrement dit, on observe une meilleure précision de I’estimateur MC-MUSIC par
rapport au modele PPS, une proportionnalité entre le nombre de capteurs M et la précision

de 'estimateur.

d. Résolution de MC-MUSIC.

Etudier la résolution de |’estimateur MC-MUSIC consiste & déterminer Ueffet de
Pespacement entre les angles d’arrivée des signaux recus.

Pour ce faire, on considére le cas d’une antenne de M=+ éléments, un
environnement spéculaire & P=2 trajets. L’angle d’arrivée du premier signal est pris
~comme référence et fixé & 0°. L’angle du second signal balaye I’intervalle des angles

autour de la référence. Tous les autres paramétres sont pris par défaut, i.e. L=128, M=4 et
SNR=20dB.

Sur la Figure 4.19, on voit que la courbe de ’erreur RMSE de ’écart de 'angle
d’arrivée 40 est au dessous de la CRB stochastique, avoisinant des valeurs d’erreurs trés
faibles, cela pour des écarts angulaires 48 assez intéressants de I’ordre de 9° pour notre
exemple, et pouvant y aller & des valeurs de 48 encore plus faibles dans d’autres
conditions (d’autres valeurs des paramétres de I’estimateur). Pour ce qui est de la
différence entre I’erreur d’estimation 40 de notre estimateur MC-MUSIC et celle de
IA’estimateur conventionnel PPS ; dans le cas d’un systéme a multi trajets ; elle est nette

est conséquente.
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Simulations

| Les performances de f'estimateur 10-4USIC (DOA)

1 ~& 1D-MUSIC ;
{— CRBdst 4
*1--- CRB sto

rq =~ CRB det (PPS)
i ]+ CRAB sto (PPS)

. .14
La rggoluuon jﬁ?ﬂguaire Filig)

Figure 4.19
Effet de la séparation angulaire A8 sur P'estimation de 8.
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Interface graphique

5.1 Introduction

Le développement théorique terminé et les simulations traitées, nous pouvons dire
que |’essentiel de notre projet est réalisé. Cependant, nous nous sommes imposés, de plus,
la conception d’une interface graphique pour I’algorithme. Ce souci est motivé par deux

P graphique p g p

poInts Cruciaux.

D’une part notre travail doit assurer une compréhension et satisfaire a une

meilleure perception, immédiates devant un jury et un auditoire.

D’autre part, nous supposons 'utilisation, a terme, de P’algorithme par des parties
concerngées didactiquement (enseignants, étudiants, . etc), mais n’ayant pas eu

systématiquement connaissance de ce document | traitant la théorie.

Dans ce qui suit nous présentons une description de interface afin de se
familiariser avec Penvironnement et de prendre connaissance de la procédure nécessaire

pour I’exécution de I’algorithme.
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5.2 Objectif et avantages de Pinterface graphique

Lors de I'évaluation des performances de notre estimateur, les simulations ont été

mtégralement effectuées sur le logiciel MATLAB 6.5,

Matlab est utilis¢ pour le calcul matriciel (décomposition en valeurs propres,
matrices de covariance...) et offre des capacités graphiques en 2 et 3 dimensions. Il

permet également de mettre en ceuvre des interfaces graphiques personnalisées.

Parmi les nombreux avantages introduits dans notre travail par [interface

graphique, nous pouvons retenir :

e Une utilisation agréable avec une metlleure clarté visuelle en distinguant nettement les
valeurs des différents paramétres et les résultats graphiques de I’estimateur.

e Une exécution simple se résumant a une série de “clic”.

e Une utilisation facilitée dans la manipulation des différents parameétres de ’estimateur
donnant lieu a un gain de temps pour utilisateur et de meilleures conditions pour des

exécutions répétitives,

5.3 Description de Pinterface graphique.

Notre interface est une fenétre de MATLAB, intitulée JIMC-MUSIC, résumant
tous ce que l'on a vu dans les différents chapitres, a savoir les deux cas distincts de,
plusieurs chirps dans un environnement multicanaux a trajet unique, ou d’un signal chirp

dans un environnement a trajets multiples.

Elle est structurée de la maniére suivante, voir Figure 5.1 :
» 5 zones représentant des groupements de commandes.

e Et 2 zones en bas constituant les éléments d’affichages des résultats graphiques.
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Détaillons tout d’abord les zones de commande, allant de haut en bas et de droite a

gauche :

La premiére zone est constituée de deux boutons : “info” et “exécuter” :
¢ Le prenuer fait apparaitre la fenétre d’aide contenant toute les indications nécessaires
a la compréhension et au fonctionnement de.l’interface, et des informations décrivant
les différents systémes et le sens de chaque paramétre.
* Quand au deuxiéme bouton, inactif initialement, il est disponible que lorsque tous les
parametres sont introduits correctement. Sa fonction est de lancer I’exécution de

I"algorithme afin d’avoir une estimation du systéme défini par les paramétres choisis.

La deuxiéme zone, constituée de deux éléments nommés “radio-bouton”, porte
comme titre “choix des valeurs”, elle permet de passer des valeurs des paramétres par

défaut a une sélection manuelle, ou inversement.

La troisiéme zone, identique & la deuxiéme dans la constitution, porte comme titre
“choix du systéme”. Elle permet le choix d’étude entre les deux types de systémes vus

précédenument,

La quatrieme zone est constituée de quatre “sliders” correspondant aux quatre
parametres suivants : le nombre de capteurs A, le nombre d’intervalles de cohérence L, le

nombre d’échantillons N et le rapport signal sur bruit SNR.

Le “slider” est congu pour permettre de sélectionner une valeur a partir d’un
intervalle d¢ja défini dont les valeurs minimale et maximale sont signalées sur la gauche
et la droite de celui-ci. Le pas d’échantillonnage dans Iintervalle du “slider” est prédéfini

initialement, et ne peut étre changé par 1’utilisateur.

Les valeurs des parameétres disponibles sur I’interface sont comme suit :
¢ Lenombre de capteurs M est compris entre 2 et 16, variant avec un pas de | capteur.
* Le nombre d’intervalles de cohérence L varie de 10 & 160 avec un pas de 10

intervalles.
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¢ Le nombre d’échantillons ¥ peut prendre les valeurs de I’intervalle suivant : [8, 16, 32
64, 128, 256, 512, 1024] échantillons.
 le rapport signal sur bruit SNR varie de -20 a 60 dB avec un pas de 5 dB.
La valeur sélectionnée de chaque paramétre est indiquée par I'affichage de cette
derniére dans la zone valeur courante spécifique a chaque paramétre.

[4

La cinquiéme zone est constituée d’un “slider”; qui détermine le nombre de
signaux regus sur I’antenne ; et de 24 zones d’éditions, 12 pour lé saisie des valeurs des
angles d’arrivée @, et 12 pour celles des bandes passantes @. De plus nous avons deux
radio-bouton pour choisir entre le degré et le radian comme unité des angles d’arrivée. Le
nombre de signaux peut varier de 1 & 12 signaux, avec un pas de 1 signal. A noter que les

zones de saisie sont invisibles initialement.

Les zones de résultats sont constituées de deux zones d’affichages des courbes.
Celle de gauche est dédiée pour la courbe en 3 dimensions spécifique au systéme a
plusieurs sources. La zone de droite affiche la vue de haut de la courbe en 3 dimensions
pour le cas du systeme a plusieurs sources, sinon pour le systéme a une source unique, il

affiche une courbe en 2 dimensions. Initialement, ces zones de résultats sont invisibles.
5.4 Exécution
Pour exécuter une estimation a partir de I’interface il faut suivre les étapes suivantes :

* Lors du premier lancement de JMC-MUSIC vous trouvez toutes les commandes
inactives ou invisibles sauf la zone “choix des valeurs”.

* Pour une exécution, la premiére étape est de choisir le type de sélection des valeurs
des parametres. Nous avons le choix entre la sélection manuelle ou par défaut. La
sélection se fait par un “clic” sur la case choisie.

* Dans le cas des valeurs par défaut, tous les paramétres sont réglés automatiquement
comme suit :

_ L.e nombre de capteurs M est fixé a 4 capteurs.
_Le nombre d’intervalles de cohérence L est fixé a 128 intervalles par seconde.
_Le nombre d’échantillons N est fixé a 32 échantillons.

_Le rapport signal sur bruit SNR est fixé a 20 dB.
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¢ Dans le cas de la sélection manuelle, les différents paramétres doivent €tre réglés
sachant les valeurs disponibles de chacun.

e Le réglage des paramétres terming, 1l faut déterminer le type de systéme a étudier.
Nous avons la aussi {e choix entre deux systemes :

_Le systéme a plusieurs chirps dans un environnement a trajet dominant.

~ Le systéme & un chirp unique dans un environnement speculaire.

e Avec la sélection du systéme, le“slider” dans la zone des paramétres des signaux
située dans la troisieme rangée‘ des zones de commande s’active afin de déterminer Ié
nombre de signaux a la réception. Comme pour les parameétres, dans le cas des valeurs
par défaut le nombre est déja fixé a 3, sinon dans le cas manuel, vous choisissez selon
les valeurs disponibles.

e A partir du cas manuel, nous avons deux situations :

_Si nous travaillons avec le premier systeme, alors apparaissent des zones de
saisie pour les valeurs des angles d’arrivée et les bandes passantes. Pour chaque
parametre le nombre de zone de saisie est égal au nombre de signaux choisis.

_S1i nous travaillons avec le deuxiéme systéme, alors apparaissent des zones de
saisie pour les valeurs des angles d’arrivée au méme nombre que les signaux
regus. Pour ce qui est de la bande passante nous n’avons qu’une zone de saisie,
car cette derniére est commune a tous les signaux regus.

e Les valeurs par défaut, des angles d’arrivée et des bandes passantes sont comme suit :

~ Dans le cas du systéme a plusieurs sources ; les angles d’arrivée ont les valeurs
0°, 13° et 22°, et les bandes passantes ont les valeurs 10, 25 et 40MHz.

_ Dans le cas du systéme a une source unique : les angles d’arrivée ont les valeurs
0°, -17° et 22° et la bande passante a la valeur 40MHz.

e Tous les paramétres réglés, le bouton “exécuter” s’active donnant le feu vert pour
lancer I’estimation.

» L’opération peut prendre un certain temps selon les valeurs des paramétres choisis. La
fin de I'exécution est indiquée par |’apparition des courbes au dessous des zones de
commandes. _

* Toute opération incorrecte de la part de I'utilisateur est signalée.

e Pour des exécutions répétitives recommencez les points ci-dessus.
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Conclusion

En conclusion, dans notre approche dans le traitement du probléme posé, nous
avons tenu compte des données acquises et des considérations spécifiques des
transmissions sans fils via le traitement du signal de maniére concréte et pratique.

Concretement, nous avons contribué ; dans le cas spécifique des signaux a large
bande modulés en fréquence (FM) ou les signaux chirps sont prépondérants; en
proposant un modele inédit d’estimation conjointe des paramétres de propagation et ceux
des signaux chirps regus pour un systéme a multi-porteuses que I’on note JC (Joint and

Chirp parameter estimation).

L’¢élaboration du modéle en question est inspiré de I’exploitation des intervalles de

cohérence, déja utilisée avec un grand succés dans le cas des signaux a bande étroite.

Le traitement mathématique du modéle JC a été réalisé en adoptant les principes
de Pestimation aveugle. A cet effet nous avons utilisé la méthode MUSIC, basée sur la
séparation du sous-espace bruit de celui du signal grace a une décomposition en valeurs

propres de la matrice de covariance des données regues.

Ainsi,nous avons abouti & [’algorithme de notre estimateur appelé JC-MUSIC.
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Nous avons pris, dans les simulations, comme témoin la méthode d’estimation
conventionnelle des signaux a phase polynomiale (Polynomial Phase Signal) PPS, et
comme indice de performance les bornes de Cramer-Rac (CRB) déterministe et

stochastique.

L’estimateur JC-MUSIC a présenté a travers deux systémes, une excellente
capacité d’estimation, grice a la diversité spatiale, et une plus grande quantité

&’information fournie par le nombre d’intervalles de cohérence.

Les systémes en question sont: le premier a signaux chirps multiples dans un
environnement a trajet dominant unique ol 'on réalise une estimation conjointe des
bandes passantes et des angles d’arrivée des signaux regus. Le second & un seul chirp dans
un environnement spéculaire ot I’on réalise uniquement I’estimation des angles d’arrivée
des signaux regus. Dans certaines applications, la bande passante peut étre considérée

connue et commune a tous les signaux.

A noter que dans le cas de I'estimation conjointe des paramétres, une
caractéristique importante apparait : la possibilité d’estimer un nombre de signaux recus
superieur a celui des capteurs dans le réseau, grice a I'exploitation simultanée de la

diversité spatiale et celie des bandes passantes.

Pour apprécier les performances de "algorithme JC-MUSIC, nous avons pensé a

Putilisateur éventuel, en concevant une interface graphique pour une utilisation simple.

Comparativement au modéle Gershman [5], le modéle ci présenté améne une nette
amélioration de la CRB.

Le terme négligé au départ du modele exacte n’affecte en rien les résultats.
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Acronymes

- Acronymes

DOA -
FM :
FMCW ;

HF

ISAR ;
ISAS
JC-MUSIC :
LL:
MC-MUSIC :
ML :
MUSIC :
PPS :

PRI :
RMSE :
SAR :

SAS :

SNR :
TDOA :
ULA :

Dirction Of Arrival / Direction d’arrivée.

Frequency Modulation / Modulation fréquentielle,

Frequency Modulation of Continus waves /Modulation fréquentielle des

ondes confinus.

High frequency / hautes fréquences. ‘

Inverse Synyhetic Aperture Radar / Inverse radar & ouverture synthétique.
Inverse Synyhetic Aperture Radar / Inverse sonar & ouverture synthétique.
Joint Chirp parameter MUSIC.

Loglikelithood / La fonction négative de vraisemblance.

Multipath and Chirp parameter MUSIC.
Maximum Likelihood / Maximum de vraisemblance.

Multiple Signal Charactérisation.

Polynomial Phase Signal / Signaux a phase polynomiale.
Pulse Repetition Interval / Intervalle de répétition des pulsations.

Root Mean Square Error / Racine de I’Erreur Quadratique Moyenne.
Synyhetic Aperture Radar / Radar a ouverture synthétique.

Synyhetic Aperture Sonar / Sonar & ouverture synthétique.

Signal Noise Ratio / Rapport signal sur bruit.

Time Difference Of Arrival / Décalage tempaorel d’arrivée.

Uniform Linear Array / Réseau d’antenne uniforme et linéaire.
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Mots clés

Atténuation.

Bandes passantes.

Bruit.

CRB déterministe.

CRB stochastique.

Décalage temporel d’arrivée.
Direction d’arrivée.

Diversité des bandes passantes.
Diversité spatiale.
Environnement sans fils.
Estimateur.

Estimation aveugle.

Estimation par apprentissage.
Fréquence centrale.

Interface graphique.

Intervalle de temps de cohérence.
Matrice de covariance.

Maximum de vraisemblance.

Modéle mathématique.
MUSIC.

Paramétres de propagation.
PRI

Radar

Redondance.

Réseau d’antenne uniforme et linéaire.
RMSE

Signaux a phase polynomiale.
Signaux bande étroite.
Signaux Chirps.

Signaux large bande.

SNR.

Sous-espace bruit.
Sous-espace Signal.
Stationnarité.

Valeurs propres.

Vecteurs propres.
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Annexe A

Annexe

1. La méthode de maximum de vraissemblance [16].

La méthode du maximum de vraisemblance est une approche utilisée pour

I’estimation des paramétres dont la fonction de densité de probabilité est connue.
A titre d’exemple, considérons un systéme de o signaux. Le signal recu est de la forme
x, =As, +n, (kzl,...,N) (D

avec :
o s, =[s5(k)....5,(K)] estle vecteur des symboles transmis a I’instant 4.

o A=[q ,ooa, | est le vecteur de réponse de I’antenne.

e 1 est ’échantillon de bruit a I"instant &.

Le signal peut étre factorisé comme suit

X=AS+N (2)
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on
X =[x,ex, ] (3)

S:[s,,...,sj\',“:]r (4)

On considére que le bruit N est indépendant et identiquement distribué dans le
temps (temporellement blanc), et spatialement blanc avec une distribution Gaussienne

complexe :

pln)= J%J exp(A“i;‘élL} )

avec
e o estla puissance du bruit.

e ||| est I’opérateur norme.

A partir de (3) on peut écrire :

N) (6)

s vy

no=x,—As, (k=1

En remplagant ’expression (6) de #, dans celle de la fonction de densité de

probabilité de (5), nous avons I’expression de la probabilité de recevoir un symbole x; :

e is ) g AT
P Sk)_—ﬁ;;exp T (7

Ainsi I’expression de Ja densité de probabilité du vecteur X est de Ia forme :

£ ! ||x1_ _Ask”z
X/8)= —eXp —————
p( ) =l Egexp{ O-z
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N 2
I ”X - A S” F
= exp| -t ()
N2r o o2
avec ||(|f_ est [a norme de Frobenius définie comme suit -
9)

Cette densité p(X/S) est la fonction de Vraisemblance.

La technique du maximum de vraissemblance consiste a estimer S tel qu’il

maximise la fonction p(X/S) :

IX-AS],

~ —

S:argmgxe a’ (10)

ou, d’'une maniére similaire, minimise ’argument de I’exponentiel, connu sous le nom de

la fonction négative de vraissemblance LL (Loglikelihood) :

é:argmsin“X—ASﬂi_ (rn

La méthode des sous-espaces |16].

La methode des sous-espaces applique la séparation des espaces signal et bruit. Le
but de cette approche est de réécrire I"expression de la matrice de covariance en séparant
la partie signal de la partie bruit. La séparation de Pespace signal de celui du bruit est
faisable grice a P'orthogonalité existante entre eux Techniquement elle est réalisée a

travers la décomposition en valeurs propres de la matrice de covariance.
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L’expression de la matrice de covariance pour une matrice X est donnée par :

R, =E| xx"| (12)

x

avec E(- ) est ’espérance mathématique, et x est le vecteur colonne de la matrice X.

En pratique on utilise la matrice de covariance échantillonnée :

R, :%XX” (13)

Reprenons I’exemple du point précédant (§ 1) en considérant un systéme de o signaux. Le

signal recu est de la forme (2) :
X=AS+N

Dans les mémes conditions que précédemment, i.e. e bruit N est spatialement
blanc, indépendant et identiquement distribué dans le temps, sa matrice de covariance est

de la forme ;

(o]
o

R, =0 (14)

avec I est la matrice identité.

Comme la relation (14) vérifie : R, —o” I =0, on en déduit que toutes les valeurs
N q

propres de la matrice de covariance du bruit R,, sont identiques et égales a o* .

Déterminons maintenant la matrice de covariance de la partie signal X, = AS -

~ [ ;
R, =X, X{ (15)
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R,=AR A" (16)

=

¢ =-—S8” (17

Sa décomposition en valeurs propres est de la forme :
Ii0 =Uy Ay Ugf (18)

avec

s A, estla matrice diagonale qui comporte les valeurs propres de la partie signal.
e U, est la matrice qui comporte les vecteurs propres constituant une base pour le

sous-gspace signal.

Une propriété importante est que pour un systeme de d signaux la matrice A, de
dimension (N x N) aura d valeurs propres non nulles et les N-d restants sont nuls. A noter

qu’en général les valeurs propres sont ordonnées dans la matrice d’une maniére

décroissante.

Ainsi la matrice de covariance du signal regu, entaché de bruit est comme suit :

R=R,+R, | (19)
=U,A, Ul +071 7 (20}
= U, (A, +ot)U | (21)

On constate que toutes les valeurs propres de la matrice A, ont augmenté de o*.
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Comme en général, on regoit le signal noyé dans le bruit, ["expression (20) ne peut
étre exploitée. Cependant on peut séparer la partie signal de la partie bruit dans la matrice
de covariance en tirant les 4 plus grandes valeurs propres a partir de (21) avec leurs
vecteurs propres correspondant (en respectant |’ordre). Les valeurs propres restantes avec

leurs vecteurs propres respectifs constituent la partie bruit.

D’o1, on a la nouvelle expression de la matrice de covariance :

~

R=U; (A, +o’1, UL +U, (01, U (22)

avec

e U, estla matnce des vecteurs propres de la partie Signal, 1.e. correspondant au d plus
grandes valeurs propres.

e U, est la matrice des vecteurs propres de la partie Bruit, i.e correspondant au N-d
valeurs propres restantes.

e 1,est la matrice dont seulement les ¢ premiéres valeurs de la diagonale sont non
nulles et égales & un,

e I,_,estla matrice dont seulement les N-d derniéres valeurs de la diagonale sont non

nulles et égales a un.
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Expression des CRB pour le modéle proposé

L’expression de la CRB déterministe correspondant aux hypothéses conduisant a notre
modele de signal développé, est donnée sans preuve comme suit [9], [14] :

2 {1 -1
CRB, (6,0,)= %{Z SE[B:D'PIJJ‘DB,]} (1
I=1
avec
B, =1, ®diag{B, | (2)
D=[SoA",S%A] (3)
P} =1-UU" (4)
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Ou (.} est la pseudo inverse de Moore-Penrose, I, est une matrice identité de dimension
2x 2, et les matrices A',S8'sont définies comme suit :

A'= A'(e):{d‘;éel)....,d‘;ge")} (5)

S'=s'(oa,,)=[ds((’)“),...,ds(m”’)} (6)

do,, do,,
L’expression de [a CRB stochastique quant a elle, est donnée sans preuve par I’expression

suivante [9], [14] :

CRB,,0.0,)= %{DZ[D‘P&DO(IM ®RﬁU'R"'URﬂ)TB,]} (7

ou 1, ,est une matrice de dimension 2x 2 dont les éléments sont égaux a 1.

Pour le cas d’un seul chirp dans un environnement Muli trajets, le paramétre o,

est connu par construction. Les expressions des CRB déterministe et stochastique
deviennent comme suit :

CRB,,(0)= 92_{2: Rdiag{B; " P Ddiag (B, }]}4 (8)
CRB,,(0,0,)= "2—2 {91[1)*1)51)0(1{ JUR'UR,) B, ]}1 ©)

avec dans ce cas -
D=Ss A’ (10)
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ABSTRACT

We consider the problem of estimating the parameters of lincar
chirp signals when received at a multi-sensor antenna. Exploiting
the negligible variation of the parameters of interest over the coher-
ence time of the channel, we derive a new data model that outlines
the space-time relation between the parameters. In the casc of mul-
tiple chirps and single-path channels, the derived model allows the
estimation of more signals than antennas. The madel is directly
employed in the case of a single chirp in multipath, where angles
of arrival can be retrieved if more antennas than paths are available.
We use a MUSIC-hased estimator 10 recover the unknown paraim-
clers and compare its performance through simulations against the
Cramér-Rao Bound.

L INTRODUCTION

Estimation of the parameters of Hnear chirp signals, and more
generally Polynomial Phase Signal (PPS), is a problem of ma-
Jor importance due 1o the fact that several practical applications
involve lincar or nonlincar Frequency-Modulated (FM) signals.
These applications include among others, RADAR, SONAR and
wircless communteations [1]-{3]. Several amay signal processing
approaches have been sugpested to deal with the problem when
the signals undergo multipath effects, mainly for narrow-band as-
sumptions, using essentially Spacial Time-Frequency Distributions
(STFD) [4])-[6], Teading to Maximum Likelihoad (ML) and Sub-
space Scparation (585) solutions. Mare recently, an interesting ap-
proach to tackle the problem for wideband assumptions was pro-
posed [7] where a PPS model was derived.  An exact ML solu-
tion was suggested, and for the particular case of linear chirp sig-
nais, the cost function was analyzed and simplified resulting in a
joint “Chirp Beamforming™ estimator of the Directions Of Arrival
(DOA) and chirp frequencies. Despite the fact that the wideband
assumption introduces -theoretically- spatially spread DOAs and
non-stationarity in the signals, one aspect of the multipath estima-
tion problem for lincar chirp signals that has received little atten-
tion so far is precisely that of stationarity. Indeed, the multipath pa-
rameters, i.c. DOAs and time dclays, are relatively stationary [9].
However, the complex amplitude and relative phase of cach path
arc highly non-stationary ard subject to (Raylcigh) fading. Mare
generally, the stationarity of the parameters depends on the coher-
ence time of the signal [%]. For instance, in Frequency Modulated
Continuous Wave (FMCW) RADAR and Pulse RADAR systems
in the X-band, such as Airborne Trackers, for a center frequency
of 9 GHz and a target flving at a speed of 2560 nv/s (900 km/h), the

signal has a coherence time of the order of

[

Teon = = 0.13 ms

c

where ¢ is the speed of light, v is the speed of the target, and f; is
the carrier frequency. Such radar systems operate pulses of 1 ps
at 8000 pulses per second (pps), i.c., a Pulse Repetition Intcrval
(PRI) of 0.125 ms, a time slot over which the signal paramelers
can be viewed stationary. In addition, over 100 PRIs with a repeti-
tive pulse of 0.8% duty factor, the angular position of such a target
changes by less than 0.1° when it flies at about 5000 ft above the
tracker, which is at a distance of 3 km [2, 3]. Other examples in
mobile communications are also described in [9]. This observa-
tion suggests that over a number of intervals, each being equat to
the coherence time of the signal (typically PR1), the DOA can be
considered stationary and the spatial spread that they vndergo can
be neglected. The complex amplitudes however change from one
interval to another.

In what follows, we derive a data madel for multiple chirp sie-
nals propagating through single path channels and impinging on
an array trom a different angle each. The derived model highlights
the variation of the parameters of interest over the space-time man-
itold. In this multiple chirp scenario, space and bandwidth diversi-
ties allow the joint estimation of more DOA-bandwidth pairs than
antennas. The model is straightforwardly employed in the case of a
single chirp propagating through multipath. Moreover, ir the typi-
cal case of a RADAR system where the chirp bandwidth is known
by construction, the problem reduces 1o a DOA-only estimation,
but up to the limitation of the number of antennas. The estimation
is itlustrated through an extension of the MUSIC algorithm whose
performance is compared to the Cramér-Rao Bound.

2. DATA MODEL

2.1. General Model
Consider #(ws, t), a single repetitive complex-valued linear chirp
signal, with bandwidth wy,, center frequency w, and complex-valu-
ed amplitude 3 [11]

sl 4} = ,£3(;'j(%;#“_T"'g)'——:'w"'), te[0,1). {1

Assume that the signal (1) impinges on a A -clement sensor
array {from a given DOA] so that, at the receiver level, a delayed



copy of the above signal can be writicn in terms of the original
transmitted signal as follows [T}, 12]

sl t —7) = = (SO @)

Keeping in mind that the chirp pulse is repetitive with the
PRIs, and in order to be consistent with the context of frequency
modulation, % << 1 must be satisfied [11, 12). Therefore, 327
can be assumed negligible and consequently {2) can be reduced to

slwp, bt — 1) = rfj'“"““r(l+;'7:5'('_7‘/2])s(w,,‘ 1) (3)

Assume more generally that the received signal is composed
ofa combination of P lincar chirp signals, each paramctrized by a
DOA 0, a complex amplitude 3, and a bandwidth wi,, for p =
1,..., . Considering for simplicity a noise-free environment, the
Al -dimensional received signal vector x{¢), is given by

P

x(t) = Z a[gp' Whps t’)ﬁﬂstwbr‘ t) 4

p=l

The time-varying and bandwidth-dependent spatial steering vector
a(fp, v, 1) is defined as [11, 12]

a(om wbﬂ’ f) = []‘ fi_gv[gﬂ.“’hp.t)l rray E_J(AI_I)P(ﬁP.Whp.”] T(S)
with (B, un, t) = wsin(t,) (} + ?‘;—(t - %))
The wideband effcet can be seen as a spread in DOA apphied

to the narrowbard steering vector. In other words, this can be seen
as a time-varying DOA as follows (1, 12]

0t) = 8+ 80(t). where 8(6) = tan(t‘?)% (f - 73) )
e

Thas, from {4) a general madel for P chirp signals impinging
on & Uniform Lincar Array (ULLA) can be stated in vector form as

x(i) = A(0,wy, 1)diag(B)s(ws, 1) (N
where N T
Swnt) = la%“-ﬁ"mz,...a#wﬂﬂ @®)
L
A0 wr t) = |alf w8, ... a0, wep, 1)] 9

and diag(f3) is a diagonal matrix whose elements are the clements
of vector 4. The parameters in (7) are

O=10....0p)" wy =, wnp )T B = (B, BT

2.2, ‘transformed Modcl

Assuming that the observation interval is reduced 10 the coherence
time of the signal Tean, i.c., d0(t) — 0 in (6), the spatial steering
watrix becomes similar to the narrowband model, j.e.,

) T
al0,) = [,l eI ,(;-‘J"”—"%-] p=1,....P (10)
whese pa, = u sin{d, ).

Alternatively, considering the N samples covering the range
of the coherence time of the channel, ic., Thon = N5, and af-
ter normalizing the sampling period T ta 1, we get the following
matrix-form representation

X = A(0)diag(8)S(ws) (1)

where

X o= [« ..., =(ay] (1)
A0) = [a(@), ..., a(p) ] (i3)
Slws) = [ slws. 1), slwe, N) 1 (14)
and s(wny o)
s(wp, 1t) = , o n=1L1.. N (13)

s{wpp, 0)

Applying the vee{.) operator and its propertics to Equation
(L1}, results in

{s”"(wb) oA(O}] 8
= U0,w)f (16)

y=vee{X} =

where o denotes Khatri-Rao product, 1.¢., a column-wise Kronecker
product. Note that in (16}, the space-frequency manifold malrix
U0, w,) is paraetrized in both the unknown DQAs and the un-
known bandwidths of the chirp signals. it is of size (M N x P).

At this stage, assume that we collcet the same size of data over
L other intervals Ty, where the chirp signal bandwidths w, and
the DOAs & are, as mentioned earlicr, seen as stationary and com-
mon to all intervals, while the complex amplitudes vary from one
interval to another. Concatenating the L columns obtained through
{16) clearly results in the following (M N % L}-dimensional data
matrix

Y = |yi....ye

U{()‘ wh) {ﬂ] vy 5.&]
= Uf¥,w,)B (7

I

Finally, taking into account the effect of the additive noisc IN re-
sults, in a similar way to [9], in the following daia model,

Y =U@,w,)B+N (18)

where the size and structure of the noise samples matrix N is ap-
propriately defined [9].

3. PARAMETER ESTIMATION
3.1. Multiple Chirps in Single-Path Channels

In what follows we assume that the additive noise IN is Gaussian
white and independent trom the complex amplitedes 3, i.¢.,

E{nm,”} =4I (19)

where y is a given column of N, E(.) denotes cxpectation and
{.}¥ stands for Hermitian transpose. o is the power of the noise
ard 1 is the identity matrix whose dimension is appropriately de-
fined.

In (t8), it MN > Pand L > P, then we can estimate the
parameters of interest 0 and w,, using standard estimation tech-
niques, among which, Maximum Likelihood (ML), Becamform-
ing {BF) and MUSIC. For identifiability, note that rank U(0, w,)
must be equal 1o P with 12 < M N. This means that the number
of sensors & car be smalfer than the number of chirp signals P
andd more stgnals than antennas can be identified. This represents
the main advantage of the proposed madel, in addition to the extra



informalion provided by the nwmber of PRI, L, which is expected
ta result in an increased estimation accuracy. A more conventional
PPS modcl [7] was previously suggesied to solve the problem of
joint estimation of multipath parameters for lincar chirp signals,
however the PI'S model does not take inta account the variation of
the complex fading through time intervals longer than Ton.

In what follows, we employ a 2DD-MUSIC estimator [ 14] which,
as opposed to the pure ML method, employs a 2D search rather
than 2 much more demanding global optimization over 2P un-
knowns.

FI)

Fig. 1. Example of the 2D-MUSIC cost function.

Thus, with V being the matrix whose columns are the MN —
cigenvectors, corresponding to the smallest M/ NV — P eigenvalues
of the covariance matrix of the data R. = E {y:y{” }, and

8wy, 1)
u(f,wy) = : @ a(?h 20y
s{we, N
where & denotes Kronecker product, being the functional form of
cach column of the manifold matix U(0, wy) defined in (16), a
2D-MUSIC spectrum can be defined as follows

1
|[uf (8, VVEu(8,w)l

S(6.w)y = (21)

The estimates of # and w are obtained over the range of § and wy
as

(6,a) = arg max S(0,w) (22)

3.2. Single Chirp in Multipath

Assume now that all the chirp bandwidths are cqual, Le., wy, =

. = wi, = we. This is equivalent to the case of a single chirp
signal propagating through a specular multipath environment with
#? paths, cach parametrized by a DOA 6, p = 1,...,P. This
scenario is typical in RADAR systeins where a pulse is emitted
repeatedly once every PRI and a reflected multipath signal is re-
ceived by the array from the target. Moreover, if as it is usually the
case in RADAR, w, is known by construction, then the problem at
hand reduces to the estimation of the unknown DOAs only. Hence,
the corresponding model that results from (18) can be rewritten as

Y=U{0B+N (23)
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Fig. 2. Example of the 1 D-MUSIC cost function.

Note that becanse of the unique wy, there is no diversity due
to bandwidth but rather a redundancy, which reduces the number
of resolvable paths to P < M. This is more restrictive than the
previously described joint case (P < A N), but still typical in
array processing algorithms.

Finally, the MUSIC spectrum that results from model (23} has
the following expression

S10) = !

[u# (O)VVTu(0)] i

and the DOA estimates are obtained over the range of § through

= arg max S(0) (25)
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4. SIMULATION RESUITS

We first assume that 2 = 3 lincar chirp signals arc received over
the X-band zt & carrier frequency of we/{27) = 9 GHz. The
signals involve the following paranicters to be estimated: § =
[0°,138°,22°|" and w, /(2%) = [10,25,40]" MHz. The array is
simulated as a ULA with half bandwidth elemeni separation. We
illustrate the global perforiance of the proposed joint 2D-MUSIC
estimator in terms of the Root Mean Square Ervor (RMSE) versus
the Signal to Noise Ratio (SNR), the number of callected PRIs L
and the number of sensors M. The performance is evaluated over
200 Monte-Carlo runs. In all the examples, the following gen-
cral settings arc used: 7. = 1, L = 128, N = 32, M = 4,
SNR=20dB. However, a speciftc variable varies from one exam-
ple to another for cvaluation purposes (see abscissa axes), while
the ather variables remain fixed. Both the deterministic and the
stochastic CRBs [9, 10, 15] arc shown for reference, depending on
whether the samples of B are modeled as deterministic unknown
of random. These bounds are shown along with the CRBs for the
conventional Polynomial Phase Signals (PPS) model in [7]. Note
thal our madel allows the consideration of more data, whereas The
conventional model uses only one interval of length 7o as the
variation of the complex tading coctficicals is not taken into ac-
count. Consequently, note that in all the examples the achicvable
RMSE by the estimator is lower than CRB {(PPS). The results of
Figures 3, 4 and 5 describe the performance for the first chirp

QGrobal porformanca of the 20-MUSIC esumator {A)

e 2o-Music
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]

Fig. 5. 2D-MUSIC: RMSL vs number of sensors M. {a) DOA, (b)
Bandwidth.

signal enly as all three signals show the same performance pat-
tern. Note that in all these examples, for the above settings, the
RMSE improves in terms of convergence to the CRB, however
as the RMSE includes both variance and bias-related terms [7], a
distinguishable floor (bias) is observed, which is typical of high-
resolution estimators.

Next, we assume that a single lincar chirp signal is received at
a carrier frequency of we/(27) = 9 GHz, having a known chirp
bandwidth w, /(2m) = 40 MHz. The signal undergoes the effect
of 2 = 3 multipaths, resulting in the following DOAs to be csti-
mated: ¢ = {0°,—17%,22°|7. The same array employed. Simi-
larly 1o the previows example, the global performance of the 1D-
MUSIC estimator is illustrated in Figure 6, as function of the SNR
and the number of PRIs L. In addition, we show the effect of the
DOA separation, especially that no bandwidth diversity is present.
The performance is evaluated over 200 Monte-Carlo runs and the
same general settings as above are used. Overall, the same obser-
vations are made for the results of this example. It is important
Lo note that if the asymptotic conditions {low SNR, I andfor A1)
are not favorable, the DOA estimation is strongly dependent on the
angular resolution of the estimators (sec Figure 2).

5. CONCLUSION

The probleny of estimation of Directions Of Arrival and lincar
chirp frequencies was addressed. A new model was derived out-



lining the space-time relation between the signal paraincters over
an interval equivalent o multiples of the channel coherence ime.
1t allows the estimation of more signals than antennas. The joint
estimation was illustrated through a 2D-MUSIC atgorithm. Doe 1o
the increased amount of data which is embedded in the model, an
improved estimation accuracy was achieved. The maodel s com-
patible with the case of 2 single chirp in multipath. In the event of
a known chirp fiequency, the estimation reduces (o a localization
problem. Abstraction of the bandwidth diversity reduces the num-
ber of resolvable paths which limited by the number of antennas.
The model nevertheless feads to a time-domain lacalization in a
widcband scenario.
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