25 00A

REPUBLIQUE ALGERIENNE .Dl':'MOCRA'l'IQU} BT Popu IAIRI 1 /
CMINISTERE DE LENSEIGNEMENT SUPERIEUR 87T D1 1A RECHERCHIE SCIENTH QU

ECOLE NATIONALE POLYTECHNIQUE

DEPARTEMENT D’ ELECTRONIQUE

MEWM MA' ISTER
BIBLIOT HEWE

Ecele Ilﬁilﬂtmnhn““
Iiliere : Electro nigue

Spécialité : Signaux et Systémes

Option : Systémes de Traitement de I’Information

- Sujet .

Exploitation de la Diversité Spatiale et Fréquentielle
- pour |
P’Estimation des Paramétres de Propagation
dans
les Systéemes de Communications 3 Multiporteuses

Présenté par :

Mr. AOUADA Said
Ingénieur d’Etat en Génie Electrique de ’'INELEC

Devant le Jury constitué de MM. :

A. ZERGUERRAS Piofesseur, Chargé de Recherche, Président (E.N.P,)
A, BELOUCHRANI Doctenr d*Etat, Chargé de Recherehe, Rapporteur  (E.N.P.)
. BOUSBIA-SALAH Chargé de Recherchie, Chargé de Cours (E.N.P,)
B. BOUSSEKSOU Chairgé de Rechierche, Chargé de Colira (BN
M. DJEDDOU Chargé de Cours {E.vLP)

- 1999 - 2000 -




bz FI
M *
UBliatyeqye - Lon
Esety g, 4

tionajy hlm.ehnfqu,

Remerciements

Je tiens a remercier mon rapporteur et professeur, Dr. A. Belouchrani, pour ses
conseils et enseignements, pour ses encouragements et son aide sur tous les
plans. :

Je remercie également les membres de ma famille pour leur aide, et plus
particuliérement mon firére Rostom pour son engagement et son intérét.

Merci 4 tous ceux qui, de loin ou de prés, ont fait que Paboutissement de ce
travail soit possible.



MeuTheque - .

- % :
Ecele Nationajy Pﬂytuchnlﬂn

Table des matieres

RESUME.. . ..eciiiiviiiininieiraeninns S s eesiabtuhie e e e reaaeeatataetotetatenernnnrnanasarannenanens v
NOBALIONS. cevtviiireteeeeit it ettt ettt eru et een e eaaeesaannsrnsabrsbnsansnnns \4
Chapitre 1 : Introduction i la tr'ansmission sans fils 4 multiporteuses.............oi00d
1.1, ]lltrodtlcti011........................ T |
1.2. Environnement de transmission sans fils.................... ... 3

1.2.1. Etalement tridimensionnel ducanal........ ... ... .. ... .. . e 4

1.2.2. Modéle du canal dans un environnement de transmission sans fils.................. 8
1.3, Systéme de transmission & multiporteuses.......................................... 10

1.3.1. Modulation a multiporteuses........................................... ...

1.3.2. Ladémodulation.............. . I3
Chapitre 2 : Estimation des paramétres de propagation............. eerrereriieteraateaannas I6
2.1. Transmission de donn€es sans fils a multiporteuses................... ... .. ... ... 16

211 Modeleducanal................. 17

2.1.2 Estimation ducanal..................... 20

2.1.2.1. Estimation du canal par les moindres carrés...... ... 20
2.1.2.2. Estimation aveugle ducanal.................. ... ........20
2.1.2.2.1. Méthode du maximum de vraisemblance.......................................... .21
2.1.2.2.2. Méthode du sous-espace canal........................................ .23
2.2. Estimation conjointe des paramétres de propagation..................._.... .26
2.2.1. Modéle du canal pour estimation conjointe...................... ... ... .26
2.2.2. Formulation mathématique du probléme de I’estimation conjointe... ... ... . .28
2.2.3. Conditions d’identifiabilité... ... ... ... .29
2.2.4, Considération de la largeur de bande de cohérence........0........................ .29
2.2.3. Estimation conjointe en utilisant les principes de 2D-MUSIC........................ 3]
2.2.6. Estimation conjointe en utilisant les principes de 2D-ESPRIT.......................35
2.2.6.1. Algorithme FSI-JADE-ESPRIT (Frequency-Shift-Invariance JADE),..................35
2.2,6.2. Algerithime MC-JADE-ESPRIT (Multicarrier JADEY. . ... .. ... .. .. . ... .40

2.2,6.3. Estimation du sous-espace canal........................occii i e A3
- 2.2.6.4. Diagonalisation conjomte. .....................coiii i A4



AWK PN L ‘_J“;'

22641 Méthode T ... ... .'lllllfﬂﬁqug..,__...%.i .......... 44

22,642 Méthode Q" ...\ oo .f.'.!'.!.!l.a.ti.mm,;,m,,m" 45

2.2.6.5. Cas de décalages temporels identiques........................c.. e L 45
2.2.6.6. Remarques46
Chapitre 3 : La borne de Cramer-Ra0.....occoviiiiiiieiimniiniinieriiiiirirrereiiresoroneen 48
3L ItrOGUCHON. ..o 48
3.2.6€n6ralites. ... 48
3.3. Calcul de la borne de Cramer-Rao pour MC-JADE. ................................ ORI 51
Chapitre 4 : SimUIAtions.....oivviieieeiianiirrreeirovreaenerreirrersieresseeisnsncasnns feeneneres 55
4.1 INtrodUCtiON. ... IR 55
4.2. Nlustration de la fonction bidimensionnelle de 2D-MUSIC ............................ .....55
4.3. Performances élémentaires de MC-JADE-ESPRIT........ .| SR e, 58
4.3.1. Effet de la puissance du bruit. ... 58
4.3.2. Comparaison avec SI-JADE. .. ... 58
4.3.3. Comparaison avec FSI-JADE-ESPRIT ... 60
4.3.4. Résolution de 'algorithme......................... 61
Chapitre 5 : COMCIUSION. 1.t vveeeeeeeeeeseseseeneseeressseseeseseseesssssesessssoses reeeean 64
REMErences. . uvvivuivmmiiiiiiniiciiiiiieec e ceer et seee s eae e st s e e eas cresserenarans 65
Annexe A : Produit de Kronecker. . oiiueiueiereneeivieriirieieiseiieeneeeeesaraeesesnsneens 67
Annexe B : Algorithme SI-JADE (Shift-Invariance JADE)..........ovo........ veerreeseees 68
Annexe C : Calcul de Ia borne de Cramer-Rao pour MC-Jade'(Détails) ......... verevsanes 71
Annexe D : Liste des publications......... et ettt aaeeastreetas eeereraeeaans cevrerens 74
Glossaire..........oovvevianeennn. N eaesraaraannaase s eaae it re ettt rsbeareeaeretanenrbarnane 75

I



Slpdd auz) Lo 3-4-1-1“
MBLIOTHEQUE — igmldi
Ecale Yatienale Polyte.chniqm

L el

poLE Dhyata e it Ua. SIS gllt ja ek e el gl Dl Soaadt St JENETUNT
oy et £ 1 o0 iy okt 1 oot 3ty 2 R ey b Sl L
R R SO WP S INE ST FELE L o L R O L N R el B SR U Sy
£yl jalt 1.J| b Jand jleeW w3 sl Sasi ke g D g sas il el TR e
b Gebn Ao paih fast | Reblada D17l 5 5 et W By D g e Raad g g g e
JWo e i 5 Ll i pd o e aadt &S ESPRIT 45 b gl 551 cladh

u

. Carmer-Rao ;o4 i

ABSTE 1CT

Characierizing muttipath channels is a key issue for wircless data treasmission. This
characterization implies the knowledge of the multipath propagation parameters. We
investigate joint. angle and delay estimation methods for multicarrier communication
systems in a multipath environment. In contrast to single-carrier systems, multicarrier
systems undergo different fading as the number of carriers increases, so provision is me de
to cope wil 1'this particularity. The methods exploit space and frequency dis rsity as well as
frequency- -hilt invariance properties associated with the multicarrier syste ns. Clospd-form
estimation s achieved by applying subspace-based 2.0 LESPRIT- 0 techniquoes.
Simulatior 3 are used to assess basic performances of the algorithms thrc.agh con'jtphrison
with the C amer-Rao bound. '

h

RESUME

La caractérisation des canaux a trajets multiples est un aspect fondumental pour la
transmission sans [ils de données. Cette caractérisation implique la connaissance des
paramétres de propagation & trajets multiples. Nous examinons des méthodes d'estimation
conjointe des angles et des délais temporels d'arrivée, pour des systémes de communication
4 multiporteuses dans un environnement a trajets multiples. Contrairement aux systémes
& portouse unique, los systdmoes 4 multiportouses subissont dos atténuations dilférontes
pour dos nombres croissants de porteuscs. Cette particularité est prise an considdration.
Les méthodes exploitent la diversité spatiale et fréquentielle ainsi que “invariance aux

" décalages fréquentiols associbes aux systdmos multiportausoes. Unae estimation analytiquo

est obtonue on appliquant dos tochniquos sous-espace similaires & 2-1) ESPRIT. les

performancos Glémontairas dos algorithmos sont illustrées par das simulations a lravors
das comparaisons nvoe la borna do Cramor-ltuo.

Mots clés

Transmission sans fils, Modulation Multiporteuses, Estimation conjointe, Paramétres de
propagation, Diversité Fréquenticlle, Diversité Spatiale, 2D-ESPRIT, 2D-MUSIC, Borne de

Cramer-Rao.
IAY
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Notations

8, Angle darrivée correspondant au ¢-éme trajet

7, Décalage temporel corvespondant au ¢-éme trajet

B.(q) Atténuation complexe correspondant au ¢-éme trajet et a la
porteuse d'indice ¢

a{8) Vecteur de la réponse de Pantenne aux angles d arvivée des trajets

multiples

G(z) Matrice des échantillons de la forme d’onde, décalés par I'effet des
trajets multiples

8. Matrice des symboles transmis sur la porteuse d’indice ¢
Y, Matrice des échantillons du signal recu par lantenne sur la
porteuse ¢

H,. Matrice des échantillons du canal de transmission correspondant &
la porteuse d'indice ¢

Z - Matrice des échantillons du bruits additif (bruit thermique des
capteurs de I'antenne,...) sur la porteuse d’indice ¢

N. Matrice des échantillons du bruits destimation du canal
correspondant a la porteuse d'indice ¢

7, Etalement temporel du canal
B, LarEeur de bande de cohérence du canal

7 Période symbole

C Nombre de fréquences porteuses



i
L,
. Saansl L
/ Ho0ThE g 2
£ortn Natipy

‘M Nombre d éléments de I'antenne réceptrice auP.;"‘::;;:;'
' ]

. Largeur du canal de transmission

() Nombre de trajels multiples
i Nombre de porleuses dont les atténuations sont identiques

m Nombre de blocs de u porteuses possédant la méme atténuation

complexe

® Produit de Kronecker

o Produit de Khatri-Rao (Produit de Kronecker inter-colonnes)
-t Transpositién conjuguée complexe

" Transposition de matrice

Yt partie réelle

3 Partie irhaginaire

t Pseudo-Inverse de Moore—Penrbse

{ |Partie entiére

I~ {} Espérance mathématique
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Chapitre 1 |
Introduction 3 la transmission
sans fils & multiporteuses

'1.1. Introduction

Avec Davénement de la radiodiffusion au debut du 209 siecle, la transmis-
sion sans fils de données {Wireless Data Transmission} 'a succité un intérét
croissant auprés de la communauté des chercheurs en traitement du signal.
Depuis les années 1990, les tendences des travaux de recherche sont essentielle-
ment orientées vers I'exploration des diversités inhérentes dans les systémes
a sorties multiples. Ces derniers peuvent étre vus commes des systémes a
“multicapteurs!, des systémes d’acquisition de données multicanaux ou encore
des systémes & échantillonnage [ractionnel. La transmission de données par ce
-type de systémes se fait npormalement & travers un canal caractorisé par des
trajets multiples (Multipath Channels). La modélisation des canaux a trajets
multiples est de ce fait fondamentale pour plusicurs applications telles que les
"cotnmunicationy sans {ils", "le radar', e sonar' el " Vexploration sistique!.

La technologie émergente, parfois appelée "Antenne Intelligente (Smart An-
tenna)" ou plus précisément "Traitement Spatio-Temporel (Space-Time Pro-
cessing)" s’est trés vite avérée critique pour amélioration des performances
et de 'aspect économique de ces systémes. Le traitement simultané en temps
et dans 'espace des signaux de sortie des éléments de Iantenne procure trois
avantages essentiels. Le premier est le gain de Pantenne qui se traduit par
une réception plus importante de l'énergic du signal par les capteurs mul-
tiples, améliorant ainsi le Rapport. Signal sur Bruit (Signal-to-Noise Ratio -
SNR). Le deuxiénte avantage consiste en la diversité spatiale. ce qui permet
de combattre atténuation par sélectivité spatiale. 1Zafin. le traitement spatio-
temnpore] contribue & o réduction dey interférenced des cnnany adjanents,

Les parameétres de propagation & travers des trajots mltiples inelnent entre
dtitiran, Lo "Anglon ou Diraction 'Aceivée {(Direastion QO Areival 130A)Y ¢t Jog
"Décalages Temporel d*Arrivée (Time Diflerence OF Arrival: TOAY. T ost

'Antennes A &léments mulliples par exemple,



dvident que Pestimation de ces parametres & partir d'one antenne mubhicap-
teurs est essentielle dans les applications mentionnées préalablement, ol les
parainebres estimés procurent une meillenre caractérisation du canal de trans
misston pour les traitement ultérieurs. Le traitement spatio-temporel y joue
un role fondamental v les avantages gl présente.

- L’estimation conjointe des angles et des décalages temparels d’arrivée (Joint
Angle and Delay Estimation: JADE) a fait 'objet de plusieurs travaux de
recherche, ot des solutions itératives [1] et d’autres analytiques plus attrayantes
pour le traltement en temips réel |2, 3] ont ét¢ proposées.. Tous ces algorithmes
supposent des systémes & modulation sur une porleuse uniyue (Single Carrier
Modulation: SCM). Dans les systémes & multiporteuses (MultiCarrier Modula-
tion: MCM) tels que la "Télediffusion Numérique Terrestre (Digital Television
Terrestrial Bradcasting: DTTB)" ou la "Radiodiffusion Numérique Terrestre
(Digital Audio Broadcasting: DAB)Y, le signal transmis est soumnis aux effets
d’un canal & propagation multitrajets, causés par les obstacles terrestres dis-
tants et la nature hexogéne du milieu [5, 6].

Les méthodes d’estimation conjointe associées aux systémes a portenuse
unique sont, évidemment, applicables aux systémes & multiporteuses, mais
clles n’exploitent pas la diversité fréquentielle disponible et offerte par le nom-
bre total des porteuses. Les méthodes proposées dans [2, 3, 4] reposent sur la
connaissance et ’exploitation des informations temporelles et spatiales, c.a.d..
la géométirie de 'antenne et la lonction de modulation. Les données du canal
sont restructurées. Cette restructuration réduit le probléme & un cas pouvant
étre résolu par une méthode similaire & ESPRIT. Pour la modulation a multi-
porteuses, ces algorithmes, appliqués a chaque porteuse séparément, procurent
une estimation multiple des paramétres, cependant au prix de'calculs répétes.

Dans ce travail de thése de Magister, nous examinerons Pestimation con-
joiute des paramétres de propagation multitrajets associés aux systémes & mul-
tiporteuses. Pour cela, on considére un systéme a une source émettrice unicque
et une antenne receptrice multicapteurs unique. Le modéle du canal dérivé
correspondant au systéme en question, souligne la "diversité fréquentielle" du
systéme. Tout comme pour les systémes & porteuse unique, le modéle pour 'es-
timation conjointe dans les systémes a multiporteuses exploite la stationarité
des paramétres sur le temps de colidrence du canal. Ce modale est e résullat
du fait que les angles ct les décalages ternporels Carrivee sont les mémes sor
toutes les porteuses. La principale diflérence entre ce modéle ot celui corve-
spondant an systdme a portense unigque, réaide dang le fait que atténnation
complexe attribuée & chaque trajet est différente dune porteuse & une autre,
du fait, que deux porieuses séparées en [réquence par un intervatle supérieuar a
ta largour dé bandée de esharmse du canal gont attdnudoes differeinnmicent. Lles-
pacement uniforme entre les porteuses résulte en une invariance par rapport
aux décalages fréquenticls qui, en eombinaison avee une geométrie d’antenne



connue, permet une estitnation analytique des paramaétres,

Le présent mémoire est done organisé de la maniére suivante: Les déf-
initions essenticlles des paramétres caractérisant Penvirounement (canal) de
transmission sans fils seronl exposées dans ce qui suit ainsi que les principes
tle modulation ¢t de démodinlation a multiporteuses. Les notions du chapitre
1 seront ensuite exploitées dans le chapitre 2 pour développer analytiquemnent
le modéle du canal de transmission de données sans fils a multiporteuses. Une
fois le modeéle du canal développé, la formulation du probléme de estimation
_conjointe des paramétres de propagation sera introduite. Différentes tech-
niques d’estimation y seront introduites en mettant laccent sur Pexploitation
des principes de la méthode ESPRIT. L’indice de performance des méthodes
basées sur ESPRIT et développées dans ce chapitre sera calculé dans le chapitre
suivant, & savoir le chapitre 3. Cet indice est en fait la "Borne de Cramer-Rao".
Pour illustrer ces performances, des exemples de simulation seront présentés et
commentés dans le chapitre 4, en mettant toujours Paccent sur les techniques
hasées sur ESPRIT. Enfin, une conclusion synthétique fera 'objet du chapitre

D.

1.2. Environnement de transmission sans fils

Un schéma de canal de transmission & trajets multiples est illustré dans la fig-
ure L.1. Le signal émis sc propage vers 'antenne réceptrice & travers différenis
trajets, chacun se caractérisant par ses propres décalage et atténuation. Ces
trajets aboutissent vers le récepteur avec des angles d’arrivée variables. Les
trajets composites induisent un canal différent au niveau de chaque élément
de I'antenne réceptrice, du fait des différences de phases relatives des trajets.

En pratique la propagation a travers les trajets multiples est percue de dif-
férentes maniéres. La conception d’un systéme de communication sans fils par
exemple, suppose que le récepteur (antenne ou capteurs) ne regoit que ’énérgie
qui lui est transmise directement. Cependant, le signal transmis est souvent
sujet & des rellexions, refractions ou dispersions dies & des objets stalignes
ot mobiles, faisant du signal total recu une combinaison linéaire de versions
décalées et pondérées du signal transmis.

Dans un systéme radar, le méme phénoméne est observé, ol le récépteur
regolt le signal réfleeh] par la elble dins diferonton direetions.

e sonar représente le moyen le plus efficace pour la radiographie sous-
marine. 1l ve bage sur un ensermble de crprones neoustiques sous-Imaring ippelés
"hydrophones". Comme la propagation d'une onde acoustique dans I'cau est
Aotinisg & Jda nermbronses variations, los enrdgintreindgits chi soioie sent on fal



le résultat de Lo propagation d’un meéme signal via des trajets diflérents,
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cilation est généré a la surface de la terre. Un ensemnble de "gévphones' est

ensuite utilisé pour recevoir la superposition des signaux refléchis et /ou rélrac-
tés.

1.2.1. Etalement tridimensionnel du canal

La propagation a trajets multiples se traduit par 'étalement du signal en trois
dimensions. Le "décalage temporel", le "décalage fréquentiel” et le "décalage
spatial’'.

Avec le mouvement du récepteur (de 1’émetteur ou des reflecteurs), la
réponse impulsionnelle du canal de transmission est sujette a des fluctuations
aléatoires. Aussi, comine le nombre de réflecteurs influant sur chaque trajet est
trés important, la réponse impulsionnelle du canal peut étre considérée comme
un processus aléatoire gaussien complexe de moyenne nullti-:.

Soit C(7,t) la réponse impulsionnelle continue dans le temps du canal de
transmission & tajets multiples vers une antenne omnidirectionnelle. C(7,t) est
considérée comme gaussienne et variable dans le temps. IEn admettant que le
" canal est stationnaire au sens large, sa fonction de corrélation est une fonction
du temps et de la différence temporelle d’arrivée At, c.a.d.

¢e(71, 72, At) = E{C*(11,1)C(72,t + At)} : BREN))

ou £{.} représente l'espérance mathématiques.

Dans un modele de canal stationnaire au scns large et & dispersions non
corrélées, P'équation (1.1) devient :

e, me. At} = ey, AL)S(7 — 73)
do(7, Al) . (1.2)

Pour At = 0, on obtient @¢(7,0) = ¢ (7). Celte fonclion de corrélation est
un indienteur de la puissalee regue en fonction di décalige ralatil =, [Sle ost
appelée "profil d’intensité multi-trajets” (voir figure 1.2). lci, I'ntervalle 7,

4
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des valeurs de 7 sur lequel le profil est significatif, est, appelé "étalement tem-
porel" du canal. L’étalement temporel est le résultat de arrivée de plusieurs
versions décalées et pondérées du signal transmis sur le récepteur.
: .

De maniére similaire, on peut examiner le canal dans le domaine fréquen-
tiel. Ainsi, on considére la transformée de Fourier de la fonction de corrélation
(1.2) par rapport au décalage 7. En se rappelant la stationnarité au sens large
du canal, Ja transformée de Fourier en question est

W ‘

14

N

de(f,Al) = / el Al)e 327 g (1.3)

Pour At = 0, on obtient ®¢(f,0) = ®¢(f). L’intervalle fréquentiel, noté
Bean sur tequel cette fonetion d’antocorrélation est, significative est appelé
"largeur de bande de cohérence" du canal. 1 est approximativement égal
a B, = ﬁ, vu la relation entre les domaines temporel et fréquenticl de la
transformée de Fourier,

Si la largeur de bande du signal transmis est supéricure a la largeur de
bande de cohérence du canal, les trajets multiples provoquent des atiénua-
tions & sélectivité fréquentielle, c.a.d., les fréquences du signal transmis seront
atténuées différemment.

Aussi, si deux fréquences porteuses sont séparées par un intervalle fréquen-
tiel inférieur & la largeur de bande de cohérence du canal, elles sont considérées
comme atténuées identiquement. Inversement, deux porteuses séparées par un
intervalle supéricur 4 la largeur de bande de cohérence sont considérées comme
atténuées différemment.

Pour avoir une indication sur la variation de la réponse fréquenticlle du

canal en fonction du temps, on considére la transformée de Fourier de la fonc-
tion de corrélation ®¢( f, At) par rapport a At. Celle-ci est donnée par

Se(f, ) = ] T 0e(f, At)e AL (1.4)

00

La fonction non négative S¢(0,A) = Sc(A) est appelée "spectre de puis-
sance Doppler" ou "étalement fréquentiel” du canal.

La largeur de bande du spectre de puissance Doppler est désignée par Bj et
le "temps de cohérence du canal” est approximativement égal & Tl = —é;, ce

6 .



qui correspond a U'intervalle de temps sur lequel le canal est cousidéré comme
relativermnent constant.

[’étalement fréquentiel est le résultat de la mobilité de 'uuilisateur ainst
que les réflecteurs locaux qui se situent aux voisinage du mobile. Ce décalage

fréquentict provoque une atténuation a séleclivitd Leniporelle.

Pour une porteuse f;, le temps de cohérence peut étre obtenu par [3]

' c
= —
coh ‘Ufc

ol c est la vitesse de la lumiére et' v est la vitesse de 'utilisateur.

(1.5)

Le décalage spatial du canal référe a ’étalement des angles d’arrivée sur
les éléments de ’antenne réceptrice. Il est montré en outre que l’étalement
angulaire est proportionnel au décalage temporel et inversement proportionne]
4 la séparation entre I’émetteur et le récepteur. L’étalement angulaire provoque
une atténuation & sélectivité spatiale. Il est aussi caractérisé par la distance
.de cohérence qui lui est inversement proportionnelle. : '

|
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Figure 1.2: Exemple d’une courbe de proftl d'intensita.
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1. 2 2. Modéle du canal dans un environnement de trans-
mission sans fils

Pour un utilisateur unique, on développe ici un modéle de canal, en considérant
ane antenne & éléments multiples. Le schéma du modele du canal obtenn est
iflustré sar la figure 1.3. On note que le canal C() est stationnaire sur 'inter-
valle d’étude, c.a.d., sur son temps de cohérence Teop. En supposant un modéle
de canal & nombre discret et fini de trajets, on peut exprimer C({) par

t)“Zﬂq(t (t— ) (1.6)

9=

ol F,(¢) et 7, désignent Patténuation complexe et le décalage temporel du
g-éme trajet, respectivernent. ¢ est le nombre total de trajets et §(.) est la
fouction de Dirac. .

Soit 2(¢) Véquivalent. en bande de base du signal transmis. z(t) dépend de
q £ )

la fonction de modulation et des données informationnelles transmises. Pour

une modulation linéaire, on peut écrire

f glt — kT)s k) ' - (1.7)

k=—o00

ou s [k] désigne les symboles transmis, 7' la période symbole et ¢(?) la forme

d’onde de modulation effective et continue dans le Lﬂnpa qui inclut les effets
cles filtres de transmission et de réception.

On considére une antenne 3 M éléments. n omettant le bruit, le signal
en bande de base au i-éme élément de 'antenne, w;(t), pent étre exprimé par

4]
yi(t) = Za;(ﬂq)ﬁq(t):r;(l —7y) (1.8}

a=1

ol «i(0y) est Ja réponse ¢ i-&me capteur su g-ama trajet incident d’un angle
0,. Done, 'équation (1.8) peut 0tre rééorite de la manidre suivante

20 Q .
wilt) = 3 3" al,)B,(Oglt — 7y — kT)s [k] (1.9)

koo gi=l




Ce signal peut étre aussi réécrit comme suit

[¢¥)

yi(t) = > skl hi(t — kT) | (1.10)

k=—n0

oi h(t) est la réponse impulsionnelle composite en bande de hase du canal
entre ’émetteur et le i-eme élément de l'antenne et qui se traduit par la con-
volution du canal physique et la forme d’onde, c.a.d., hi(t) = C(t) * g(t). De
maniére plus explicite :

he(t

0 [\/Jo

0,)8,(L)g(t — 7) (1.11)

Enfin, de maniére similaire, en considérant les M élérients de I'antenne, on
peut écrire la réponse impulsionnelle du canal sous forme matricielle comme

0 |
= >_a(lg)B(t)g(t — 7o) (1.12)
g=1 |

ou

h](t)
h(t) = h’zz(t) (1.13)
hM.(t)

et

al(ﬂq)
al8,) = “‘2(:0“) (1.14)
ax(by)

9
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Figure 1.3: Schéma d’un modéle de canal de transmission multitrajets.
‘ i

1.3. Systéme de transmission & multiporteuses

Le développement de la transmission de données & multiporteuses trouve son
origine au milieu des aunées 1960, daus des applicalious militaires de sys-
témes de comununicalions HF. Celle lechnique [ul proposée plus tard pour
palier aux problémes d’égalisation el d’oplimisation de largeur de bande de
transmission dans les systémes radio mobiles. En Radiodiffusion Numérique,
avec une modulation QPSK, la méthode est adoptée pour la transmission et
ge situe actuellement en phase fiuale de normalisation. La lrapsmission a
multiporteuses devient également un standard pour les systémes de Transmis-
sion: Numnérique sur Paires Torsadées. Avee le développement des cirenits de
Transformée de Fourier Rapide, des implémentations eflicaces des systentes a

roultiporteuses sont devenues possibles.

Les systémes & multiporteuses soul désignés de manieres diflérentes suivant
les applications. En Transmission Numérique sur Paires Torsadées par exeni-
ple, ces systémes sont pius connus sous le nom "DMT (Digital Multi Tone}".
En Radiodiffusion et en Télédiffusion Numeérique Terrestre, ils sont conuus
sous 'acronyme "OFDM {Orthogonal Frequency Division Multiplex)".
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1.3.1. Modulation a4 multiporteuses

Le principe général de la modulation a multiporteuses est ilustré sur la figure
[.4. Le concept est de transformer de Pinformation sérielle en des entrées de
débit plus faible, modulées par un nombre de porteuses orthogonales.

bil] > » > > x[1]
: —
(N AN N ) o
2| > oelos -\ < S
] o
> cej/oe , N % N
SS|0& o
D
n
Q
£
2 3 DAC
Association des C >
symboles o
complexes aux C %’
mots binaires ] 5
b(5-1] > ta R VNI > s > v N-1]
@
: 11+]
b(B] > - Ao > > x|V

th|n)}

©ae . §An M s e

|

Figure 1.4: Diagramme fonctionnel de la modulation a multiporteuses.

1
Dans ce qui suit, nous décrirons de maniére simplifiée le principe général
de la modulation a multiporteuses.

On considére une séquence informationelle binaire & transmettre b(x] & un
rythme R = le Cette séquence est sectionnée en bloes de B bits. Chaque
mot est de ce fait de longueur T = BT,.

Soit C le nombre total des porfeuses qui sont équi-espacée de Af. Le bloc
de B bits est utlisé pour moduler, en modulation d’amplitude complexe, les
(' porteuses. Pour ce faire, le bloc est divisé en (' mots binaires qui vont étre
allectés aux (' porteuses. Ainsi, on associe au c-éme mot un symbole complexe
Xe.

La porteuse modulée d’ordre ¢ est done définie par

x A0



tao(l) = R [X(,(.:ﬂ”"] | ' ( 1.15)

et le signal analogique total correspondant est

, . ,
z.(t) = lea,c(:) (1.16)

Le signal analogique (1.16) est engendré de maniére numérique en utilisant
une Transformée de Fourier Rapide Inverse (IFFT) d’ordre N. La transfor-
mée inverse est en fait utilisée pour produire une séquence de durée N, z [r],
d’échantillons de z,(t) pris avec une période d’échantillonnage T,. Ceci sup-
pose la relation suivante

NT, =T (1.17)

La transformée de Fourier discréte inverse d’une séquence X(¢} de durée N
est classiquement définie par

1 N-l . ] |
z[n]= v S X(1)e N (1.18)
i=0 -

De plus, pour une séquence x [n] réelle, les coefficients de Fourier X(z)
doivent satisfaire

IA

i< N -1 (1.19)

|2

X(i) = X*(N 1)

Alnsi



L

i

g; N §: %R[ Ykl (1.20)

whp=% X(0) + (—1

En omettant les termes i =0 et z = —12! et en comparant (1.20) avec (1.15)

et (.16}, on déduit que ﬁ
1

{

1<c<

N
1 1.21

I est clair & ce niveau que le nombre de porteuses est li¢ a Pordre de la
transformée de Fourier inverse de la maniére suivante

N N
¢ = 9 | {1.22)
et les ' porteuses sont données par
fe=cAf e=1,...,C _ (1.23)
avec
1 ]
Af == T — T 1.24

1.3.2. La 'démodulation

A la réception, de maniére réciproque au signal émis {1.16), le signal analogique
total est donné par

C
va(t) = 3R [y (1.25)

L3



olt Y. est le symbole complexe requ sur Ja c-éme porteuse et qui inclut Peffet
du canal de transmission sur le symbole émis, X..

Pour effectuer la démodula,tion on procéde d’abord a I’échdnti]lonnage du

signal y,(t) avec un rythme =, de maniére identique a Pémission, avec T

T )
définie préalablement. Cet echantlllonna,ge aboutit donc vers une séquence

y [n]-

Comme NT, = T, chaque N échantillons de y [n] correspondent a une pu i-
ode symbole et & un bloc de B bits de b[«].

A ce niveau, on applique une Transformée de Fourier Rapide (I‘F'[‘j d’or-
dre N a chaque bloc de N échantillons de y [n] pour obtenir les coeflicients de
Fourier Y(z) définis par

N-1
Y(i) = Y ylnje TV 0<i<N -1 (1.26)
n=0

Enfin, de maniére similaire & la modulation, les symboles complexes a la

. réception sont liés aux coéfficients de Fourier comme suit

| =



SgoRNIOA T T 12 TOTPRNPOIID]D B[ 9P [UU0DN0) duImIdRI(] 1¢'] SANEIN

{tule}

| o)

R TE R

lly

(1-g7le

3

1zly

3

[lg

A

uoISI8Q

A

A

A

A

A

— k.za_ A

[1-w7lA

Transformee de Fourier Discréte

[z)4

I

oayv

(1)°a



Chapltre 2 ;
Estimation des parametres de

propagation

2.1. Transmission de données sans fils & multi-
porteuses

Au niveau du récepteur, les sorties sont échantillonnées a un rythme égal a
la fréquence symbole. Ces échantillons, ainsi que les symboles émis, si ceux-ci
sont connus, sont pratiquement les seules informations disponibles pour el
fectuer l'estimation des paramétres de propagation. Ces informations sont .
d’abord directement utilisées pour estimation non-parameétrique du canal de
transmission. Les données obtenues sont ensuite utilisées comme une base
pour une estimation paramétrique plus détaillée de la structure du canal. Une
représentation schématique du processus d’estimation est illustrée sur la figure

2.6.

Les hvpothéses majeures faites sur I’environnement & trajets multiples sont
yYp ] J

résumées comme suif:

¢ Le signal émis provient d’une source unique.

o L’environnement multitrajets est un environnement spéculaire, c.a.d., le
nombre de rayons distincts est {ini et discret.

¢ Le nombre de trajets est connu.
o Les signaux sont & bande étroite par rapport a Iantenne.
o La structure de la réponse de 'antenne est connue. ‘

e La forme d’onde de modulation est connue.
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l 4 Paramétres estimésﬂ,

Applications ultérieures

Figure 2.6: Processus d’estimadion.

2.1.1. Modéle du canal

On considére une source unique & multiporteuses qui émet un signal sur les
porteuses. A partir du signal analogique transmis (1.7) et {1.16), I’équivalent
passe-bas de P'enveloppe complexe de ce méme signal est donné par

(& ©0o

al(l) = Z Z s [K] gt - A:’]‘)c“-f’?"

=t k=—00

ol

distribution identique,

e T est la durée du symbole,

s. [k] est le k-éme symbole véhiculé par la porteuse c,

g(1) est la forme d’onde de modulation,

(2.98)

{s.[k]}, e = 1,...,C sont indépendants d’une porteuse 4 une autre et de

* La séparation fréquenticlle entre deux porteuses est Af = 1.
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En utilisant les données émises tetles qu’elles ont éue délinies plus haut, on

développe le modéle du canal.

Dans ce qui suit, le canal est variable dans le temps et sujet aux atiénua-
tions. Cependant, il est considéré comme stationnaire pendant son temps de

cohérence 1.4,

N . N . . '

Il est & noter que pour le systéme & multiporteuses, comme plusieurs por-

teuses sont utilisées, il est plus siir de considérer la plus haute porteuse fo
pour Papproximation du temps de cohérenee du canal par (1.5).

En admettant une parfaite restitution du temps d’échantillonnage et des
phases des porteuses, 'enveloppe complexe passe bas du signal requ sur une
antenne & M éléments au temps ¢ peut étre écrite suivant (1.16) et (1.25) de
la maniére suivante '

C oo .

Y() =3 3 sclklhe(t = KT)e™ ¥ 4 5(2) (2.29)

c=1 k=—0cc

he(t) = : (2.30)
hear(t)

est le canal de transmission associé a la porteuse ¢ et z{t) est un bruit additif,
blanc et gaussten. '

On admet que le temps de cohérence du canal 7., s’étend sur K périodes
symboles.

Q) est le nombre de trajets. Chaque trajet est caractérisé par une direction
d’arrivée 0,, un décalage temporel darrivée 7, ol une atténuation complexe
B.(¢). qui varie d’une porteuse & une autre, avec ¢ = 1,..., Q).

Pour simplifier, on suppose que les éléments de Pantenne ainsi que fes
réllecteurs se situent sur un méme plan dans U'espace et que ces derniers sont

suffisamment loin afin que &, soit I"angle d’arrivée du g-éme trajet.

Le canal h.(1) peut donc étre modélisé suivant {1.12} par [9]



| ’ Q .
ho(t) = 3 a(0)Bula)a(t = 7, )e 7 F (2.31)

ot a(f,) est le vecteur de dimension (M x 1) de la réponse de lantenne au
g-éme trajet et conformément aux désignations précédentes, g(1) est la forme
d’onde de modulation de durée finie. On admet que g{t) est non nule sur L
périodes symboles, c.a.d., sur ¢ € [0, L,T). De ce fait, la longueur du canal esl
LT, ot L = Ly + ™2 et Typep = [max(7y);1 < g < Q)

On considére que les sorties de ’antenne sont regues en paralléle sur (!;ha,que
porteuse aprés démodulation. | :

Enfin, si on collecte K échantillons sur chaque porteuse, ceci peut étre ex-
primé sous forme matricielle de dimension (M x K') comme suit

Y, =H.S, + Z. ¢=1,..C (2.32)
ol
Yo = [yd0) ve(T) .. ye((K —1)T) ]
avec
ve(t) = S seclkbho(t — kT)e™ T + 2.(1)
k=—o0 .

H, = [h{0) h(?) ... b, (L= 1)1)

s (0] s [1] ce. S [I\‘: - 1)]
S = Se [—1] 3¢ :[0] cee &g [I\: — 2]
Se [—L—i— 1 .sc[—L-i—Z] SC[[{.*— L]
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et 2. est la matrice appropriée représentant le bruit.

Les estimées prérequises des échantillons du canal de transmission peuvént étre
obtenues soit par des méthodes d’identification non-paramétriques classiques,
soit par des méthodes aveugles. '

2.1.2. Estimation du canal

(énéralement, dans les systémes & multiporteuses, on utilise des séquences
d’apprentissage pour estimer les échantillons de la réponse impulsionnelle du
canal [6, 7). Si les symboles des données S, ¢ = 1,...,C, sont connus par ap-
prentissage et K > A, une estimée de la matrice des échantillons de la réponse
impulsionnelle H, dans (2.32) peut étre obtenue pour ¢ =1,...,C, en utilisant
I’estimation par les moindres carrés. L’estimation aveugle des échantillons du
canal est également possible au cas ot §; n’est pas disponible.

2.1.2.1. Estimation du canal par les moindres carrés

Ici, la séquence des symboles émis est connue. Des situations typiques incluent
le fonctionnement du radar ou du sonar ot un signal connu est émis vers une
cible éventuelle. Les copies regues du signal émis procurent des mformations
sur la position el la vitesse de la cible [15]. En exploration géophysique, les
enregistrements recus sont également des copies décalées et amplifiées d'un
signal {explosion) connu. : t

L’estimée par les moindres carrés de la matrice des échantillons du canal
H.,c=1,...,C, est donnée par '

H.=Y.S(8.8)™" (2.33)

ol * désigne la transposition conjuguée complexe.

2.1.2.2. Estimation aveugle du canal

Dans le second cas, le signal transmis peut étre inconnu, encombrant ou sans
intérét. De telles situations sout principalement rencontrées dans plusicurs
systémes d’égalisation ol la capacité du canal est & prendre en considération.

Plusieurs méthodes d’estimation aveugle sont disponibles dans [10] et [11].
Les détails relatifs aux conditions d’identifiabilité y sont relatés de maniére
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explicite. Dans ce qut suit, deux méthodes des plus utilisées et qiii sont appli-
cables a'notre cas sont résumées.

2.1.2.2.1. Méthode du maximum de vraisemblance

Cette méthode est une approche classique, utilisée pour 'estimation de n’im-
porte quel type de paramétre dont la fonction de densité de probabilité est
connue. : i

Le signal regu sur chaque fréquence porteuse peut &tre réécrit sous une
forme vectorielle de la maniére suivante

3

y-:,l
yc.2

Y= (2.34)
. I

Ye M
oll y.; est le vecteur constitué des échantillons du signal regu sur la c-éme
porteuse par le i-éme élément de 'antenne, c.a.d.,

yc,i(o)

‘ yc,i(t) .

Yei = . _ (2.35)
yei((k = 1)T)
ol
yeilt) = 3 sclklheilt — kT)e>™F 4 2.4(1) (2.36)
k=—o0c
Le signal (2.34) peut étre factorisé come suit,

ye = Hs. + 2. (2.37)

ot s, est le vecteur des symboles transmis sur la c-éme porteuse

91 |



se =1+ 1]
So[— 1+ 2]

S = : (2.38)
s, [~ 1]

et HM est une matrice de Sylvester généralisée, dont la structure est donuée par

HO) |
Y H? 2(2.39)
H‘(:M) ;
ol
hes((L — 1)) . () 0 .0
O = 0 fic,i(UJ:-l).r]') 2 h.,_,,.-.(()) = 0 (2:39)
0 " 0 hei((L=1DT) ... hei(0)

est la matrice de Sylvestre de dimension A x (L + K — 1) du canal corre-
spondant au i-éme élément de l'antenne.

Comme la sortie de notre systéme est entachée d’'un bruit additif Gaussien,
la fonction de densité de probabilité de y. est donnée par

1 1 o S
Plye) = ,,.Mxo,gc(/x«n\’)e"p(‘g—gc“)fc —~ H sc|i3) (2.40)

oll a2, est la variance cormmmune des éléments de la matrice du bruit Z,.:

Les estimées & maximum de vraisemblance de HY et s, sont ces argurnents
qui maximisent la fonction de densité de probabilité Py, c.a.d. ‘

(H:”,sc) = argmaxﬂy‘sﬂ{'P(yc)} = argmingu . ||¥e — HYs |
(2.41)



Pour n’importe quel H¥ donnée, I'estimée au sens du maximum de v1 aisem-
blance de s, est donnée par

c

= [(EM) w2 (1), (242)

Sous les conditions nécessaires d'identifiabilité (voir {11]), Pestimée (2.42)
est utilisée dans (2.41) pour enfin obtenir

HY = argming (H [I ~ HY [(Hf/")mI‘ILM]“l (Hf)‘] ycHz) S (2.43)

L’implémentation de la méthode du maximum de vraisemblance est présen-
tée par plusieurs auteurs [11]. Elle est itérative par sa nature, cependant des
techniques d’implémentation alternatives existent aussi.

2.1.2.2.2. Méthode du sous-espace canal

Cette méthode applique la séparation des sous-espaces signal et bruit. La mo-
tivation pour cette méthode réside dans le fait que la sortie du systéme linéaire
est une convolution de I’entrée avec la réponse impulsionnelle du canal. Comme
cette réponse impulsionnelle est un signal utile (du fait que fa convolution est
commutative), la considération de son propre sous-espace, c.a.d., le sous-espace
canal est logiquement justifiée.

L’approche sous-espace suggére que la réponse impulsionnelle du canal est
déterminée de maniére unique 4 un coefficient scalaire prét, par 'espace nul ou
noyau de H¥. La détermination de cet espace nul peut étre obtenue a txavers

’évaluation de la mairice de covariance des données regues.

Pour |’évaluation de cette matrice de covariance, on reformule le modéle
du systéme (2.38) comme suit:

Ye(n) = H?"'sc(n) + z.(n) (2.44)

oin=0,1,..., K —W et W est un paramétre entier déterminant la longueur

du vecteur
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Y, (n)

y.(n) = yc'i(n) | (2.45)

YC.M('”')

tel que

yz:.i(n)

Yei(n) = Yol + 1) (2.46)

Yei(n + W —1)

Le vecteur s.(n) est donc donné par

Se[n— L +1]

Se[n -—.L + 2] (2.47)

s.(n) =

scfn+ W+ K —1]

La structure correspondante de la matrice de Sylvester généralisée HM est
une extension de celle décrite par (2.38), ou les dimensions sont MW x (W +
K+ L—1)aulieude MK x (K +L—1).

La matrice de covariance Ry est définie comme

Ry, = E{y.(n)yi(n)} . - (2.48)

et peut étre approximée par é

1 KW

> Ye(n)yi(n) (2.49)

n=0

Rye = w1
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Evidemment, la struclure de cette matrice est la suivante (sous réserve que
le bruit soil de moyenne nulle)

Ry, = HY' Ry (HY') + o1 (2.50)

Si la matrice de covariance de la séquence d’entrée R, est de rang complet,
’espace nul de HM peut étre calculé a partir de la décomposition en vecteurs
propres de la matrice de covariance Ry_.

Ainsi, si A;, 7 =1,..., MW sont les valeurs propres de Ry, Il résulte que
pour W = L + 1, elles peuvent &ire arrangées de la maniére suivante

_/\1 2/\2 2 ...)\L+w+j :/\L+W+2 ="'=’\MW=a'fc (251)

avec la décomposition en valeurs propres classique de Ry,
Ry, = BEAE] (2.52)

On désigne par V. et W, les partitions de E; qui correspondent aux en-
sembles {A1,..., Apaw} et {Atwi1,. .., Avw} respectivement, et & partir de
I'équation caractéristique d’une matrice décomposée, on obtient la relation

sulvante

ﬁchC = H:Z\‘LRSC (H“CM)* Wc + USCWC = J:jr:wc (2'5";)
ce qui implique que
(HY) W.=0 (2.54)

[
foin |



Pour intégrer la présence du bruit au niveau de la sortie de notre systéme,
la méthode sous-espace calcule la solution aux moindres carrés de (2.54), c.a.d.

| SN2
-t
l
~—

(he)eg = m‘ngn”h“”___,|]W:H£4[|2 (2.5

2.2. Estimation Conjointe des parameétres de prop-
agation '

2.2.1. Modéle du canal pour ’estimation conjointe

Dans ce qui suit, on considére que les échantillons de la réponse impulsionnelle
du canal sont estimés avec une précision acceptable. Le canal estimé peut étre
donné par ‘

H.=H, +N, (2.56)

“ott N, est la matrice du bruit d’estirnation.

En omettant le bruit d’estimation, les estimées du canal He, ¢ = 1,...,C,
peuvent étre factorisés suivant (2.31) comme suit

H, := A (0)diag e (7)) G c=1,...,C (2.57)
Ad0) = | Bul)a(6) Be(2)a(0s) ... B(Q)allo) | (2.58)
[N |
0 = 0}’ (2,59)
b !
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TL
T2

- (2:60)
TQ
g(_—n) g(T —1m) ... g(L(T — 1) — 1) |
G- g(—m2) 9T —7m) ... g(L(T — 1) — 72)
g(~10) ¢(T'—7q) ... g(L{T —1)—1q)
et
e—j?rr%n E
e"'j'lﬁ:%‘]’g
ec(‘r) = . Cc= l,...,C
e—jZ;T%TQ

ot diag [e.(7)] est une matrice diagonale dont les gléments sont ceux du vecteur

QC(T).

Si on superpose toutes les matrices Hc correspondant & toutes les €' por-
teuses, on obtiendra une matrice # de dimension (M x L), dont la structure’

est donnée par

ol



A {0)diag [e ()]

Ay(0)diag [ex(T)]

U9, 7) = (2.62)

Ac(0)diag [ec()]

Enfin, on inclut la matrice du bruit d’estimation A, qui est définie de
maniére appropriée suivant (2.61) et (2.56), c.a.d., les matrices N, sont super-
posées pour former N,

Ainsi, le modéle dans (2.61) devient
H=Ul,7)G+N (2.63)

Ce modéle est associé a I'estimation conjointe des angles et des décalages
temporels d’arrivée pour un systéme & multiporteuses et sera noté dans ce qui
suit "modele MC-JADE (Multi-Carrier Joint Angle and Delay Estimation)".

2.2.2. Formulation mathématique du probléme de Pesti-
mation conjointe

La considération d’une base E de I'espace colonne de la matrice des données
H dans (2.61) implique qu’il existe une matrice carrée T de dimension ¢}, non
singuliére et qui satisfait

E = U(6,7)T (2.64)

|
|
Done, l'estimation conjointe des parmeétres 0 et 7 & partir du nodéle M -
JADL (2.61) peut étre conduite en résolvant ['optimisation de forme générale
2] - |

- (2.65)

{f], 'i‘} = argming | E — U@, 7)T
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Plusieurs algorithmes, développés pour lestimation de Pangle darrivée
uniquement et qui traitent le probléme (2.65), peuvent é&tre appliqués pour
le probléme de I'estimation conjointe dans les systémes & multiporteuscs.

L utilisation d'une recherche multidimensionnelle est possible pour la véso-
jution du probléme (2.65) {2].

Il est & noter que contrairement aux systémes a porteuse unique, rnf"‘m(-‘ s
I

la géométrie de l'antenne ct la forme d’onde de modulation sont counues, la

méthode MUSIC bidimensionnelle [13] ne peut pas élre appliquée an modele
(2.61). En effet, le continum U(0,7) ne peut pas étre évalué du fait que les
atténuations complexes 8., ¢ =1, ...,C présentes dans U(0, T) soient inconnues.

T

2.2.3. Conditions d’identifiabilité

Tout comme pour le modéle d’estimation des angles d’arrivée et le modéle
d’estimation conjointe pour les systémes & porteuse unique |2, 3|, la condition
la plus importante pour I identifiabilité des paramétres est que la matrice des
données H de dimension (MC x L) soit de rang @, avec Q@ < MC et ¢ < L.
Ceci se traduit par le fait que U(0, 7) doit avoir strictement plus de lignes que
de colonnes et étre de rang complet et, G doit avoir plus de colonnes que de
lignes et étre de rang complet.

Le nombre de trajels distincts dans un environnement dit "spécular’ est
typiquement entre 10 et 12, c.4.d., comme le nombre de porteuses C est sou-
vent beaucoup plus important, il n’est pas nécessaire d’avoir plus d’éléments
d’antenne que de trajets.

Cependant, la condition de rang complet sur G ainsi que la factorisation du
canal (2.57) impliquent que tous les décalages temporels doivent étre distincts.
Si deux trajets possédent le méme décalage, le rang de H devient Q — | et
les angles correspondants ne peuvent pas étre identifiés correctement. Dans ce
cas, un "Lissage Spatial" (Spatial Smoothing) {3] peut procurer la solution en
effectuant une extension des données du canal sur chaque porteuse de maniére
4 garder le rang de H égal au nombre de trajets Q. Pour une antenune uniforme
et linéaire (ULA), ce cas est décrit dans la sous-section 2.2.6.5.

2.2.4. Considération de la largeur de bande de cohérence

Pour pouvoir estimer les paramétres de propagation a partir du mod lele du
canal (2.61), il est requis de mieux caracteér iser la matrice U{#, 7).
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51 les atténuations complexes ,.(q) élaient les mémes pour toutes les por-
teuses, il aurait été possible de les factoriser de U(8, 7) et procéder de maniére
similaire & P'estimation conjointe pour les systémes a porteuse unique. C epen-
dant, dans notre modéle ces atténuations ne sont pas égales.

Il est évident que deux porteuses séparées par un intervalle inféricur a la
largeur de bande de cohérence B, du canal subissent la méme atténm{ation.
Si I’étalement temporel du canal est 7, (exprimé en fonction de la période
symbole T'), la largeur de bande de cohérence du canal est approxlmatlvoment
Iinverse de Ty,, c.a.d., (

11
Tw nT

Beow =

L'étalement temporel du canal est obtenu & partir de son profil d’intensité
multitrajets ot 15, est PVintervalle sur lequel ce profil a une valeur significative,

On rappelle que la séparation fréquentielle entre porteuses est Af = .
Toutes les porteuses qui s’étendent dans un intervalle de fréquences égal a la
largeur de bande de cohérence du canal peuvent étre considérées comme étant
atténuées de la méme manicre. Donc, il est raisonable de supposer que le nom-
bre de porteuses ayant la méme atténuation est

- 1= L%J '_ (2.66)

i |.] désigne la partie entiére,

A cette condition, le nombre de blocks de u porteuses qui partagent les

mémes coeflicients d’atténuation complexes est évidemment m = [%J

Ainsi, Hl est clair qu’il existe m plutét que C différents F(2) et A (), avec
t=1,...,m ' ‘

Si on considére uniquement les premiéres mye porteuses dans la dérivation
du modele MC-JADE (2.63) (n est souvent inférieur & 1 et myu ost égal & C
au plus), on obtient un modéle MC-JADE reduil de dimension (Mrp < L),
obéissant a la factorisation suivante ‘

S0



?:Lm.u = Umn(ea T)G + Nm#

Fi(r) o Ay (H)
) ] :
- fz(T):A"’.() G + Ny, (2.67)
Funl7) 0 Am(6)
ol
A0) = [Bi(Dal0) Bai)a(:) ... Balia(lo) |
4. 4 4
A o= | %
;+#—1‘ ¢;+#—1 ¢lé+#—1
aveld
gy = 7 o (268)

et o désigne le produit de Khatri-Rao, c.a.d., un produit de Kronecker inter-
colonnes.

2.2.5. Estimation conjointe en utilisant les principes de
2-D MUSIC

La méthade MUSIC (Multiple Signal Classification) se base sur la décomposi-
tion en valeurs propres de la matrice de covariance des données.

Dans notre cas, les données sont les estimées du canal de transmission,
c.a.d, la matrice H,, définie par (2.67).

Rappelons cependant que cette méthode trouve ces limites du fait que
_ la condition de connaissance de I’expression de la matrice U, (0, 7) nest
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pas salisfaile. Dn effet, les cocfficients d’atténuation complexes gy(e), ¢ =
1,...,C g=1,...,¢, sont des parainétres inconnus et ne sont pas comniuns
A toutes les porteuses. Leur absence dans la factorisation (2.57) et (2.63), ct
doric leur contribution dans le continum de la matrice Uy, (6. 7) rend Pesti-
mation de # et 7 impossible.

Définissons pour @ = 1,...,m les matrices suivantes:

H, =u,-(b,r)“c“4'+m , ' (2.69)

on
UL, 7) = Fi(r) 0 A(0) (2.70)
A(0) =[ a(0y) a(6y) a(fg) | (2.71)

et
G, .= dieg(B()G | (2.72)

Avec cette factorisation, I'application de la méthode MUSIC devient pos-
sible pour le modéle du canal M;, i = 1,...,m. L’estimation finale consiste a
évaluer la moyenne des m estimées obtenues pour chaque paramétre.

On définit les vecteurs h;(n), pour n = 1,..., L comme étant les colonnes
de la matrice H;. De maniére plus explicite



La matrice de covariance des données H,; esl délinie comme

I
-3
—
S

Ri, = £ {h()R; (1)} (2.

" En pratique, cette matrice de covariance est inconnue mais peut étre es-
timée a partir des données disponibles comme suit’

L
Ry, = %Z hi(nyh;(n) | (2.75)

n=1

Sous les conditions que My > Q et que le bruit est de moyenne nulle et de
variance O‘i,m#, la décomposition en valeurs propres de la matrice de covariance
(2.75) est donnée par

Ry, = Us(0, T )RU (0,7) + o>, 1 (2.76)

Nmp

Soit Ay > Ay = ... 2 Apy les valeurs propres de la matrice ‘7_21,,.

Comme le rang de Ui (0, TYRgz(0,7) est @, il résulte que

N T
(2.77)
et
’\J:o'?\rm“’ J=Q+ ..., Mu
(2.78)



i
|

Les matrices dont les colonnes sont constituées des vecteurs propres asso-
ciés aux valeurs propres Ar,..., Ag et Agyr, ..., Aag, sont notés N

V={vi vi .. vg| (2.79)

et

W= Wou Wiz ... W | o (280)

‘respectivement.

Les colonnes de ces matrices étant orthonormées, elles vérifient la relation
suivante

VV' + WW* =1 (2.81)

On observe facilement que ' i

R W = ol W (2.82)
ce qui implique que
UT(B,T)W =0 , (2.83)

On définit les vecteurs u;{0,,7,), ¢ = I,...,Q, comme étant les colonues de
la matrice (8, 7). Cette définition nous améne a une réécriture équivalente

de (2.83)

ul(l, TYWW*u, (0, 7) = 0] 0=0,,...,00; 7=7,....7¢ (2.84)



On déhinit enfin la fonction bidimensionnelle suivante
fil0,7) = (0, T )WW*w,; (0, ) (2.85)

Lalgorithme 2D-MUSIC consiste a évaluer la fonction f;(#.7) pouf dif-
férentes valeurs de @ et 7 sur un intervalle prédéfini, en gardant les Q) valeurs
qui minimisent cette fonction. .

Al - . - - ~
Cette méthode nous permet donc d’obtenir m estimées de chaque paramétre.
Il suffit d’évaluer la moyenne pour obtenir nos estimées définitives c.a.d.;
!
i

1 o .

== 2.86
m; (2.86)
et
1 m
F==%% (2.87)
1

2.2.6. Estimation conjointe en utilisant les principes de
2-D ESPRIT

2.2.6.1. Algorithme FSI-JADE-ESPRIT (Frequency Shift Invari-
ance)

Comme il a été indiqué précédemment, pour estimer les décalages temporels
et les angles d’arrivée des trajets, il est nécessaire de recourir a des recherches
multidimensionnelles. Si 'antenne est linéaire et uniforme (ULA) ou bien pos-

séde une structure de doublet ESPRIT, les paramétres peuvent étre estimés
conjointement de maniére analytique en utilisant une méthode similaire & 15S-

PRIT.

Pour la géométrie ULA, le vecteur a(f,) est donné par

't,f)é"!_l | o :



ol

P, = eIirAsindy (2.89)

et A est I'espacement entre les capteurs de 'antenne, exprimé en longueur
d’onde. |
Définissons pour 7 = 1, ..., m, les matrices sulvantes:

Hi=Ui(¢,9)G+N; | o (2.90)
ol
Ui(3, ) = Fileh) o Ai(#) (2.91)
avel
W |
W= % (2.92)
¥, !
et
¢ |
¢= qu (2.93)
Pq

La méthode d’estimation conjointe "Frequency Shift Invariance JADIE (FS)-
JADE)" consiste a appliquer une méthode similaive a 2D-ESPRIT & chaque
bloe H; de H,n, et conséeutivement. pondérer les m estimées dos parainétres.
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H
Alin d’exploiter la structure favorable de la matrice U (4, &), on définit les
maltrices de sélection appropriées ' ‘

3.
jw.»={_]::l

ol

jd_’i

I}
—
o
Lo
l‘_l

Sans bruit, ces matrices de sélection doivent satisfaire les relations suivanies

U He ) Uy, 5
\.71‘[:“?{1 - [ J:I)‘H.‘ } - [uﬂj.w } G (....94.)
et
= Jo Hi | _ | Uy, .' as
jﬁb,‘?{t - [ ;SiH{ J - {u¢;¢ } G (2’))

ol .

U, = 34, U4, ¢)

U, =3, 0($,0) | |
et

¥ = diag (4] (2.96)
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& = diag [¢] (2.97)

On peut aisément déduire 4 partir de (2.103) et (2.95) que les matrices de
sélection sont définies comme

Jo, =L.® | Inoy Oa—1,) (2.98)
Jy=L.@ | Om—iyy Inm— ”
et
Jo=1 Ly Opryy | @Iar (2.99)
5= 01,y Tue1 | ©Iny

ot ® désigne le produit de Kronecker?, I, est une matrice identité de dimension
i et 0;; une matrice d’éléments nuls de dimensions (¢ x 7).

Les relations (2.103) et (2.95) impliquent qu’il existe une matrice P; qui sat-
isfait la condition que T; = GP; est non singuliére et de dimension 2, telle que

Ty, Uy,
P L= ¢'| - 45; J T!
" [ Ly, } [%e@

_constituent des bases de I'espace colonne de H;, c.a.d., du sous-espace canal.
Ainsi, pour les matrices

2yoir Annexe A pour la définition.
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v — ALy, = Uy [ — Mg T,

Y — ATy, = Uy [® — Mo T,

Les valeurs de A pour lesquelle le rang n’est plus complet, sont les éléments
diagonaux de ¥ and ® respectivement. Celles ci sont obtennes en procédant
a la diagonalisation conjointe des matrices

T v _ ompelyg
F¢. we’“Til‘pin

et

riT, =T8T,

olr ¥ dénote la pseudo-inverse de Moore-Penrose.

La correspondance correcte entre les ¢'s ot les s est garantie par le fait que
les matrices I‘Li w, et I‘Li ¢ partageni les colonnes de T;! comme vecteurs

propres communs.

Enfin, les estimées définitives de # et 7 sont obtenues en évaluant la moyennes
des m estimées obtenues, c.a.d

e
Il
|
>

el



2.2.6.2. Algorithme MC-JADE-ESPRIT (MultiCarrier JADE)

Li méthode que nons décrivons icl, se base sure les principes dI'ESPRIT tont
comme la méthode FSI-ESPRIT, mais par rapport a cette derniére, elle offre
’avantage de procéder au traitement en une seule étape. Ceci est rendu possi-
ble en réajustant les matrices de sélection de maniére & inclure les m coefficients
d’atténuation complexes, évitant ainsi d’évaluer m estimées et permettant par
la méme d’exploiter un modéle mieux conditionné et plus informatif. En eflet,
la matrice d’information est de dimension Mmy x L {modéle MC- JADF) au
lieu de My x L. '
[
Avec les définitions des paramétres (2.68) et (2.89), il est plus approprié de
réécrire (2.67) comme |

Firng = U(th, )G + Ny (2.100)
"
%= d)f 4 (2.101)
b |
elt

b1 _ _
o=|" (2.102)
¢y
La matrice U(¢, $) rappelle une structure de Vandermonde, excepté pour
les coefficients d’atténuation complexes.

Afin d’exploiter la structure favorable de la matrice U, ¢), de la méme
maniére que pour ESPRIT standard et FSI-ESPRIT décrite dans la section

précédente, on peut définir les matrices de sélection approprices

e3)
¥
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el

J,
5= 3]

de maniére A ce que, sans bruit

— JyHmu | _ Uy
j?.bﬂm.u - {Jip?{mﬂ ] = |:'U¢‘I’ ] G

. Jq_f,ngL — ud) y
j¢.Hm;: - [ J:j)’H"m ] - l:uqf»(p } G

ou

Uy = I,U(¢, ¢)

Uy = I U (3, ¢)
et

@ = diag [4]
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A partir de (2.103) et (2.103), les matrices de sélection sont clairement
définies comine

Jo =1, 8| Inrt Oar-ry © 107)
J:;, =1,,® 0(M-1,1)_ | PV '
et
{ Jo =In @ | Inu-1y Ogas(u-1).a) (2.108)
6= In @ | Ogu-nan Iy

Les relations (2.103) et (2.103) impliquent qu’il existe une matrice P oqui
satisfait la condition que T = GP est non singuliére et de dimension ¢, telle

que
i

AT ] U
P@—[Fé}_[“ﬂ’]T

. conslituent des bases de I’espace colonne de Hopy, c.a.d., du sous-espace canal.
Ainsi, pour les matices

I, — ALy = Uy [¥— AT

I, — ALy Uy [ — M| T

12



les valeurs de A pour lesquelles le rang n’est plus complet, sont les ¢léments
diagonaux de ¥ et ® respectivement. Celles ci sont obtenues en procédant &
la diagonalisation conjointe des matrices

riry, =T7'eT

rir, = T-'eT

La correspondance correcte entre les i’s et les ¢’s est garantie par le fait
que les matrices I‘LI‘; et 1“; % partagent les colonnes de T~! comme vecteurs

propres comrmuns.

2.2.6.3. Estimation du sous-espace canal

En présence du bruit, on doit faire face au probléme d’estimation du sous-
! \

espace canal et de sa dimension.

L’approche la plus directe est de calculer la Décomposition en Valeurs Sin-
guliéres (SVD) de Hp, ‘ '

- H ﬁ
et w3 2)[H)

ol g contient les @ valeurs singulicres dominantes et les matrices unitaires
E. F sont partionnées de la maniére qui en découle.

1l est démontré que la meilleure approximation au rang () de ?:l,,l,, a la
norme de Frobenius [12] est donnée par ?;{.,,w =Eo EQF”, el une base du sous
espace canal estimé est obtenue a partir des ( vecteurs singuliers gauches,
¢.4.d., & partiv des colonnes de Eg. Pour simplifier, on ometira 'indice @, en

se rappelant que E = Eg.
Done, lestimation des paramétres ¢ et ¢ se réduit a la diagonalisation con-

jointe des matrices 8,},8;,, et E:gf,'é,, au lieu de PT,P@ et I“; ’, respectivement, oil
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£, = I,E ' -
, : 2.109
{ p = Jy B ! ( )

et

Es = J4E | 3
{ 52=J§E (2.110)

2.2.6.4. Diagonalisation conjointe

Dans ce qui suit on décrira deux techniques de diagonalisation conjointe qui
s’adaptent & la résolution de notre probléme. Ces méthodes, ainsi que d’autres,
sont décrites dans [2, 3, 4] et les références qui s’y rapportent.

2.2.6.4.1. Méthode "T" [2, 3, 4]

Cette méthode est la plus facile & implémenter ct & décrire. Le probléeme de
diagonalisation conjointe des matrices réelles Elé’:b et 8:58;5 peut se réduire &
la diagonalisation de la matrice complexe

(gles) +37 (£l€y) = T-4(® + 59)T (2.111)

Donc, il est clair que la partie réelle des valeurs propres de (2.111) procure
Pestimée de @ et la partie imaginaire résulte en I'estimée de P.

A partir de la décomposition (2.111), la méthode "T" garantie P'utilisa-
tion d’une seule matrice de transformation T. Cependant, elle ne garantie pas
que cette matrice soit réelle. Ceci implique que dans des cas critiques, il cst
possible que la partie imaginaire de (2.111) résulte en une contribution dans
Péstimée de @ et, de maniére similaire, la partic réelle de (2.111) résulte en
une contribution dans {’estimée de W, :

La méthode "T" est limitée a la diagonalisation conjointe de seulement
deux matrices différentes. 1l apparait que cette méthode ne convient pas au
cas de ’estimation conjointe du décalage temporel, de I’élévation et de I'azimut

d'arrivée.
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2.2.6.4.2. Méthode "Q"[2, 3, 4]

Cetle méthode se base sur la décomposition conjointe de Schur des matrices
ot o ~t o1 - ‘
(.zuf, !','J et; t¢t¢', C-d.d.,

1, = QR4 Q" (2.112)

et

£,6 = QRaQ" (2.113)

olt Q est une matrice unitaire, et Rg et Ry sont des matrices triangulaires
supérieures dont les diagonales sont les éléments de ¥ et & respectivement.

La méthode "Q" consiste & procéder a la décomposition de Schur de la
premiére matrice, c.a.d, ELE,}, déterminant ainsi les matrices Q et Ry.

Q" (£1€,) Q = Re (2.114)

La matrice Q est ensuite appliquée a la seconde matrice 8258‘;,, ce qui pr}oduit
une matrice triangulaire supérieure imparfaite, approximativement égale & Rg.
1
Cette méthode est plus avantageuse que la méthode "T" car elle peu‘t étre
facilement étendue au cas de plusieurs matrices. Cette méthode demeure toute-
fois sous-optimale du fait qu’clle utilise des matrices légérement différentes pour
diagonaliser les deux matrices SJ,EL, et &LE;.

2.2.6.5. Cas de décalages temporels identiques

Si r trajets partagent les mémes décalages temporels, le rang de 'H sera (J — 7.
Un lissage spatial des échantillons du canal sur chaque porteuse peut étre con-
duit afin de permetire une estimation correcte des paramétres. Done, pour un
d donné, satisfaisant v < d < M, on définie H" comme la matrice qui consiste
des rangées ¢,..., M —1+ 1 de H,, pour 1 <1 < d, el :



Hew=[ HO 11 . HY |
Cette matrice est de dimension (M — d 4+ 1 x dL) et de factorisation

H, = A(8)diag [e.(r)] G (2.115)

avel

g=|a CG... 9G]

ot ¥ est défini dans (2.105) et A, (8) est similaire & la définition (2.58) excepté
que maintenant, seulement M — d + 1 rangées existent. Avec cette définition
de H., H peut étre reconstruite en superposant les matrices /1., ¢ =1, ...,

H,
H:i=1| : (2.116)
Hg

Maintenant, méme avec r délais identiques, la matrice G est de rang Lcom—
plet, c.a.d., il est nécessaire d’avoir d > r pour garder H de rang (). Dans ce
cas, 'estimation des paramétres ¥ et ¢ procéde de la mméme maniére, avec la
condition que M < d+1 et les matrices de sélection appliquent M" = M —d+1
au lieu de M. '

2.2.6.6. Remarques

5i la forme d’onde de modulation est supposée connue, les coefficients d’atténu-

ation complexes peuvent &tre estimés linéairement en utilisant 'estimation par
les moindres carrés, en traitant les échantillons du canal sur chaque porteuse

séparément.

Afin de permettre la sélection des données regues (2.67), il doit exister au
moins une paire de capteurs, c.a.d., M > 2, et le rapport de la largeur de
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bande de cohérenee A la séparation fréguenticlle interportenses doit étre au
moins 2 : 1, c.a.d., %ﬂ‘}h > 2 ou pu 2> 2. La derniére condition peut étre satis-
faite en augmentant suffisamment le nombre de porteuses, augmentant ainsi la
longueur du symbole. MC-JADE-ESPRIT permet I'estimatiop de paramétres
associés & un nombre considérable de trajets avec seulement 2 capteurs, pourvu
que les condidlions dlidentifiabilité de la sous sous-section 2.2.3 soient satis-
failes.

Yy

W
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Chapitre 3
La borne de Cramer-Rao

3.1. Introduction

La borne de Cramer-Rao est une borne inférieure sur la variance de n’importe
quel estimateur non biaisé.

Dans ce chapitre, nous nous prcposons de revoir.briévement les considéra-
tions et les définitions principales qui régissent la borne de Cramer-Rao, pour
ensuite la calculer pour notre probléme d’estimation conjointe.

3.2. Généralités

Comme la totalité des informations utiles s’intégre dans les données observées
ainsi que la fonction de distribution de probabilité de ces données. il est clair
que la précision de l'estimation dépend directement de la fonction de distribu-
tion.

En effet, on ne peut pas prévoir 'estimation de n’importe quel paramétre
avec une précision voulue si sa fonction de distribution de probabilité n’en
dépend que faiblement, ot dans le cas extréme, pas du tout. Généralement,
plus la fonction de distribution de probabilité est influencée par le paramétre

4 estimer, plus I’estimation est précise.
On suppose que la fonction de distribution de probabilité P(£.n) satisfait
la condition de "régularité" suivante f

;
E [an_’P(.f_,ﬂl =0 Yy (3.1)
Jn ,

oil l'espérance mathématique est prise par rapport a P(E,n), € est lensembles
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des observations ct i est le paramétre a estimer. Sous cetle condition, la vari-
ance de Pestimateur non biaisé 5 doit satisfaire

1
v‘“(”) = L [02 ln P{En)

2

{(3.2)
)

ol la dénivée est évaluée pour la vraie valeur de 7 et Pespérance est [)I ise par

rapport & P(&,7).

Comme il est commun de supposer un bruit blanc gaussien, il est intéres-
sant de calculer la borne de Cramer-Rao correspondante. '

Ainsl, on suppose qu’un signal détérministe avec un paramétre inconnu v
est oleerve dans un environnentent bruité, ol le bruit est gaussien et bldm
Ceci correspond donc a

Efn] = x [n,n] + 2 [n] n=01,..,N-1 (3.3)

La dépendance du signal x [r,n] du paramétre n est notée expliciteinent.
La fonction de vraisemblance est

PEn) = g v —g L €kl -] @

ol o? est la variance du signal x [, 7.

L’application de la dérivée une premiére fois a la fonction caractéristique

résultre en

dln P(f: 7) | = \[M qJ : Y -
an ot L(f[“]— x [ry 1)) b (3.5)

et la dérivée seconde résulte en

P InPEn) N | P2y [, r;] ax [n, 1) 2 o
PP LS el b P - (36)
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L espérance mathemathue de la dérivée seconde est de ce fait donnee par

B [d“" In ’P({,r/)} _ 1 NZ:' (c)x n, q]) (3.7)

o T2 = y

Ainsi, la borne sur la variance var(n) devient

(3.8)

L’expression de la borne de Cramer-Rao (3.8) décrit la dépendance du sig-
nal x [»,n] du paramétre . Ainsi, les signaux qui varient sensiblement avec la
variation du paramétre inconnu engendrent des estimateurs précis.

Les résultats ainsi obtenus, peuvent étre étendus au cas général d’un vecteur
de p paramétres inconnus.

L'estimateur vecteur 5 de dimension p x 1 est supposé non biaisé. La borne
de Cramer-Rao sur les éléments du vecteur des paramétres inconnus permet

de borner D’estimée sur chaque élément,

La borne de Cramer-Rao sur 'estimateur 7; est donnée par

var(n;) > [F_l(n)]m_ | ' .(3.9)

ou F(n) est la matrice d’information de IFisher (FFisher Information Matrix:
FIM), de dimension p x p qui est définie comme suit

PO, = - 2226 510

ity

pour ;7 = 1,2,...,p, en évaluant (3.9} avec les vraies valeurs de 7.
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3.3. Calcul de la borne de Cramer-Rao pour MCQ
- JADE

La Borne de Cramer-Rao pour le probléme d’estimation conjointe a partir du
modéle MC-JADE (2.63), peut étre calculée comime suit, en tenant compte des

éléments de la section précédante :

Deéfinissons le vecteur des paramétres comime

[ ok } | (3.11)

[ R{B(1)} T :
S{8(1)} !

B(m)} ()
ﬁ()(m)} '

-5
Il
o B

{
{

et B {.} et S{.} désignent les parties réelles et imaginaires respectivernent.

Dans notre cas, les données sont les estimées du canal H,,,,. Ces données
sont entachées du bruit destimation

Nuw:=[0{1) n(2) ... n(L)]

ot n(i),i = 1, ..., L sont des processus aléatoires gaussiens complexes, station-
naires, de moyennes nulles et temporellement non-correlés. Il en résulte que
les données H,,, sont également des processus gaussiens aléatoires.

La fonction de vraissemblance des données relatives & cette formulation est

; l Dod | e
LiHmut = —— =T X eXp {——— > n*(i)n(z)} (3.13)
{ u} (27 )MmuL (ES&)M y | i =

2l



ot la deuxiéme fonction caractéristique correspondante est

L

"A=lhhL=-Mmpllnt — MmpLlnoky — ! > n*(i)n(s) (3.14)

2
O'Af =1

Les dérivées de la fonction caractéristique A par rapport aux parametres
inconnus peuvent &tre obtenues en utilisant les résultats de [13],[2],[14], comme
suit

oA _MmupL 1 L

) T  Teamn ot |
(3.15)
A 2 & v /s
o ;?;;E}’f{g(z)]) n(i)}

avec U =U(0,7), et

D = [ D,@ Da D, ] {(Mmpx2(m+1)Q)
au : _au .
Dwisay = [ AR{B(N} " IM{P(1)q} ]

au U .
Dgsey = [—a&{ﬁ(fﬁ} as—{ﬁ(f}?}]

ay, au ‘ :
D = [B_ﬂf _Bﬂq] t
oy au
D, = [ & |

H2



G(#) = Iypmir) @g5)

En utilisant les résultats de |13],[2], on obtient

I oA \? _ MmulL
a(a%) - ok
A\ [aa\T 2 & . _
r[(}%) (5-;)] = s L RITGD D)

La matrice d’Information de Fisher pour les paramétres inconnus est don-
née par ' ' ‘

FIM = E(w"w) (3.16)

" ou

w = [ N ] (3.17)

et I'inverse de la matrice CRB pour ces mémes paramétres est obtenue, aprés
quelques développements, par

L
CRB(y) = ;3_ > {R[9"()DDG()]}

N =1

Enfin, La matrice CRB pour les paramétres d’'intérét, C RB(#,7), est la
partition de dimension 2Q inférieure droite da la matrice C RB(n7) (pour lor-
dre des paramétres décrit dans (3.12)) et les bornes sont obtenues par les
éléments diagonaux. -

a3



i

Il est & noter que pour ¢ = 1,...,(, si les éléments du bruits Z, sont in-
dépendants et identiquements distribu’es, complexes et de distribution normale
de variance commune or% et si les symboles vérifient S.S; = K1;, N. seront
complexes, blancs, gaussiens et i.i.d. (zi’une porieuse & une autre et d’un trajet

« . ‘ T ry
a un aufre, avec une variance o¥ = = [2, 3].
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Chapitre 4
Simulations

W

4.1. Introduction

Dans ce qui suit, on présente quelques résultats de simulation qui illustrent les
performances des trois algorithmes d’estimation conjointe, a savoir 21 MUSIC,
FSILJADE-ESPRIT of MC-JADE-ESPRIT. Plus précisément, notre intérét
se focalise sur la derniére méthode pour les avantages qu’elle présente par
rapport aux deux autres. Dans toutes les expériences relatives & MC-JADE-
ESPRIT, lerreur guadratiqie est moyennée (Mean Square Error : MSE}) sur
500 réalisations indépendantes de Monte Carlo et comparée & la borne de
Cramer-Rao (CRB). Afin de faciliter la comparaison, les différentes courbes
correspondant an méme parameétre & estimer sont mises en évidence par une
méme couleur. Dans toutes les expériences, le canal de transmission est d’abord
estimé par la. méthode directe des moindres carrés.

4.2. Illustration de la fonction bidimensionnelle
de 2D MUSIC

On considére une antenne de M = 2 éléments. 1’espacement entre éléments est
égal & la moitic de la longnenr d’onde. Le nombre de trajets est () = 3 avec les

) o T
paramétres suivants: § = [ —15° 0° 25° ] T = [ 0.015 0.078 0.234 ] T.
Les atténuations complexes sont générées par une distribution complexe gaussi-

enne de moyenne nulle et de variance 9‘0.4 0.3 0.3 ]T. La longueur du canal -
est de moitié la longueur du symbole T, qui est normalisée &4 T = 1. La forme
d’onde est un cosinus augmenté avec un facteur d’évanounissement de .25 (voir
figure 4.7). Le nombre de porteuses est C' = 64, avec p = 8. La méthode de
diagonalisation conjointe est la méthode "Q” telle qu'elle a été définie dans
{2, 3, 4]. Le rapport signal sur bruit (Signal to Noise Ratio : SNR) utilisé est
de 25dB. Le nombre de points de 'intervalle sur lequel est évalué le continum
est fixé & 200.

Sur la figure 4.8, les angles d’arrivée ainsi que les décalages temporels
réels sopt marqués par une croix. Les faches bleues représentent les valeurs
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. Réponse impulsionneile du filtre correspondant & la ferme d'onde de
moedulation {avec un décalage temporei)

0.1

0.05

I ‘ i i I I I

! { L . F

0.2

0.15

0.1

Amplitude

0.05

5 10 15 20 25 30
Temps (T/64)

Réponse fréquentielle du filtre correspondant a la forme d’onde de modulation

I I

0.5 1 1:5
Fréquence (1/T)

Figure 4.7: Forme d’onde de modulation: cosinus augmenté.
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Contour de la fonction normalisé e de 2D-MUSIC pour MC-JADE

T T T

3ar E
2t J
= )
& 1F ! b
=] \ ; .
3 ' ! :
2 i T o
o | . e . i ]
5 : o< :
R P ECEEREE ; :

anglesin
L
T

2t -
3t : . L
0 5 10 16

Dé calages temporels {T x 64)

Figure 4.8: Contour de la fonction bidimensionnelle de 2D-MUSIC.

Profil de la fonction normatlisée de 20-MUSIC pour MC-JADE

e

pad L

06d.

Angles incldents (radian) Décalages temporels (T x 64)

Figure 4.9: Profil de la fonction bidimensionnelle de 2D MUSIC.



supérieures du contour de la fonction bidimensionnelle de 2D-MUSIC (plus
précisément la moyenne des m = 8 contours obtenus). On remarque que les
paratnébres onl GLé retrouvés avee une précision relulivement appréciable (pour
le rapport signal sur bruit fixé. Il est a noter que cetie précision est dépendante
du rapport signal sur bruit ainsi que du conditionnement de la matrice des don-
nées. Elle est également proportionelle au nombre de points de l’intervﬁmlle sur
lequel est évaluée la fonction bidimensionnelle. :

4.3. Performances élémentaires de MC-JADE-
ESPRIT

On considére une antenne de M = 2 éléments. L'espacement entre €léments
est égal & la moitié de la longueur d’onde. Le nombre de trajets est Q=3 La
longueur du canal est de moitié la longueur du symbole 7. La forme d’onde
est un cosinus augmenté avec un facteur d’évanouissement de 0.25. Le nombre
de porieuses est C = 64, avec u = 8. La méthode de diagonalisation conjoinle
est la méthode " Q). ‘

4.3.1. Effet de la puissance du bruit

Les figures 4.10, 4.11, 4.12 et 4.13 montrent l'effet de la puissance du bruit sur
Perreur quadratique moyenne (MSE) des paramétres estimés pour les valeurs

réelles suivantes : pour le premier cas (4.10), 6 = [ —20° 0° 25° ] , T =
T o
[ 0 0.062 0.234 ] T et les atténuations complexes sont générées par une dis-

tribution complexe gaussienne de moyenne nule et de variance { 03 04 04 ]

: T T
Pour le deuxiéme cas (4.12), 8 = [ —15° 0° 25°l , T = [ 0 0.078 0.234 ] T.
Les atténuations complexes sont générées par une distribution complexe gaussi-

T
enne de moyenne nulle et de variance [ 04 03 04 ] :

On constate, dans deux exemples, que I'estimation est fortement sensible &
la puissance du bruit et est erronée pour des rapports signat sur bruit faibles.
Avec la réduction de Ieffet du bruit, la différence avec la CRB est de 24 3 dB.

4.3.2. Comparaison avec SI-JADE

Pour le systéme décrit par les parameétres du premier cas de l'exemple préceé-
dant, on trace lerreur quadratique moyenne relative a I'estimation des parammetres
sur la premiére porteuse, en [onction de la puissance du bruit additil, pour
SI-JADE [3]. Cette derniere méthode shapplique i Pestinmabion conjoinke des
paramétres de propagation dans des systeme i porteuse unique. Les parametres
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Estimation des angles incidents

N _ MSE
~
.. CRB

- - CRB (SI-JADE)

o[ — Trajet 1

¥
—
-—

MSE des angles estimés (dB)

— Trajet 2 >
120 — Trajet 3 \\
~
~
-130
0 10 20 30 40

, 1/bruit (dB)
Figure 4.10: Estimation des angles d’arrivee (MC-JADE-ESPRIT vs SI-
JADE).

Estimation des décalages temporels
20 . . : .

_ MSE

... CRB -
- - CRB (SI-JADE)

— Trajet 1
—- Trajet 2
8o [ — Trajet3

MSE des décalages estimés (dB)

0 10 20 30 40
1/bruit (dB)

Figure 4.11: Estifnation des décalages temporels (MC-JADE-ESPRIT vs SI-
JADE).
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de superposition relatif & SI-JADE, définis dans [3] sont ml =5 et m2 = 1.
La CRB de SI-JADE est tracée sur les figures 4.10 et 4.11 par une ligne dis-
continue. 1l est & noter que pour des puissances de bruits faibles, 'erreur
quadratique moyenne des parameétres de MC-JADE-ESPRIT est inférieure a
la CRB de SI-JADE, ce qui implique une plus grande précision d’estimation de
MC-JADE-ESPRIT qui est principalement dte & une quantité d’informations
plus importante. :

Estimation des angles incidents

-2

[~ —_ MC-JADE

ANGR
) 40 \N - - FSI-JADE
z ~
8 e N A
E e
b7
D
3 -8
()]
 od
[33]
£ -t00[
e
s 20 Traj:et 1 el ~ 4

-— Trajet 2 ~
— Trajet 3
-140
0 10 20 30 40

1/bruit (dB)

Figure 4.12: Estimation des angles d’arrivée (MC-JADE-ESPRIT vs FSL-
JADE-ESPRIT).

4.3.3. Comparaison avec FSI-JADE-ESPRIT

Sur les figures 4.12 et 4.13, on a tracé P'erreur quadratique moyenne cor-
respondant a4 FSI-JADE-ESPRIT, en fonction de la puissance du bruit ad-
ditif, en utilisant une ligne discontinue. Evidemment, comme MC-JADE-
ESPRIT implique des traitements sur ’ensemble des porteuses, les données
sont mieux conditionnées que pour FSI-JADE-ESPRIT, ou des traitements
paralléles sont effectués sur des blocs de données réduits. En effet, pour MC-
JADE-ESPRIT, la matrice de la signature spatio-temporelle U, (8,7) est de
dimension Mmyu x @, tandis que pour FSI-JADE-ESPRIT, on a m matrices
U;(0, 7) de dimension Mp x Q, or Mmy > M. Douc, pour le méme systeme,
la méthode MC-JADE-ESPRIT est plus précise.
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Estimation des décalages temporels i
S0[ ) ' ) '

™ __MC-JADE
AN - - FSI-JADE

MSE des décalages estimés (dB)

100 [ Trajet
—— Trajet 2
- Trajet 3
-150 '
0 10 20 30 40

1/bruit (dB) o
Figure 4.13: Estimation des décalages temporels (MC-JADE-ESPRIT vs F5I-
JADE-ESPRIT). :

t

4.3.4. Résolution de I’algorithme |
On examine leffet de espacement entre les angles d’arrivée sur la précision de
estimation. A cet effet, on considére le cas d’une antenne de M = 2 éléments.
Le nombre de trajets est fixé &4 @ = 2, ou on garde les décalages temporels
fixesar= |0 0.2 TT, et 'angle du -premier trajet fixé a 0. L’angle du
second trajet est variable. Les atténuations complexes sont générées de la
méme maniére que pour l'expérience précédente, avec une puissance du bruit
fixée & -20 dB. Tous les autres parameétres sont inchangés. Les figures 4.14 et
4.15, montrent que la précision de Pestimation s’améliore avee des angles bien
séparés.

On examine aussi ’effet de la séparation entre les décalages temporels sur
I’estimation. On utilise pour cela un nombre de capteurs M = 4 et on fixe les
angles d’arrivée 3 6 = | 0° 156° T et le décalage du premier trajet a 0; tandis
que le second délais est variable. L’effet de I’espacement temporel est montré
sur les figures 4.16 et 4.17. Il est clair que pour des séparations réduites, des
ambiguités surgissent et la condition de rang complet sur la matrice des échan-
tillons de la forme d’onde n’est plus satisfaite, ce qui résulte en une estimation
erronée. Ici, aucun lissage spatial n’est appliqué. Pour des décalages temporels
bien espacés, I'estimation ne dépend que de la puissance du bruit.
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Estimation des angles incidents
-R v T

o
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Espacement angulaire {radian)

Figure 4.14: Effet de ’espacement angulaire sur la précision de I’estimation
des angles d’arrivée.

Estimation des décalages temporels
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. — Trajet 2
-42 MSE
.. CRB

MSE des décalages estimés (dB)
A
[o)]

0.05 0.1 0.15
Espacement angulaire (radian)

Figure 4.15: Effet de Pespacement angulaire sur la précision de I'estimation

des décalages temporels.
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Estimation des angles incidents
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Figure 4.16: Effet de l'espacement entre décalages temporels sur la précision
de 'estimation des angles d’arrivée, ‘
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Figure 4.17: Effet de I'espacement entre décalages temporels sur la précision
de 'estimation des décalages temporels.
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Chapitre 5
Conclusion

Nous avons proposé une nouvelle approche pour Iestimation conjointe des
paramétres de propagation quand des systémes & multiporteuses sont em-
ployés. La particularité liée & ces systémes qui se traduit par la variation des
atténuations complexes d’une porteuse & une autre a été prise en considération,
aboutissant vers un modéle mathématique décrivant le canal de transmission

(modéle MC-JADE).

Les techniques 2D-MUSIC, FSI-JADE-ESPRIT et MC-JADE-ESPRIT ex-
ploitent les diversités fréquentielle et spatiale, ainsi que Pinvariance aux dé-
calages fréquentiels qui résulte de I'espacement fréquentiel uniforme des por-
teuses.

““La technique 2D-MUSIC se traduit par I’évaluation d’une fonction carac-
téristique bidimensionnelle, du fait de 'estimation conjointe de deux paramctres
diflérents. Les points critiques de cette fonction sont généralement obtenus
avec des précisions appréciables mais au prix de moyens de calculs paralléles
et itératifs, ce qui exclut "application des principes de 2D-MUSIC pour esti-
mation en-ligne. '

Les techniques & base d’ESPRIT procurent des estimations analytiques.
Llavantage principal de ces techniques est le traitement en une scule étape.
De plus, contrairement .a FSI-JADE-ESPRIT o des traitements parali¢les
sont nécessaires, MC-JADE-ESPRIT procure une estimation plus précise evec
un seul ensemble de données, mieux conditionné, ce qui privilégie cette tech-
nique pour une estimation en temps réel.

Cependant, 'estimation conjointe des parameétres de propagation dans les

systémes & multiporteuses demeure sous-optimale du fait que Pestimation du
canal de transmission est prérequise pour l'application de 'algorithme.
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Annexe A
Produit de Kronecker

Soit X et Y deux matrices de dimensions M, x N, et M, x N, respectivement.
' i

Le produit de Kronecker entre X et Y dans cet ofdre, noté X® Y, est la
matrice K, de dimension M, M, x N, N, , qui est définie comine suit_

KD g2 K(N)

: K1) K2 . K(&Nx)
K=X®Y := . . : : ()
K(A’}xvl) K{A.JX,E) . . K(M)‘(‘NXJ
ou
KO = g, ;Y )

pour i =1,...,M_ et g=1,...,N,.
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Annexe B .
Algorithme SI-JADE |3, 4]
(Shift-Invariance JADE)

|
SI-JADE est une technique d'estimation conjointe qui s’applique a des sys-

r

témes & porteuse unique et qui utilise les principes de 2D-ESPRIT. |
' |
Pour une porteuse unique (¢ = 1 par exemple), le modele mutriciel dii canal

de transmission est donné par

H, = A(G)E, (1)
ot A(0) et G, sont définies par (2.71) et (2.72) respectivement.
A partir de H; on construit une matrice de Henkel H, en décalant & pauche

et en superposant des copies de Hy. Plus préciément, pour des entiers ml el
m?2 qui vérifient

2<mi<L _ (2)
1<m2<M~1

on définit pour 1 <i<m2et | <7< ml, les partitions de H, comme

Hl.’,; e {Hli,L—wl+.i

HIM m2deg Hl!\rf—mQ-t—l',LAmlﬂ-j
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L.a matrice de Henkel est définie comme

1,1 m2,
15 & ki
H= : : P (1)
U - (Sl |

I.a matrice H a pour factorisation ’expression suivante:

A(0)
A0)®

A(f)y®™!
ot W et @ sont définies par (2.105) et (2.106) respectivement.

Tout comme pour FSI-JADE-ESPRIT et MC-JADE-ESPRIT, on définit

les matrices de sélection appropriées, & savoir

| Iy =L @ | Intoma—1 Oy (6)
v =l @[ 01 Lymo
et
Jp =1 L1 O & Ipp—mz (7)
5=|01 La1y | @ Iy-m2 .

A partir de la, la technique SI-JADE est finalement conclue de maniére
similaire aux autres techniques a base de 2D-ESPRIT. -

[expression de la CRB pour SI-JADE est donnée par les éléments diago-
naux de la matrice inverse de '

(

CRB (1) = 2—:‘ { [I—VVT]DS(-&)}

ey
IN

GY



avec = [()T TT], le veeteur des parametres, D = [1’7} :’;ﬂ ol S{r) = Tyess(e),

ol s(z) est la i-eme colonne de la matrice S. La matrice V quant & elle, est
définie par

A(0)
A(0)®

A(())@ml—l
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Annexe C
Calcul de la borne de Cramer-Rao
pour MC-JADE (Détails)

On developpe dans ce qui suit, a partir des resultats de [13],[2] et [14] la
matrice de la borne de Cramer-Rao.

La fonction caractéristique A définie par (3.14), peut étre réécrite de
maniére plus explicite comme suit :

A=InL = —MmuL\nz - MmulLlnc? - [h(i) - Ug(i)] [h(i) - Ug()] (1)

2
N 1]
Les dérivées de la fonction A par rapport aux parametres mconnus

peuvent étre obtenues comme suit :

oA MmyL

dol) ol G_Z“ (@)n(?) @

N N N =1

5 {0 +m) . dU* 2+ m} ‘

a:: :aiz D E}I[g (i);y—;—n(i)}=c—;— Z‘R[g " (7.)n()] @)
I3 N k=) k

De maniére plus compacte, on peut réécrire la derniére dérivée
comme

A _ sl (b)) (4)

adn oy o

Afin de compléter le calcul de la borne de Cramer-Rao pour le modele
MC-JADE, on a recours aux relations suivantes :

* * . M ‘2 :’-:f - * ‘
D Ep@nen (j)ﬂ(f)]z{MmL(AIZ:;Li])gi o ®

2) Epn* (@’ ()]=0 pour tous i et j . 6)
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el )= L ~[fgn”)+ sifen”)]
3) {Ng)alb’) = ~—[Jt(;5h V-]
()3l )= E[S(gh )-3(gn")]

(7)

4) Soit une matrice complexe carrée non-singuliere P dont l'inverse est
notée Q, c.a.d., Q = P'. Ces deux matrices vérifient

{92(1’) —S(P)T ,_{in(o) —S(Q)]

se) we)] “|s@ @) ®

En utilisant (5) on obtient

dlnA
e

1
oy cr

35 B Onln ()] =

i=1 j=1

_ (Mmﬁlf LY (Mmyf ) Mm#L [(L - DWmp — (Mimp + 1)) =
Oy O_N N

_ Mmyl.

= g

. 9

. olnA oy
En utilisant (6), on note que ——— n’est corrélée avec auncune des
oy '

autres dérivées.

En utilisant (7) et le fait que £ [n(:)n (;)J 0 pour tous / ot / on
' obtient :

ol 51nAT_ » 1D i <l i i
EK on J{ on J }C, L3S i@ n@n (IDG(GY)] - = 3 9l poGe)]

11;1 Nfl
(10)

On introduit a présent les notations suivantes :

P——U ‘U (11)
o '
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Q=-p" - (12)

et
2 .
A, = - UDG() (13)
o
La matrice de CRB est définie donc par
CRB = (B’ o))" Ty
Cette matrice est structurée comme suit : !
Ml 0 0
Oy . ‘
REP) -3(P) R(a,)
0 o 0 o)
crg=. - 3(P) . w(P) . 3a,) | (15)
: %(P) -3(P) Rn(A)
3(p) n(p) 3(a)
RAY @) - %w(), ) Q]

A partir de (8) et des propriétés standards de l'inverse d'une matrice
partitionnée, on déduit que, pour les paramétres inconnus 77

FiM = CRBM ()= 2 -[r@aY  S@AY - %) 33.) |

%(Q) -3@Q o (5(A,)

30Q) w@ : 3(4,) (16)
" X - %(Q) -3(Q)||%@)

] | 3@ =) | 3)]

On cbserve gque

[r(ay s(AY][ﬂgg —928)} [2&3}:9{(&%) (17)

Ceci induit 'expression suivante

CRB™(n)= -f;i {R[G“(f)D‘DG(i)I } (15)
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Annexe D

Liste des publications

S. Aouada and A. Belouchrani, “Joint Estimation of Propagation
Parameters in Multicarrier Systems”, SSAP2000, Poconos, PA,
USA, August, 14'h-1Gth, 2000.

S. Aouada and A. Belouchrani, “A Frequency Shift Invariance
(FSI) Technique for Joint Angle and Delay Estimation In
Multicarrier Wireless Communications”, JCEE 2000, Boumerdeés,
Algeria, November,4th-6th, 2000. '

S. Aouada and A. Belouchrani, “Estimation of propagation
Parameters In Multicarrier Wireless Communications Using 2D-
ESPRIT-Like Techniques”, ICEEZ2000, Boumerdeés, Algeria,
November, 4th-6th, 2000.

S. Aouada and A. Belouchrani, “Joint Estimation of Propagation
Parameters In Multicarrier Wireless Communications”, [ERE
Transactions on Signal Processing, under review.
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Glossaire

Smart Antenna (Antenne Intelligente) : Traitement des données regues
dans le temps (échantillons) et sur I'espace (éléments distincts de
Tantenne) au niveau de la réception.

Rapport signal sur bruit : Rapport de la puissance du bruit sur celle du
signal transmis

JADE (Joint angle and Delay Estimation) : Estimation conjointe des
angles d’arrivée et des décalages temporels par un méme algorithme.

SCM (Single carrier Modulation) : Modulation sur fréquence porteuse
unique. :

MCM (MultiCarrier Modulation) : Modulation sur fréquences
porteuses multiples et orthogonales. MCM suppose une répartition des
symboles transmis sur les différentes porteuses.

DTTB (Digital Terrestrial Television Broadcasting) : Télédiffusion
Numérique Terrestre. :

. : | ‘
DAB (Digital audio Braodcasting): Radiodiffusion Numérique
Terrestre. ‘ .

ESPRIT (Estimation of Signal Parameters via Rotational Tnvariance
Techniques) : algorithme d’estimation analytique des paramétres de
signaux (propagation, fréquences d’harmonique,...) présentant des
propriétés d'invariance rotationnelle.

MUSIC (Multiple Signal Characterization) : Algorithme -itératif
destimation des paramétres de signaux présentant des propriétés de
diversité spatiale ou fréquentielle.

SI-ESPRIT  (Shift-Invariance ESPRIT) : Algorithme ESPRIT
bidimensionnel adapté a lestimation conjointe des paramétres de
propagation pour des systémes SCM.
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FSI-JADE-ESPRIT (Frequency-Shift-Invariance ESPRIT) : Algorithme
ESPRIT bidimensionnel adapté a I'estimation conjointe des parameétres
de propagation pour des systémes MCM, exploitant les proprictés
dlinvariances aux décalages fréquentiels et induisant des estimées
multiples. Cet algorithme est I'objet du présent travail de Magister,

MC-JADE-ESPRIT (MultiCarrier Joint angle and Delay Estlmatlon
ESPRIT) : Algorithme ESPRIT bidimensionnel adapté a lestlmatlon
conjointe des paramétres de propagation pour des systemes MCM,

exploitant les propriétés d'invariances aux décalages fréquentiels. Cet
algorithme est lobjet du présent travail de Magister. MC-JADE-
ESPRIT procure la solution a la variation des atténuations complexes
avec le nombre de porteuses.

Borne de Cramer-Rao: Borne nférieure sur ‘la variance dun
estimateur non biaisé.

QPSK (Quadratic Phase-Shifi Keeing) : Modulation d’Amplitude
complexe quadratique. ‘

DMT (Digital MultiTone) : Acronyme alternatif a MCM, utilisé
notamment dans la Transmission Numérique sur Paires Torsadée.

OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplex): Acronyme
alternatif de MCM, utilisé en DAB et DTTB.
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