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Résumé

Nous interprétons la détection de symboles par maximum de vraisemblance (DSMV) dans
un contexte multivoie en termes d’annulation des interférences co-canal. L’aspect multivoie
peut apparaitre lorsqu’on utilise plusieurs antennes a la réception, ou en suréchantillonnant
le signal regu par rapport a la cadence des symboles transmis, ou en exploitant les parties en
phase et en quadrature dans le cas de symboles réels. Nous démontrons gréace a la borne du
filtre adapté qu’une amélioration significative des performances peut résulter de la prise en
compte des corrélations spatio-temporelles des interférences dans la métrique de I’algorithme
de Viterbi.

Nous interprétons la DSMV, dans le cas multivoie, comme la cascade de deux opérations:
la réduction des interférences et I’égalisation d’un canal monovoie. Nous démontrons que la
premiere opération est une généralisation au cas spatio-temporel d’un récepteur spatial bien
connu en traitement d’antenne et que I’égaliseur optimal est celui utilisant I’algorithme de
Viterbi. Du moment ou la complexité de ce dernier devient prohibitive dans le cas d’une large
constellation, nous proposons d’égaliser les zéros du canal monovoie qui se trouvent assez loin
du cercle unité.

Sachant que la réponse impulsionnelle d’un canal radio est la cascade du filtre de trans-
mission (modulateur), du canal de propagation et du filtre de réception, on peut écrire la ver-
sion échantillonnée de la réponse impulsionnelle comme la convolution d’un filtre de mise
en forme (modulateur et filtre de réception) échantillonné et d’une version échantillonnée du
canal de propagation filtré par un filtre passe-bas si la fréquence d’échantillonnage satisfait le
critere de Nyquist. Le filtre de mise en forme, commun a tous les utilisateurs, est alors éga-
lisé partiellement afin d’améliorer I’estimation des quantités nécessaires a la mise en ceuvre
du récepteur. La qualité d’estimation de ces quantités peut étre améliorée si un algorithme de
saut de fréquences cyclique est utilisé dans un systéme mobile cellulaire quasi-synchrone. La
performance de cette approche est limitée, essentiellement, par I’exces en largeur de bande du
filtre de mise en forme.

Nous démontrons que le récepteur proposé est équivalent a un filtre de Wiener vectoriel si
I’égaliseur monovoie est un égaliseur linéaire minimisant I’erreur quadratique moyenne. Nous
avons exploité le fait que ce récepteur permet une certaine réduction des interférences pour
améliorer la qualité d’estimation du canal d’un utilisateur donné. En supposant que la séquence
d’entrée est gaussienne, nous avons proposé deux critéres de moindres carrés optimalement
pondérés pour I’estimation du canal dont les performances atteintes en pratique peuvent étre
proches de celles correspondant & une méthode semi-aveugle si I’estimation du spectre du
signal regu est bonne.
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Chapitre 1

Introduction

1.1 Les communications mobiles cellulaires

La propagation radio-electrique en milieu urbain ou a I’intérieur des immeubles donne lieu
a des réflexions multiples et a des diffractions. Les signaux radios réfléchis, qui sont défor-
més et atténués, par ces milieux sont nommés trajets multiples. La superposition de ces trajets
est décrite par un systéme linéaire avec une certaine réponse impulsionnelle appelée canal. Si
I’étalement dans le temps des retards des différents trajets est suffisamment grand, la version
temps discret de la réponse impulsionnelle obtenue en échantillonnant au rythme des symboles
transmis aura plusieurs échantillons non nuls; ce qui entraine des interférences entre symboles
(IES). De plus, dans un scénario dynamique (lorsque les émetteurs et/ou les récepteurs se dé-
placent), la réponse impulsionnelle du canal varie dans le temps; ce qui complique d’avantage
les structures des récepteurs.

Afin d’éliminer les interférences entre symboles, et pour reconstituer le signal émis, le ré-
cepteur doit comporter un égaliseur qui inverse I’action du canal. Dans le cas d’une méthode
indirecte [Tal96], I’identification du canal est la premiere étape de I’égalisation. La deuxiéme
étape sera I’utilisation d’un égaliseur paramétré par la réponse impulsionnelle du canal (I’al-
gorithme de Viterbi par exemple) pour détecter les symboles émis.

Pour résoudre le probléme de la variation du canal dans le temps, les systémes actuels de
communications mobiles numériques (le standard européen GSM: Global System for Mobile
ou américain 1S54/136) utilisant I’accés multiple par répartition temporelle (AMRT) trans-
mettent les données en paquets de maniere a ce qu’on puisse considérer le canal comme inva-
riant dans le temps pendant la durée d’un paquet. Pour permettre I’identification de la réponse
impulsionnelle du canal, les techniques standards d’identification de systémes nécessitent non
seulement la disponibilité des mesures de la sortie du systéme qui est le signal recu mais aussi
des mesures du signal d’entrée (les symboles transmis) qui est justement I’entité recherchée.
Pour cela, chaque paquet émis comporte une séquence de symboles dite séquence d’appren-
tissage qui est connue du récepteur. Notons que la longueur de la séquence d’apprentissage,
qui réduit le débit utile, résulte d’un compromis entre une qualité d’estimation désirée et la
longueur maximale de la réponse impulsionnelle du canal que I’on peut traiter; il y aura tou-

1



Chapitre 1. Introduction

jours des canaux (surtout dans les régions montagneuses) dont la réponse impulsionnelle est
plus longue que celle qu’on peut traiter. Afin de maximiser le nombre d’équations, la séquence
d’apprentissage doit contenir des symboles consécutifs se trouvant assez loin des bords.

Pour la réception des signaux, on se placera dans un contexte multivoie. L’aspect multivoie
apparait assez naturellement lorsqu’on utilise plusieurs antennes ou si on exploite plusieurs
(deux) polarisations a la réception. Ainsi, plusieurs voies physiques apparaissent. L’aspect
multivoie peut aussi étre introduit de maniere artificielle en suréchantillonnant le signal recu
par rapport a la cadence des symboles. Par exemple, si on suréchantillonne par un facteur
de deux, on peut considérer séparément les échantillons pairs et impairs, qui forment deux
séquences au rythme des symboles. Pour avoir une formulation dans laquelle le signal recu
peut étre considéré comme un signal stationnaire, il faut toujours représenter ce signal a la
cadence des symboles. Donc, dans le cas du suréchantillonnage, on obtient un signal recu vec-
toriel (multivoie) en séparant les sous-sequences a la cadence des symboles. Finalement, une
autre maniere pour obtenir deux voies se présente dans le cas des symboles réels (plutdt que
complexes) correspondant par exemple aux modulations BPSK (Binary Phase Shift Keying) et
PAM (Pulse Amplitude Modulation). Dans ce cas, aprés modulation et démodulation, les par-
ties en phase et en quadrature du canal du signal recu peuvent étre considérées comme deux
voies fictives dans un systéme ou I’entrée, le bruit et la sortie sont des quantités réelles. On
obtient ainsi un canal vectoriel ayant deux composantes réelles.

Afin de satisfaire la demande croissante de communications rapides et mobiles, et par
conséquent d’augmenter la capacité du systeme mobile, I’une des solutions proposées est I’ uti-
lisation d’un systeme cellulaire. La totalité des bandes de fréquences, dont le nombre est ap-
pelé facteur de réutilisation, est partagée entre les cellules selon un motif qui est alors repété de
maniere a assurer la couverture compléte de I’espace terrestre. La figure 1.1 montre I’exemple
d’un motif a trois cellules. La popularité de ces systemes entraine la saturation de leurs capa-

Obstacle

et refiechit

Tra

FiG. 1.1 — Systéme de communications mobiles cellulaire.



1.1. Les communications mobiles cellulaires

cités dans les endroits stratégiques; ce qui motive actuellement les concepteurs a trouver des
solutions qui augmentent la capacité de leurs systemes. D’autre part, les performances de ces
systemes sont évaluées en fonction du niveau des interférences alors que le niveau du bruit
est la principale limitation pour les communications numériques sur une ligne téléphonique.
Ces interférences peuvent se trouver dans la méme bande de frequence (interférence co-canal)
ou dans des bandes voisines (interférences des canaux adjacents). En pratique, on arrive sou-
vent & réduire les interférences des canaux adjacents par un filtrage passe-bas a la réception
[GHM94, MP92]. Cependant, les interférences co-canal restent la principale limitation de la
qualité du signal recu. Pour cela, nous proposons dans ce qui suit de faire I’annulation des
interférences co-canal permettant aussi de réduire le facteur de réutilisation (pour une certaine
qualité de service), et par conséquent d’augmenter la capacité du systéme.

1.1.1 Annulation des interférences

Etant donné un signal recu contenant les contributions de multiples utilisateurs, le récep-
teur optimal effectue la Détection de Séquence basée sur le critére du Maximum de Vraisem-
blance (DSMV) [For72] par I’algorithme de Viterbi [For73]. Cependant, la complexité (expo-
nentielle en nombre d’utilisateurs) de I’algorithme de Viterbi devient prohibitive dans le cas
multi-utilisateur [\Ver86]. Des techniques sous-optimales doivent alors étre développées. Une
approche sous-optimale commence par reconnaitre la dimension spatiale du probléme multi-
utilisateur cellulaire: les signaux des interféreurs et de I’utilisateur considéré arrivent typique-
ment par des directions différentes. Une antenne adaptative peut étre utilisée pour orienter le
diagramme d’antenne vers la direction du signal désiré en mettant des zéros dans les directions
des interféreurs [VB88]. Cette approche qui repose complétement sur la dimension spatiale est
une forme de la détection multi-utilisateur linéaire.

Dans la suite, nous nous intéresserons, en particulier, aux récepteurs traitant un seul utilisa-
teur en considérant les autres utilisateurs comme des interféreurs. Du moment ou on ne va pas
détecter les symboles des interféreurs, nous allons ignorer leur distribution discréte. D’autre
part, nous n’allons pas considérer tous les moments de leur distribution, et nous allons nous
limiter aux moments du second ordre. Afin de simplifier le traitement, on pourra supposer que
la distribution résultante des différents interféreurs est gaussienne. Cette hypothése, utilisée
aussi dans [ME86, VPPF94, BJ95, Slo96], devient de plus en plus justifiée lorsque I’étalement
dans le temps des voies et/ou le nombre des interféreurs augmentent (loi de la limite centrale).

Avec la modélisation des interféreurs comme du bruit gaussien coloré, le récepteur optimal
effectue toujours la DSMV, cette fois-ci mono-utilisateur mais avec du bruit coloré. Dans le
cas multivoie, la DSMV peut commencer par un filtre adapté spatio-temporel blanchisseur;
qui prend en compte les corrélations des interféreurs. Le filtre adapté réduit le signal recu
vectoriel a un signal scalaire. La réception par la DSMV continue ensuite par I’algorithme de
Viterbi, qui devrait encore prendre en compte les corrélations de la composante bruit de ce
signal scalaire. Nous démontrons qu’ a la premiére étape, le filtre adapté blanchisseur effectue
en effet une annulation (ou au moins une réduction) des interféreurs (IEU: interférences entre
utilisateurs) alors que la deuxiéme étape (Viterbi) effectue I’égalisation et élimine donc les
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interférences entre symboles (IES).

Nous démontrons que le filtre adapté blanchisseur peut étre interprété comme étant le ré-
sultat de la minimisation d’un critére quadratique avec une contrainte linéaire. En effet, le
filtre adapté blanchisseur est le filtre qui, pour la contribution de I’utilisateur considéré dans
le signal recu, se comporte comme un filtre adapté (habituel, c.a.d. en supposant un bruit
blanc) tout en minimisant la variance du signal a sa sortie. Donc, le filtre adapté blanchisseur
est I’équivalent spatio-temporel du LCMV (Linearly Constrained Minimum-Variance beam-
former) en traitement d’antenne, qui est le cas purement spatial. Le LCMV permet une re-
formulation qui consiste a reparamétrer le probléme de maniére a satisfaire automatiquement
la contrainte linéaire. Cette reformulation mene au GSC (Generalized Sidelobe Canceler).
L’équivalent spatio-temporel du GSC pour notre probléme de réception multivoie est I’lCMF
(Interference Canceling Matched Filter). La mise en ceuvre de ce dernier nécessite I’estima-
tion du canal de I’utilisateur considéré (estimation basée sur une séquence d’apprentissage),
pour former un filtre adapté, et un filtre d’annulation des interférences dont la détermination
peut étre facilitée si tout le signal du paquet de données envoyées est utilisé.

L’interprétation de la DSMV en terme de I’ICMF permet une analyse des performances
pour un certain nombre d’interféreurs en présence d’un bruit blanc. Nous démontrons qu’en
absence de tout autre bruit, un nombre d’interféreurs égal au nombre de canaux moins deux
peut étre parfaitement annulé, et ceci avec un filtre de longueur finie. Si nous nous permet-
tons un filtrage de longueur infinie, ce nombre d’interféreurs augmente de un. Dans les autres
cas, une annulation parfaite des interféreurs ne sera pas possible (et donc le récepteur devien-
dra sous-optimal) et seulement une réduction des interférences sera possible. Des expressions
pour cette réduction seront données. En particulier, nous décrivons les performances en terme
de borne du filtre adapté (BFA - Matched Filter Bound: MFB). La BFA donne une borne su-
périeure aux performances atteignables par I’égalisation (cette borne est en méme temps une
bonne approximation pour les performances de la DSMV). La BFA est un rapport signal a
bruit tel que la probabilité d’erreur correspondante est obtenue par la formule de la probabilité
d’erreur pour le cas d’un canal idéal (sans distorsion) avec du bruit blanc gaussien et avec la
BFA comme rapport signal a bruit.

Nous décrivons le récepteur ICMF, récemment proposé par Slock [S1096], dans le chapitre
4. Outre I’analyse présentée dans le papier original [SI096], nous quantifions, dans ce chapitre,
le pouvoir d’annulation des interférences par une borne inférieure de la probabilité d’erreur
évaluée en moyennant sur une distribution uniforme des canaux de tous les utilisateurs. Nous
analysons aussi la structure du récepteur dans le cas d’un bruit coloré gaussien non circulaire.
Ces résultats ont été présentés dans

D. T. M. Slock and H. Trigui. An Interference Cancelling Multichannel Matched Fil-
ter. In Proc. Communication Theory Mini-Conference (Globecom), Nov.1996. London,
England.

Ce chapitre sera précedé par le chapitre 3 qui décrit les structures des récepteurs (multivoie)
connus dans la littérature. Ce chapitre, loin d’étre complet, nous a permis de comprendre les
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mécanismes de fonctionnement de ces récepteurs et de situer notre travail par rapport a I’état
de I’art.

1.1.2 Application au systeme GSM

Le systeme GSM utilise la modulation non linéaire GMSK (Gaussian Minimum Shift
Keying) qui peut étre trés bien approximée par une modulation linéaire. Dans le modeéle li-
néaire, les symboles sont d’abord filtrés par un certain filtre de mise en forme avant d’étre
transmis. Ce filtre s’ajoute a la réponse impulsionnelle du canal de propagation pour donner
le canal total entre les symboles transmis et le signal recu. Dans le modeéle linéaire, la constel-
lation des symboles est binaire a tous les instants. Par contre, cette constellation n’est pas
constante: elle est réelle aux périodes de symboles paires, et elle est imaginaire aux périodes
impaires. Si on sous-échantillonne tous les signaux par un facteur de deux, on double aussi
bien le nombre de sources (les sous-séquences paire et impaire des symboles apparaissent)
que le nombre de voies [TS97a]. Ainsi, avec une constellation réelle binaire a tous les instants,
on peut appliquer le dedoublement du nombre de voies en considérant les parties en phase et
en quadrature expliqué précédemment. Afin d’éviter le dédoublement du nombre de sources,
nous proposons de procéder différemment. Puisque I’entrée du modeéle linéaire est formée par
des symboles réels modulés, il suffit de démoduler le signal recu (qui est déja en bande de
base) pour restituer I’aspect réel de I’entrée. De nouveau, on peut appliquer le dédoublement
du nombre de voies mais cette fois-ci sans augmenter le nombre de sources [TS98a].

Ensuite, nous analysons les performances en terme de BFA par des simulations de Monte
Carlo. Dans chaque réalisation, nous déterminons une réponse impulsionnelle (aléatoire) pour
le canal de I’utilisateur considére et des interféreurs selon un modéle du canal (Urban, Rural,
Hilly Terrain) proposé par I’ETSI (European Telecommunications Standards Institute) et nous
prenons la moyenne de la BFA sur la distribution de ces canaux. Nous considérons le cas
d’un interféreur en présence d’un bruit blanc et nous étudions en fonction de la puissance
de I’interféreur, pour un rapport signal a bruit (RSB) donné, la dégradation de la BFA. Il est
intéressant de calculer la BFA dans le cas ou I’interféreur devient arbitrairement fort et de
la comparer avec le cas ou I’interféreur est absent (ce cas extréme correspond au cas de la
détection conjointe de tous les utilisateurs qui est I’approche optimale).

Nous constatons qu’avec une seule antenne, et rien d’autre qu’en utilisant I’aspect bivoie
di a I’exploitation des parties en phase et en quadrature, la perte de la BFA est limitée a 5dB.
Donc cette approche s’avére trés intéressante et peut étre immédiatement implémentée dans le
systeme GSM actuel en ajoutant, relativement, une quantité faible de code dans le mobile. Avec
I’exploitation d’une deuxiéme antenne (ou polarisation), la perte maximale de la BFA se réduit
a 2dB; ce qui rend I’approche implémentable dans la station de base (qui utilise effectivement
deux antennes). Ces performances sont comparées avec celles résultant de I’exploitation des
corrélations spatiales des interféreurs [BJ95] (et non pas les corrélations spatio-temporelles).
Nous observons que pour les canaux GSM, qui ont un certain eétalement dans le temps, cette
simplification limite les performances de maniére significative. Cette simplification n’offre
plus au systéme une certaine résistance aux interférences dans le sens ou la dégradation de
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la BFA est sans limite lorsque les interféreurs deviennent arbitrairement forts [TS98a]. Nous
présentons, dans le chapitre 2, ces résultats qui ont été publiés dans

H. Trigui and D. T. M. Slock. Cochannel Interference Cancellation within the Current
GSM Standard. In Proc. Workshop COST254, July 7-9 1997. Toulouse, France.

H. Trigui and D. T. M. Slock. Cochannel Interference Cancellation within the Current
GSM Standard. In Proc. of the IEEE International Conference on Universal Personal
Communications, Oct. 5-9 1998. Florence, Italy.

H. Trigui and D. T. M. Slock. “Performance Bounds for Cochannel Interference Cancel-
lation within the current GSM Standard”. “To appear in a special issue of the European
Journal Signal Processing (EURASIP)”, 1999.

1.2 Modélisation

1.2.1 Mise en évidence d’un filtre de transmission

Nous nous proposons dans cette section de modéliser I’émetteur (formé essentiellement par
un modulateur MSK: Minimum Shift Keying ou GMSK) par un filtre linéaire invariant dans le
temps (FLIT) avec les symboles transmis modulés comme entree. Dans le cas de la modulation
linéaire (MSK), ce filtre est exact. Par contre, nous démontrons qu’un filtre linéaire est une
bonne approximation de la modulation non linéaire (GMSK) qui est notre centre d’intérét.
Dans le cas général, Laurent a démontré dans [Lau86] que toute modulation (numérique) de
phase peut étre approximee par une superposition des modulations d’amplitude.

Cas de la modulation linéaire MSK

Considérons un signal CPFSK (Continuous Phase Frequency Shift Keying)[Pro89]

() =[P exp (j2m £ + (1) 1)

ou o3 est I’énergie des symboles transmis dy, f. est la fréquence de la porteuse et j = /—1.
La phase () d’un signal CPFSK croit ou décroft durant chaque période des symboles 7' selon

Tl [ u— kT w1 iR u
e(t) = thk:akgf/_ool’ect< T )dUZthk:akgf/_oo rect<T>du

= 2h ) axp(t — kT) (1.2)
k
1 ,0<z<1
= dpdp_y = - la sortie d’un r différentiel, rect(z) = ==
ar kdy—1 = 7% est la sortie d’un codeur di (x) { 0 . ailleurs
. " 0 ,t<0
qb(t):%/ rect<T>du: 2L ,0<t<T
o 5 L, t>T
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L’expression de la phase, pour une modulation MSK correspondant a I’indice de modula-
tion b = %, pour t € [T, (k4 1)T] est donnée par

k—1

o(t) = g S+ are(t — kT) (1.3)

n=0

qui, insérée dans I’expression de s(t), permet d’établir I’enveloppe complexe du signal MSK

k—1
]% (e7% k—1
P(t) = 0 e =0 udliok) _ ] eifen gduadlik)
n=0
k—1 k—1 d
-k ; — kT -k ; —kT
= Ha” el P(t=kT) _ j H y " oiard(t=kT)
n=0 n=0 =1

, dy .
= gRd,_y R = kg [cos¢(t — kT) +jd sing(t — kT)

k—1

= jcoso(t — kT) by_y + jsing(t — kT) by avec b, = j*d,

= f F(t — kT) by

k=—c0

Le filtre de transmission correspondant & la modulation MSK est, alors, donné par

jsin(Zt) ,0<t<2T
1) = 2T . 14
1) { 0 ,ailleurs. (1.4)

Cas de la modulation non linéaire GMSK

Nous détaillons dans cette section le cas d’un signal GMSK décrit en bande de base par
son enveloppe complexe () = /¢ ol

o(t) = g zk: ak/_:zect (“ _TkT> wh(u)du =Y apd(t —kT) (1.5)

k

est la phase modulée, ¢(¢) peut étre interprétée comme étant une réponse impulsionnelle de

la phase, {ax} est I’ensemble des symboles résultant d’un codage différentiel des données

originales {d,} € {—1,1} et T est la période des symboles. La réponse impulsionnelle de la
2

t

phase est obtenue en intégrant un filtre gaussien i(t) = ﬁe_%?ﬂ , et est donnée par
T [t U s t 1 t 1
== = == |G(5+2)-G(=—= 1.
o(t) 2/_Oorect(T)>|<h(u)du 5 |:G(T—|-2) G(T 2) (1.6)
ouo = —;7:;(;), B est la largeur de bande a -3dB, BT = 0.3 et
uT
G(u) = o*T h(uT) + u/ h(t)dt. 1.7)
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FIG. 1.2 — (a) Réponse impulsionnelle ¢(¢) de la phase d’une modulation GMSK, (b) Filtre de
transmission f(¢) de la modulation GMSK.

Nous pouvons remarquer sur la figure 1.2a qu’on peut approximer ¢(¢) par z&ro si ¢t < —% et
par 7 sit > % En interprétant cette figure, nous concluons qu’un symbole «;, a une influence
sur trois périodes de symboles (k — 1, k, &k + 1). Etant donnée la séquence d’origine {dj}, le

e | ()| & ar__| pt ! ie(t) |1 x(t)
{0,1} ( ) {17 dg—1 (11} () = f_oo > € =
Cod § .
differads | : modulation GMSK

Fi1G. 1.3 — Chaine de modulation d’un signal GMSK.

codeur différentiel (FIG. 1.3) produit a sa sortie a, = dyd;_1 = djil. La relation d’entrée-
sortie de ce codeur satisfait a, = 1 Si d, = dy_1 et ap = —1 si d;, = —di_;. Cette relation
implique que la phase (t) croft par 7 durant trois périodes de symboles si les symboles aux
instants & et & — 1 sont égaux et décroit par la méme quantité dans I’autre cas. C’est le cas
d’une modulation avec mémoire ou des IES sont introduites par la modulation elle-méme.

Un signal GMSK suréchantillonné peut étre approximé par un filtre linéaire ayant une
réponse impulsionnelle (FIG. 1.2b) s’étalant sur quatre périodes de symboles, excitée par la
séquence b, = j*d;, une version modulée des symboles transmis d;.. Nous avons mentionné
dans la section précédente que cette approximation disparait et la modélisation devient exacte
(mais avec un filtre plus court) dans le cas des signaux MSK. En exploitant le caractére bande
limitée du signal GMSK, on peut approximer la version temps continu de ce signal en in-
terpolant la sortie d’un systeme linéaire & temps discret. Pour cela, il faut supposer que le
facteur d’échantillonnage % de la sortie du modulateur =(¢) satisfait le théoreme de Shannon.
Le systeme linéaire F (FIG. 1.4) qui modélise le signal GMSK suréchantillonné est estimé
par la méthode de moindres carrés (MC) sur une longue période du signal. On pourra utiliser
aussi, pour le modele linéarisé, I’impulsion principale obtenue par la décomposition de Laurent
[Lau86]. Toutefois, notre modele linéarisé est optimal au sens des moindres carrées et permet
d’améliorer le rapport signal a bruit relatif & I’erreur d’approximation (sur 1000 périodes de
symboles) de 5dB.

SOit {fir+utoci<r,—1 ;0<ucr—1 12 FéPONSe impulsionnelle, de longueur Ly = 4T, du sys-
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Fi1G. 1.4 — Identification d’une modulation GMSK par la méthode des Moindres carrés.

teme identifié F ayant pour sortie échantillonnée

Li—1

T .
w(t0+kT—|—U7) = Thr4u = Thr4u = Z fir—l—u bk—i (18)
=0

ou to € [0,T] est un instant d’échantillonnage initial. Apres interpolation, I’enveloppe com-
plexe du signal GMSK sera approximée par

+oo
Bty =Y [t —kT)by. (1.9)
k=—cc
R t—t
Le filtre f(t) = Y > sinc(r = 0 ir—u) fi4 peut étre alors interprété comme étant un

filtre de transmission EIEFG. 1.2b).

Pour avoir une idée sur la qualité de cette estimation, nous tracons sur la figure 1.5 simul-
tanément la partie reelle du signal GMSK en bande de base () et son estimée Z(¢) pour un
facteur de suréchantillonnage » = 6. Le rapport signal a bruit (relatif & I’erreur d’approxi-

Signal GMSK en bande de base et son approximation par MC
1 T

E— GMSK
-= = Approx |

0.8

0.6

0.4r

0.2

Reel(x)
o

- I I I I I
0 20 40 60 80 100 120
Temps (symboles)

Fi1G. 1.5 — Linéarisation d’un signal GMSK en bande de base.
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mation dont le spectre est similaire a celui du signal qui n’est pas constant) est égal dans ce
cas a 25dB. La variance des erreurs de linéarisation doit étre ajoutée a la variance du bruit
blanc, qu’on va considérer par la suite, pour donner la variance totale du bruit. Avec la prise en
compte des erreurs de modélisation dans la variance du bruit, nous supposerons que le modéle
linéarisé est correct et que la modulation est (rendue) linéaire.

1.2.2 Description de I’environnement radiomobile

L’environnement des communications radiomobiles est constitué par des objets physiques
(immeubles, voitures, montagnes...) qui alterent les signaux émis avant qu’ils atteignent leurs
destinations. L’aspect dynamique de cet environnement rend compliqué la bonne modélisa-
tion du milieu de propagation. Dans la littérature, des modeéles statistiques pour chaque type
d’environnement (rural, urbain et montagneux) ont été adoptés séparément afin de trouver les
techniques les plus efficaces lors de la conception d’un systéme de communications radiomo-
biles [Rap96].

Les signaux émis peuvent étre atténues sous I’effet de la distance, diffractés et/ou réflé-
chis par les obstacles. Quant aux interféreurs, ils dépendent en plus de la puissance émise par
chaque source. Le récepteur aura pour chaque signal émis des copies déphasées et atténuées.
L’addition constructive ou destructive de ces trajets multiples et des sources interférentes mo-
difie les caractéristiques du signal utile.

1.2.3 Notations, hypotheses et modéle de données

¢ Enveloppe complexe du signal modulé:

Nous considérons le cas des modulations linéaires; I’extension au cas de quelques mo-
dulations non linéaires [Lau86, TS98a] est aussi possible (apres une linéarisation). Le
message utile pour I’utilisateur ¢ est une séquence de symboles {d; , } appartenant a un
alphabet fini €. A la sortie du modulateur GMSK nous aurons le signal

+ oo
si(t)= Y f(t—kT)bis. (1.10)

k=—c0

multiplié par e/27/<* ot 1" est la période des symboles, f. est la fréquence de la porteuse,
f(t) est le filtre de transmission et b; ;, = j*d; ;.

e Canal de propagation:

L’environnement de propagation est modélisé par un canal matriciel ¢; ;(¢) (1 < ¢ <
Ng;1 <5 < N,) ayant N, entrées (le nombre d’utilisateurs) et NV, sorties (le nombre
de capteurs a la réception). Il s’agit d’un modele linéaire dans lequel le principe de
superposition (des signaux) est applicable. Pour les signaux a bande limitée, on peut
approximer I’environnement par un ensemble de trajets multiples atténués et déphasés.
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Ainsi, la fonction de transfert entre I’utilisateur j et I’antenne » peut s’écrire comme

Leng

Cni(1) = arni6(t = 7)) (1.11)

r=1

ou a,.; et 7. ,; sont respectivement I’amplitude (complexe) et le retard du trajet ». Le
retard 7, ,; dépend de I’angle d’arrivée de I’onde et de la géométrie de I’antenne. La
distribution des amplitudes et les valeurs (déterministes) des retards dépendent de I’en-
vironnement de la propagation (urbain, rural ou montagneux). Dans un contexte multi-
utilisateur, un retard 7; lié a I’ utilisateur 5 uniformément réparti sur une période de sym-
boles vient s’ajouter a I’ensemble des retards.

Bruit blanc:

Le bruit thermique des capteurs et/ou des échantillonneurs est modélisé par un processus
aléatoire stationnaire gaussien et centré. Si les capteurs sont espacés par une distance
supérieure a A/2 ou A est la longueur d’onde alors le bruit est supposé étre spatialement
blanc. Si les capteurs sont identiques alors la puissance du bruit sera équirépartie sur
les capteurs. Le spectre du bruit blanc (théoriqguement infini) est tres large et il peut
s’étendre a 10'° H » [Lee82].

Filtre de réception:

Les fréquences des porteuses sont espacées, en GSM, de 200kHz. Afin d’atténuer la
puissance des canaux adjacents, les normes [ETS95] spécifient pour les constructeurs
un gabarit qui doit satisfaire une certaine qualité de service. Dans I’absence dans nos
simulations des utilisateurs appartenant a des cellules adjacentes, on se contentera d’un
filtre de réception idéal d’amplitude /7" dans la largeur de bande.

Signal recu:

Aprés démodulation, le signal recu est un mélange convolutif bruité des signaux émis.
En supposant que les modulateurs pour les différentes sources sont identiques, la relation
d’entrées/sorties est donnée par

y(t) = f h(t — kT) by + n(t) (1.12)

k=—c0

o y(t) = [y1(1)---yn.(1)]" est le vecteur des signaux recus sur les capteurs & I’instant
t, n(t) = [n1(t)---nn.(t)]" celui du bruit sur les capteurs au méme instant et b, =
[b1x - bn,x]" le vecteur des signaux sources modulés par j* & ’instant ¢ = k7'. En
absence de toute frequence d’offset, la convolution du canal de propagation ¢(¢), du
filtre de transmission f(¢) et éventuellement du filtre de réception ¢(¢) est la réponse
impulsionnelle globale i (t) = ¢(t) * f(¢) * g(¢). La convolution du filtre de transmission
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Chapitre 1. Introduction

et du filtre de réception est le filtre de mise en forme. Ce dernier est donné, dans le cas
ou ¢(t) est un filtre ideal de (moitié de) largeur de bande %, par I’expression

_ t |
_ VT Z ZSII‘IC(T S—ir ) firtu St p>r,
P ] ; —to . P _
r e —ip—u—) J; <
r\/_ ; ;SII’IC(}? 7w ur)fw’-l-u si p<r
(1.13)

Puisque la modulation GMSK est a bande limitée, la diversité obtenue par le suréchan-
tillonnage est limitée. En pratique, p = 2. Il est a noter que p, qui est un parametre de
conception & la réception, est indépendant du choix de r qui est typiquement plus grand.
A la sortie du capteur n et avec les hypothéses précédentes sur le modele de propagation,
les symboles de I’utilisateur 5 doivent passer par le canal

Leng

hn]‘ (t) = Z a,,mps(t — T; — Tr7n]‘). (114)

r=1
Il s’en suit que chaque colonne ;(¢) de k() est un filtre a réponse impulsionnelle finie
(RIF) de longueur N;T = (Ly+7;)T+ max_ 7.,;7 ou LT est lalongueur du filtre

] r, 1<n<N;
de mise en forme.
e Diversité:

La diversité spatiale consiste a recevoir sur des capteurs suffisamment éloignés des co-
pies déphasées des signaux. On peut créer des voies artificielles en suréchantillonnant
le signal recu sur chaque capteur a la fréquence & [GM75, Ung76]. En general, I’en-
tier p est faible et depasse rarement deux dans le cas des signaux a bande limitee. Il a
été mentionné dans [SI093] qu’un suréchantillonnage fractionnel est déconseillé dans le
cas des transmissions par paquets courts (cas de tous les systemes cellulaires). En effet,
la formulation vectorielle (stationnaire) réduit le nombre d’échantillons nécessaires au
calcul des statistiques du signal (matrice d’autocovariance par exemple).

Introduisons les p phases des V; signaux (suréchantillonnés) recus sur les capteurs par:
[
Yn—1)p+ik = Yn(to + (k + ];)T), n=1,....,.Ng, [ =0,....,p—1 (1.15)

ou y,,(t) est le signal recu par le capteur n.
Notons que nous ne considérons pas dans ce manuscript le cas de la diversité induite par
I’émetteur [Win98].

e Variance du bruit a la sortie d’un filtre de réception ideal:

Soit % la densité spectrale de puissance de la partie réelle ou imaginaire d’un bruit
blanc w.(t) a I’entrée du filtre de réception ¢(¢) = %sinc(p%). A la sortie de ce filtre,
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1.2. Modélisation

on aura le bruit

w(ty =ty =ot) = [ ot - i (116)

o0

qui, échantillonné & Iinstant ¢ = k1, k € Z, fournitw, (k1)

= f_—l_oo g(T)we(k%—T)dT.
En calculant la fonction d’autocorrélation du processus w, (%)

o0

Ry (kL —1T) = E {ws(ki)ws(zg)}
= [T 9(r)g(r)E [we(kE—r ) (1Z—7")| drdr
= f+oo f+oo (T)g(") /NT(S(ZZ—T +r—kZL ) (1.17)
= NO f+oo f+oog ™)g (7’ —I-kT—l%)dT
= 2p5k,1 vkl € Z,

on remarque que le bruit, filtré, échantillonné é la fréquence % est blanc et il a comme
variance (de la partie réelle ou imaginaire) p . Par conséquent, le suréchantillonnage
est une source d’amplification du bruit.

Signal discret:

Echantillonnons le signal (filtre) recu (1.12) a la cadence Z et réarrangeons les sous-
échantillons obtenus pour avoir une représentation vectorielle a la cadence des symboles

Nu Nl—l Nu
yr = > hubii+ni =Y HiyBivi(k) + ny, (1.18)
=1 =0 =1
T , . .
Y, = [yO,kyp,k"'y(Ns—l)p,kv 7yp—1,ky2p—1,k'"yNsp—l,k] et une écriture similaire

pour n, et h; ;.. Les coefficients de la reponse impulsionnelle relative a I’ utilisateur /, et
s’étalant sur N;7', sont regroupés dans la matrice H; 5, = [hin,—1 - - hio]. Cette der-
niére doit étre multipliée par By n, (k) = [bis—n,+1 - bix]” pour donner la contribution
de I’utilisateur / dans le signal y,.

Exploitation du caractére unidimensionnel de la constellation dans le modéle multivoie:

L’entrée b, du modele multivoie discret est complexe alors que la constellation des sym-
boles dj. est réelle. Si on représente le systeme par des quantités réelles, on arrive a
doubler le nombre de voies. La décomposition polyphase aux instants pairs et impairs,
introduite dans [TS97a], du signal y, permet de doubler aussi bien le nombre de voies
que le nombre de sources. Les sous-séquences (—1)¥dy; et (—1)*dqzy, apparaissent
sous la forme de deux sources indépendantes. Afin de doubler le nombre de voies, sans
modifier le nombre de sources, il a été proposé dans [KOS96] de démoduler le signal
y, par ;" pour compenser la rotation de I’alphabet [Lau86] et restituer I’aspect réel de
I’entrée. Apres cette démodulation

Ny, ]Vl_1 N, Nl
T Z Z G b+ T = Z Z “hy)dpg—s + 7 g, (1.19)
=1 =0 =1 =0
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on décompose les quantités complexes en parties réelles et imaginaires

Ny N;— Ny
yk Ry~ yk ZZ% hlzdlkz+§R(] knk Zh dk‘|‘nk,
yk_ (57 yk ZZ hu dip—i + (5~ knk Zh dk‘|‘nk,
=1 =0 =1

ou ¢! est I’opérateur de retard (¢~ 'y, = y,_,) et

Ny—1

hi(q) =Y hiqg" = Zifﬁ “hui)g
= o= (1.21)
Z hiq ™ = Z 35 hai)g ™

=0

Une représentation plus compacte de ce systéme, ayant N, entrées et m = 2pN, sorties
réelles, est la suivante

Ny, Ny
Yi I—1 h; (q) g =1

ou P est une matrice de permutation qui doit prendre en compte un arrangement préféré
des phases. En pratique les symboles d’un utilisateur peuvent étre considérés comme
étant blancs et décorrélés entre les utilisateurs. Ainsi, E[d; xd; ;] = 6;.:6%, ;073

Dans la suite de ce rapport, on considerera le premier utilisateur comme celui désiré.
La contribution des autres utilisateurs sera additionnée au bruit 7z, pour former un bruit
coloré spatialement (et temporellement) ©,.. Dans ce cas, le modéle précédent se réécrit
comme suit:

Ny
U, = ﬁ1(q)d1,k + Zﬁl(q)dm +mny = ﬁ1(q)d1,k + v . (1.23)

(=2

Dans tous les endroits ou il n’y aura pas de risque de confusion, I’indice 1 sera omis et
on aura le modele simplifié

Uy =h(q)dr+v, h(z)=) huz"F= : (1.24)

1.3 Implémentation du récepteur proposé

1.3.1 Estimation (semi-aveugle) du canal d’un utilisateur donné

La partie critique de I’ICMF est I’estimation du canal de I’utilisateur considéré. La mé-
thode classique des moindres carrés (MC) peut donner des estimées médiocres dans le cas
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1.3. Implémentation du récepteur proposé

ou la puissance des interféreurs est élevée. Des améliorations significatives peuvent résulter,
théoriquement, des méthodes de maximum de vraisemblance et des techniques sous-optimales
considérées dans le chapitre 5. Nous proposons deux solutions assez complexes pour amélio-
rer la qualité d’estimation du canal. Dans la premiere solution, nous estimons le canal a partir
de la séquence d’apprentissage par un critere de MC optimalement pondéré. L’autre solution
fait intervenir aussi un critére de MC ponderé, mais en modifiant les signaux d’entrée et de la
réponse désirée [TS97b]. Cette solution, qui exploite aussi bien I’information de la séquence
d’apprentissage que I’information aveugle qui peut exister dans le reste du paquet recu, est
notre premiére proposition d’un algorithme semi-aveugle. Nous démontrons, grace a une ana-
lyse des bornes de Cramer-Rao, que la séquence d’apprentissage doit étre assez courte afin de
maximiser I’apport de I’information aveugle qui est asymptotiquement fini. Ces résultats ont
été publiés partiellement dans

H. Trigui and D. T. M. Slock. Optimal and Suboptimal Approaches for Training Se-
quence Based Spatio-Temporal Channel Identification in Colored Noise. In Proc. 31th
Asilomar Conference on Signals, Systems and Computers, Nov. 3-5 1997. Pacific Grove,
CA.

Nous présentons, dans le méme chapitre, toutes les méthodes d’estimation spectrale parame-
trique que nous avons étudiées dans le but de mettre en ceuvre le filtre d’annulation d’interfé-
rences en aveugle présent dans I’ICMF. Finalement, nous proposons une méthode bilinéaire
pour résoudre le probleme de maximum de vraisemblance déterministe correspondant a la
démodulation d’un utilisateur en présence d’un bruit gaussien coloré.

1.3.2 Exploitation de la connaissance a priori du filtre de mise en forme

Afin d’améliorer la qualité d’estimation du canal et du filtre d’annulation des interférences,
et par conséquent d’implémenter I’ICMF, nous proposons dans le chapitre 6 de prendre en
compte les connaissances a priori du systeme cellulaire (GSM). Nous démontrons qu’une
amélioration significative des performances peut résulter de I’exploitation du filtre de mise
en forme p,(¢) [TS98b]. Nous avons propose dans le papier

H. Trigui and D. T. M. Slock. Training Sequence Aided Multichannel Identification
in the Presence of Interference and Noise. In Proc. IEEE Global Telecommunications
Conference (Globecom), Nov. 8-12 1998. Sydney, Australia,

qui a recu le prix de The Hewlett Packard Excellence Award, d’égaliser partiellement ce filtre
commun & tous les utilisateurs afin de raccourcir leurs canaux. Nous présentons une borne de
probabilité d’erreur correspondant a cette implémentation du récepteur. Ensuite, nous consi-
dérons le probleme d’identification conjointe de canaux multiples pour des utilisateurs quasi-
synchrones. Ce scénario est assez courant dans un systéme utilisant I’AMRT ou les stations de
base sont synchrones et le rayon des cellules est limité a quelques kilometres. Apres une égali-
sation partielle du filtre de mise en forme qui compense les IES introduites, principalement par
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la modulation GMSK, le récepteur doit détecter les seéquences d’apprentissage actives par une
étape de synchronisation. La performance de notre méthode de synchronisation [TS99c] est
compétitive a celle obtenue en faisant une réduction des interférences sous-optimale (spatiale)
proposée dans [CPMD97, LS97, KS98, LCS99]. Nous démontrons que la synchronisation des
paquets des interféreurs détectés peut étre améliorée dans le cas ou le systeme cellulaire dis-
pose d’un algorithme de saut de fréquences (frequency hopping) cyclique. Ces résultats ont été
partiellement publiés dans

H. Trigui and D. T. M. Slock. Training Sequence Based Multiuser Channel Identification
for Cochannel Interference Cancellation in GSM. In Proc. Signal Processing Advances
in Wireless Communications (SPAWC), May 9-12 1999. Annapolis, MD, USA.

1.3.3 Egaliseurs a complexité réduite

Afin d’augmenter le débit dans la troisieme génération des systemes mobiles, la modu-
lation 8-PSK a été adoptée par la norme EDGE. Avec ce choix, la complexité de la DSMV
devient prohibitive. Il a été proposé dans la littérature de réduire le nombre d’états dans le
treillis et/ou de raccourcir la mémoire du canal afin d’atteindre des performances voisines de
celles correspondant a la DSMV sans réduction de la complexité. Nous démontrons, dans le
chapitre 7, que I’ICMF peut réduire conjointement les interférences et la mémoire du canal
d’un utilisateur donné. Toutefois, son implémentation faisant intervenir des filtres a réponses
impulsionnelles infinies est rendue plus difficile. Nous proposons, comme dans [SI096], de sé-
parer les opérations d’annulation des interférences et de I’égalisation. Nous démontrons qu’il
faut éviter, dans le cas monovoie, d’égaliser les zéros du canal qui sont proches du cercle
unité. Ces zéros doivent étre, alors, traités par la DSMV apres I’égalisation partielle des autres
zeros. Nous comparons aussi dans le méme chapitre la performance de différents types d’éga-
liseurs multivoie a complexité réduite [TS99b] pouvant étre étendus facilement au cas d’un
bruit coloré. Ces résultats ont été publiés partiellement dans

H. Trigui and D. T. M. Slock. Performance des égaliseurs a complexité réduite et ap-
plication a la norme EDGE. In Proc. 17eme Colloque sur le traitement du signal et des
images (GRETSI), Du 13 au 17 Septembre 1999. Vannes, France.
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Chapitre 2

Aspect multivoie et annulation des
Interférences

La performance de la détection de séquence basée sur le critére du maximum de vraisem-
blance est bornée (et souvent bien approximée) par la borne du filtre adapté. Dans le chapitre
précédent, nous avons démontré que la version linéarisée de la modulation GMSK utilisée par
le systéme GSM peut étre reformulée afin d’obtenir une constellation réelle pour les symboles
transmis, permettant d’avoir un aspect bivoie d aux composantes en phase et en quadrature de
phase du signal recu. On peut obtenir plus que deux voies en suréchantillonnant le signal recu
et/ou en utilisant plusieurs capteurs (antennes, polarisations). Pour ce modéle, nous présentons
la BFA correspondant & la DSMV faisant la détection d’un seul utilisateur en présence des
interféreurs modélisés par un bruit gaussien coloré. Nous supposons que I’information sur la
corrélation du bruit exploitée par la DSMV peut étre, en général, incomplete (par exemple en
simplifiant les corrélations spatio-temporelles par des corrélations spatiales). Dans les conclu-
sions, il s’avere d’une part, que la prise en compte correcte des corrélations spatio-temporelles
des interfereurs permet d’améliorer nettement les performances (BFA) et d’autre part, qu’une
diversité intéressante résulte de I’exploitation de I’excés en largeur de bande de la modulation
GMSK.

2.1 Probabilité d’erreur et borne du filtre adapte

Considérons tout d’abord le cas d’un seul utilisateur. Le signal recu échantillonné a la ca-
dence des symboles est décrit a I’instant ¢ = £1" par I’équation (1.24) ou vy, est un bruit blanc
spatialement et temporellement de variance o21,, et I,, est la matrice identité de taille m.
En pratique, on distingue deux cas de transmission: continue et par paquets. La premiére est
fréquemment rencontrée dans les systéemes utilisant I’ Accés Multiple par Répartition de Code
(AMRC) ou toutes les ressources temporelles et fréquentielles sont identiques pour tous les uti-
lisateurs. La transmission par paquets est tres fréquente dans les systemes cellulaires utilisant
I’AMRT. Si le paquet est assez long, et si les effets (transitoires) de bords sont négligeables,
alors la transmission par paquets sera équivalente a la transmission continue. En général, nous
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préférons des dérivations temporelles correspondant a la transmission par paquets. Les for-

mules asymptotiques, correspondant au cas des transmissions continues, seront données dans

la mesure ou le passage de la formulation temporelle a la formulation fréquentielle sera simple.
Empilons L échantillons consécutifs du signal recu dans un vecteur

Y=TH)D+V =TD+V (2.1)

ouyY =[yf -yt V=[0] %), D =[don-di]', H = [hy_s- ho] et T(H)
est une matrice de convolution (bloc) Toeplitz remplie par les coefficients du canal. Le critére
a minimiser par la DSMV se réduit dans le cas d’un bruit additif blanc gaussien a un probleme
de moindres carrés

~ - Jp—

D = arg pein Y —T(H)D|". (2.2)
Supposons qu’il existe une séquence de n symboles estimeés f)n(k) = [c/l\k e @+n_1]T qui
ne contient pas N symboles consécutifs corrects et soit £, (k) = D, (k) — D, (k) la séquence
d’erreur de longueur n (le premier et le dernier élément étant non nuls) satisfaisant I’événement
d’erreur [For72]

k4+n—1 k4+n—1
C Y g —HDxG-N+DIP< D g, - HDNG - N+ 1) (2.3)
j=k =k

dont la probabilité d’occurence est donnée par [For72]

Ae)

20'5

P<s>=@( ) (€)= [Tk + N — DE, (k)] (2.4

+oo
ol Q(z) = m / %t est la fonction de probabilité d’erreur, liée a la fonction d’erreur

complémentaire par Q(z) = serfc <E> La matrice 7,(k + N — 1) contient I’ensemble
des colonnes de 7 (H) correspondant a la séquence D, (k). 1l a été démontré dans [For72]
qu’une bonne approximation de la probabilité d’erreur P, est proportionnelle a @ < mm) ou
dnin = r%m d(&) est la valeur minimale de d(£). Dans la litterature [CGKS92], I’argument de

la fonction d’erreur (lors du calcul de la probabilité d’erreur) est la racine carrée d’une quantité
appelée borne du filtre adapté:

dmin
VBFA 2 fmin (2.5)

20'5

Dans le cas particulier des transmissions binaires (de symboles i.i.d. de variance o3) et n = 1,
on peut vérifier que d,,;, = 2||H||c, et que

P. = QWWBFA) = Q (“d”ﬁ”> . (2.6)

Oy
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2.2 Interprétation de la borne du filtre adapté

Il est bien connu que le récepteur linéaire optimal est le filtre adapté blanchisseur qui
est la cascade du filtre adapté (au canal de transmission) et d’un filtre scalaire [For72]. Le
filtre adapté a pour but, par exemple, de maximiser le RSB a sa sortie tandis que le filtre
scalaire reblanchit le bruit qui a été coloré par le filtre adapté et réduit la mémoire du canal
équivalent, ce qui a pour effet de réduire la complexité de tout traitement ultérieur. Ce filtre
disparait dans la dérivation d’Ungerboeck [Ung74] et la métrique considérée par I’algorithme
de Viterbi n’est plus euclidienne. Cependant, les récepteurs de Forney et d’Ungerboeck issus
de la méme formulation mathématique sont équivalents [BC98]. Considérons la transmission
d’un symbole isolé di, ou d’une maniere équivalente, enlevons la contribution des symboles
passés et futurs au symbole dj, du signal recu. Soit /7 un filtre linéaire qui transforme le signal
multivoie en un signal scalaire

ol 7Ty est la (k + N — 1)éme colonne de 7 (H). Le rapport signal a bruit doit dépendre de la
position du symbole dans le paquet et il est défini a I’instant & par

RSB = GZF I

(2.8)
La solution du probleme de maximisation de RSB, par rapport a F} est donnée par F =
cTH ou ¢ est un scalaire. A part les effets de bords, le rapport signal a bruit a I’entrée de
I’élément de décision (qui est le signal z;) est donné par RSBy, ee = Z—% HFHQ et il sera
appelé RSBgpp . Cette valeur, dont la racine carrée apparait dans I’argument de la probabilité
d’erreur (2.6), est la performance atteignable pour un canal H bruité par un bruit additif blanc
et gaussien (BABG) et une constellation donnée si on ne transmet qu’un seul message (c.a.d.
en absence des IES). Dans le cas d’une constellation quelconque, une bonne approximation de
la probabilité d’erreur P, sera proportionnelle a Q (v BF A) [For72]; la BFA étant a son tour
proportionnelle au RSBgEAa.

Finalement, la BFA est une quantité liée au rapport signal a bruit. Elle sera confondue dans
ce chapitre, faisant appel a une constellation binaire, avec le RSBgpa .

2.3 Borne du filtre adapté dans le cas d’un bruit coloré

Considérons le cas d’un bruit gaussien de moyenne nulle et de matrice de covariance
Ryy = E[VV¥]. Nous nous intéressons, dans cette section, a la dérivation de la BFA cor-
respondant a la DSMV faisant la détection d’un seul utilisateur en présence d’un bruit gaussien
coloré dont la matrice de covariance est supposee étre Ryy =E [VVH] alors que sa valeur
réelle est Ryy = E [V V"] Le probléme de la DSMV se raméne dans ce cas a la minimisa-
tion d’un critére de moindres carrés pondéré

min ||Y — T(H)DHZR_l ) (2.9)

DEQL+N—1 VU
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Décomposons, comme dans [SC96b], la partie signal en une composante dépendante du sym-
bole a détecter d; et une autre composante dépendante des symboles connus Dj, (détectés
correctement)
74, est la colonne de 7 qui est multipliée par le symbole d;., 75, est la matrice 7 dont la
colonne 7, a éte enlevée, le vecteur D, contient les symboles passés et futurs au symbole dj.
Les vecteurs 7, d; et T, D) contiennent respectivement la contribution du symbole d;. et les
autres symboles dans le paquet. Si la contribution des symboles connus est enlevée du signal
recu, on peut réécrire le critere (2.9) comme

min || [Y — Tp, Di] — nkdku%_l : (2.11)

di €L VU

Il admet pour solution

{cik — dec{z}

o -1 — _ 2.12
= <7§va11;7?1;€> 7§va11; Y — Tp, Di] (.12

ou dec{.} est I’opérateur de décision qui choisit I’élément de I’alphabet 2 le plus proche de
son argument. 7.7 IA%;L est un filtre adapté spatio-temporel multivoie qui maximise le rapport
signal a bruit a sa sortie. En appliquant la définition de la section précédente, la borne du filtre
adapte est le rapport signal a bruit a I’entrée de I’élément de décision dec{.}. A I’instant k et
avec la notation simplifiée 7,;, = T}, on peut écrire

~—1
U?l(TJfIvaTk)Q

BFA, = RSB = —4— ST
TH Ry Row Ry T

(2.13)

Cette valeur peut varier, a cause des effets de bords, selon la position du symbole dans le
paquet. On considérera la valeur moyenne de la BFA par symbole

L L ~—1
1 1 (T Ry T )?
BFA= ———— ) BFA,=——F—— ) Atk Tov ik (o 14)
L + N -1 k=—N+2 L + N—1 k=—N+2 TER’U’UR’U’UR’U’UTIC

Quand la longueur du paquet L tend vers I’infini, cette borne sera équivalente a celle obtenue
dans le cas d’une transmission continue. Afin d’obtenir I’expression asymptotique de cette
borne, on repose sur le théoréeme 4.4 établi dans [Gra93]. Soit

o,k "1k - T—_L41,k
r :
Tlse(z))=1| " (2.15)
: T T 1.k
T'L—1,k te 1,k o,k

o0

une matrice Toeplitz de taille L correspondant au keéme spectre s;(z) = Z rigz"", les

1=—00

éléments r; ;, peuvent étre en général des matrices carrés. Asymptotiquement (quand . — o),
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le (¢, 7)éme élément du produit des matrices Toeplitz ou de leurs inverses (¢, = +1) est donné

par
" 2m9 z .

D R | C T @16)

L’application directe de ce théoréeme nous permet de transformer I’expression temporelle qui
apparait dans le numérateur de I’équation (2.14) en une expression fréquentielle

N-1N-1
~—1 —H ~—1 _
TRy Ty = Z Zhi [Ryvpli-Nt14ip-niitih; (2.17)
=0 5=0
N-1N-1
L—oo 1 dz —H _ay, 1 dz—t, . ~_4, &
= g ) TR IR SR = o TR S G,

—_

N—
h(z) = > ;=™ étant le canal multivoie de taille m x 1. Aprés une transformation ana-

=0
logue pour le dénominateur, on obtient la borne du filtre adapté correspondant au cas d’une

transmission continue

2( 1 dzt G-1K 2
o3 (35 § £R'(=)Suh(2) )
2§ R () S SwSuih(z) |

BFA = (2.18)

Swv(z) est la densité spectrale de puissance (d.s.p.) du bruity et ' (z) = h" (1/2%).

2.4 Bornes de performances pour I’annulation des interfé-
rences

Considérons, dans cette section, le probléme de la détection optimale de la séquence d’un
utilisateur donné par le critere de maximum de vraisemblance. Pour cela, nous pondérons
correctement le critére de la DSMV (2.9) par la matrice de covariance du bruit Ryv = Ryw.
Nous définissons le rapport signal a bruit par rapport au bruit blanc (de variance ¢2) dans le
modele de données (1.22) comme la moyenne du RSB par voie physique
1 o3 1 dz—t

—h'(2)h(z), (2.19)

RSB = ——
2N o2 2mj z

o2 étant proportionnelle au facteur de suréchantillonnage p. Le bruit additif gaussien @, qui
apparait dans I’équation (1.24) résulte de la superposition de NV, — 1 interféreurs et d’un bruit
additif supposé étre spatialement et temporellement blanc. Si on regroupe les canaux des inter-
féreurs (h; = G,_,), ayant la méme structure que h(z), dans la matrice G(z) = [G; - - - Gy, _1]
de taille m x N, — 1, alors on peut écrire la d.s.p. du bruit coloré T, comme

Sw(z) = 02G(2)G(2) + 021, . (2.20)
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Avec I’hypothése précédente sur la d.s.p. du bruit coloré (Syv(z) = Swv(z)), I'expression de
la borne du filtre adapté (2.18) se simplifie sous la forme

BFA = Rt ) SaIR(=). (2.21)

27‘[‘] z

Cette borne doit dépendre du RSB et de la puissance des interféreurs. Pour cela, nous définis-
sons pour le £éme interféreur, un rapport signal a interférence (RSI)

et
Rst, = M (R(:)

§LGL(2)Gx(=) |
G (z) étant la £éme colonne de la matrice G(z). Afin de garder une seule valeur pour le
RSI, nous supposons par exemple que tous les interféreurs ont la méme puissance (RSl =
Nu_|1), ce qui est le cas le plus défavorable en pratique. Nous noterons par la suite BFA =
BFA(RSB, RSI). Dans le cas ou tous les utilisateurs sont détectés conjointement, une borne de
performance sur la détection d’un utilisateur donné peut étre obtenue en supposant que tous
les interféreurs sont détectés parfaitement. Dans ce cas, leur contribution au signal recu est

parfaitement enlevée et on obtient

(2.22)

BFApC = BFA(RSB, x) = 2N, RSB. (2.23)

Nous considérerons dans ce qui suit la détection d’un seul utilisateur traitant les interféreurs
comme un bruit gaussien coloré. La quantité BFA(RSB, RSI) sera la BFA du probléme de la
DSMV dans lequel la corrélation du bruit et des interféreurs a été prise en compte correcte-
ment. Elle caractérise le pouvoir d’annulation des interférences dd a la formulation multivoie.
Afin de quantifier ce pouvoir d’annulation des interférences, nous comparons les performances
avec celles obtenues dans le cas de la détection conjointe (DC) de tous les utilisateurs, et nous
définissons la quantité

BFA(RSB,RSI) o2 § LR (2 Swh()

BFArel — —
BFA(RSB, o0) §ER ()

(2.24)

En utilisant le lemme d’inversion matricielle [Kay93] sur la matrice SW, on peut démontrer
que

FER'()6() (24 61(=)6(2)) GI(=)(2)
§ R (2)R(2) |

Il est clair que BFA,.; est majoré par 1. Afin de minorer cette quantité, nous réécrivons le
numeérateur de la fraction rationnelle dans le domaine temporel et nous utilisons une propriété
des matrices définies positives [HJ85]

(2.25)

P1: Si A et B sont deux matrices définies positives alors (A + B)™' < B™". (2.26)

Nous obtenons

S BFArel S 17 (227)
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G = G(z) (GT(z)G(z))_1 G'(z) est la matrice de projection sur I’espace colonne engen-
dré par les canaux des interféreurs, et 9 est I’angle entre cet espace et le canal de I’utilisateur

considéré. La borne supérieure est atteinte pour |§S—Sé — oo (méme si Swv # Syy tant que

Swv converge vers un multiple de la matrice identité) alors que la borne inférieure est atteinte
pour |§S—Sé — 0. Dans ce dernier cas, il est clair que nous ne pouvons annuler que la partie
des interférences incluse dans le sous-espace orthogonal a celui de I’utilisateur considéré. Ce
résultat montre que si le canal de I’utilisateur considéré est orthogonal & ceux des interféreurs
forts, ce qui est tres probable lorsque le nombre de voies est assez grand, la DSMV sur le
signal multivoie recu utilisant la vraie matrice de covariance du bruit et des interféreurs aura
pratiqguement les mémes performances que la détection conjointe de tous les utilisateurs et ceci

indépendamment de la puissance des interféreurs.

2.5 Filtrage spatial optimal

Dans cette section, nous remplacons le filtre adapté spatio-temporel qui réduit le signal
multivoie en un signal scalaire par un filtre spatial f. Pour une constellation réelle, le filtre
classique complexe de taille 1 x N, doit étre remplacé par un filtre spatial linéaire au sens large
f= [fRfI] de taille 1 x 2V, afin de traiter I’aspect non-circulaire des signaux [PC95, Che95].
En pratique, ce filtre est concu en maximisant le rapport signal a bruit plus interférence (RSBI)
du signal scalaire f7y" + £y’ résultant & sa sortie. Dans le cas ol nous suréchantillonnons
le signal recu par un facteur p > 1, toutes les phases seront prises en compte et le nombre de
coefficients du filtre £ sera multiplié par p. Cependant, I’approche sera toujours spatiale du
moment ou elle n’utilise pas les corrélations des signaux dans le temps.

Le filtre spatial, obtenu en maximisant le rapport

P55 ZRER NFT fryy(0) 17
frov(0) 7 frov(0) £

est le vecteur propre généralisé associé a la valeur propre généralisée maximale des matrices
(ryy(0), rvw(0)). Il s’en suit que

—1

RSBI = o2 : (2.28)

RSBI = A (rghy (0)ryy(0)) — 1 = 07 A an(rphs () H N H ). (2.29)

Dans le cas ou RSB — oc, ou si le canal de I’utilisateur consideré est orthogonal a ceux des
interféreurs nous aurons I’égalité ci-dessous et les bornes du RSBI correspondant au filtrage
spatial optimal [SC96b]:

BFApc  tr(HyHy)
— RSBI )\max(ﬁNﬁﬁ)

<min(2N,, N) , (2.30)

BFAp est la borne du filtre adapté correspondant a la détection conjointe de tous les utilisa-
teurs ou au cas d’absence des interféreurs. La borne inférieure est atteinte quand la diversité
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spatio-temporelle disparait. Dans ce cas, le canal spatio-temporel se factorise en un filtre spa-
N-1

tial ko et un filtre scalaire temporel ¢(z) = > ¢;27'; Cest a dire que h(z) = hoZZ. La

€0

borne supérieure est atteinte dans le cas d’unela(iversité spatio-temporelle totale, c’est a dire
quand HxH x ~ L. ou HyHa ~ Iy, laquelle est de rang plein. Dans ce cas, les (2,
ou N) réponses impulsionnelles individuelles sont orthonormales. Statistiquement, si les 2N,
réponses impulsionnelles sont i.i.d., alors la borne supérieure est approchée quand le nombre
de capteurs devient grand.

2.6 Reésultats de simulations

Nous considérons quatre environnements de propagation typiques pour la norme GSM:
rural (RU: Rural Area), urbain (TU: Typical Urbain), urbain difficile (BU: Bad Urbain) et
montagneux (HI: Hilly Terrain). Pour chaque type d’environnement, nous considérons pour
tous les utilisateurs des canaux statistiques [ETS95] a six trajets. Les canaux sur les différents
capteurs sont supposés étre indépendants. Nous montrons des courbes illustrant la BFA en
fonction du RSI pour un rapport signal a bruit fixé a RSB = 20dB. Une valeur différente du
RSB a pour effet de translater les courbes selon la bissectrice du premier cadran. Cependant,
une valeur supérieure a 25 dB (qui est la variance de I’erreur d’approximation de la modulation
GMSK) n’aura pas de sens. Les différentes courbes représentent la moyenne sur 50 réalisations
du canal de I’utilisateur considéré et ceux des interféreurs. Ces derniers sont retardés indépen-
damment par rapport & I’utilisateur considéré par un retard aléatoire dont la distribution est
uniforme dans [0, 7]. Nous avons considéré le récepteur optimal qui effectue la DSMV en
traitant correctement les corrélations spatio-temporelles, et des structures sous-optimales de
récepteurs qui négligent les corrélations temporelles des interféreurs et prennent en compte
uniquement la corrélation spatiale. Nous avons considéré aussi le récepteur qui ignore la pré-
sence des interféreurs (fim, est un multiple de la matrice identité, le coefficient scalaire étant
la moyenne des élements diagonaux de Rge). Nous montrons aussi la courbe illustrant le
RSBI relative au cas d’un récepteur purement spatial. Nous montrons en trait plein la BFA
(MFB) lorsque Ryv = Ry et respectivement en trait interrompu et en trait interrompu court
le cas oll Ry est diagonale (MFBW) ou bloc-diagonale (MFBD). La BFA correspondant au
filtrage spatial optimal est représentée par une étoile (MFBS) alors que le RSBI est représenté
par un carré. Nous considerons dans nos simulations le cas d’un ou de plusieurs interféreurs et
deux formes de voies multiples (capteurs et suréchantillonnage).

Les simulations montrent dans le cas ou le nombre de voies est égal ou excede le nombre
des utilisateurs que la dégradation des performances (BFA) du récepteur sous-optimal, faisant
la détection d’un utilisateur donné et prenant en compte correctement les corrélations spatio-
temporelles du bruit et des interféreurs par rapport au récepteur optimal qui détecte conjointe-
ment tous les utilisateurs, est bornée lorsque la puissance des interféreurs devient occasionnel-
lement importante (FIG. 2.3). L’exploitation des composantes en phase et en quadrature permet
de doubler le nombre de voies avec une diversité totale. Les simulations montrent que la dégra-
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RU, leapteur, p=2, 1 inerfereur co-canal, RSB=2008, 50 realisations
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FiIG. 2.1 — BFA en fonction du RSI pour RSB=20dB, un capteur, un interféreur et suréchan-
tillonnage par p = 2, pour les modeles de canaux RU, TU et HI.

HI, 2capteurs, p=1, 1 interfereur co-canal, RSB=20d8, 50 realisations.
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Fi1G. 2.2 — BFA en fonction du RSI pour RSB=20dB, deux capteurs, un interféreur et pas de
suréchantillonnage, pour les modeles de canaux RU, TU et HI.

TU. 2capteurs, p=1, 2 interfereurs co-canal, RSB=2008, 50 realsations. TU. 2capteurs, p=1, 3 interereurs co-canal, RSB=2008, 50 realsations.
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Fi1G. 2.3 — BFA en fonction du RSI pour RSB=20dB, deux capteurs, pas de suréchantillonnage,
le modele TU, pour 2, 3 et 4 interféreurs.

U, Lcapteur, p=2, 2 interfereurs co-canal, RSB=2048, 50 realisations HI, Leapteur, p=2, 2 inerfereurs co-canal, RSB=20d8, 50 realisations.
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FIG. 2.4 — BFA en fonction du RSI pour RSB=20dB, un capteur, deux interféreurs et suréchan-
tillonnage par p = 2, pour les modeles de canaux RU, TU et HI.
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10 20 EY ) 0 20 10 o 10 20 0 0 s m 20 10 o 10
RS (4B) RS (d8) RS (d8)

Fi1G. 2.5 — BFA en fonction du RSI pour RSB=20dB, deux capteurs, un interféreur et pas de
suréchantillonnage, pour le modele BU avec 3, 4 ou 5 capteurs.

dation des performances reste bornée mais elle est plus significative lorsque I’aspect multivoie
est obtenu en suréchantillonnant le signal recu. La diversité obtenue par le suréchantillonnage
seul est limitée pour les signaux a bande limitée (FIG. 2.4). Les simulations montrent dans
le cas d’un seul interféreur, d’un capteur et d’un facteur de suréchantillonnage égal a deux,
une perte bornée par 5dB en moyenne (FIG. 2.1). Cette capacité de réduction des interférences
résulte exclusivement de I’aspect bivoie aprés la reformulation de la modulation GMSK et I’ex-
ploitation du caractére réel de la constellation. Cette perte peut étre réduite a 2dB (FIG. 2.2) en
utilisant un capteur supplémentaire (avec une diversité totale). Les simulations montrent aussi
I’absence de robustesse des récepteurs ignorant compléetement les interféreurs (fiw ~ I, ce
qui est le cas des récepteurs GSM actuels) et une robustesse tres limitée dans le cas ou les
corrélations temporelles des interféreurs sont ignorées (IA%UU est une matrice bloc-diagonale,
la taille de chaque bloc étant 2NV, x 2N,). Il est a noter que I’approche spatiale donne de
bonnes performances (FIG. 2.5) lorsque le nombre de capteurs est élevé (et en exploitant aussi
les parties en phase et en quadrature de la constellation). Ce résultat est prévisible puisque le
canal de I’utilisateur désiré est a peu pres orthogonal a I’espace engendré par les interféreurs et
la perte des performances est bornée dans ce cas. Notons que les simulations présentées sont
le résultat d’un moyennage de toutes les configurations possibles des interféreurs et que les
performances réelles sont meilleures la plupart du temps.

2.7 Conclusion

Nous avons démontré dans ce chapitre, sous I’hypothese que le nombre de voies est su-
périeur au nombre de sources, que tout récepteur issu de la DSMV mono-utilisateur ne peut
annuler que la partie des interférences incluse dans le sous-espace vectoriel orthogonal a celui
de I’utilisateur désiré. Cette sous-optimalité disparait et I’annulation des interférences devient
totale en considérant la détection conjointe de tous les utilisateurs ou en utilisant plusieurs cap-
teurs a la réception (voir 84.5). Par contre, la sous-optimalité est accentuée lorsque la structure
des interféreurs est ignorée partiellement (par exemple en simplifiant les corrélations spatio-
temporelles par des corrélations spatiales) ou completement (cas des récepteurs GSM actuels).
Nous avons démontré que I’approche spatiale, dont les performances peuvent étre acceptable
dans le cas de plusieurs voies, ne peut pas étre optimale méme en absence des interféreurs
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sauf dans le cas particulier ou le canal spatio-temporel est le produit d’un canal spatial et d’un
facteur scalaire dynamique.

Nous avons démontré dans ce chapitre I’apport des récepteurs spatio-temporels par rapport
au récepteur classique (DSMV qui ignore completement les interféreurs) et au récepteur spatial
optimal qui est le plus répandu dans I’état d’art actuel. L’ implémentation du récepteur spatio-
temporel optimal, au sens de la DSMV mono-utilisateur, sera discutée dans les chapitres 3 et
4,
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Chapitre 3

Structures de récepteurs multivoie

Nous avons demontré dans le chapitre précédent I’importance de I’aspect multivoie dans
I’annulation des interférences. Nous présentons et nous discutons, essentiellement, dans ce
chapitre I’état de I’art des récepteurs qui ont été proposés et développés durant les trois der-
niéres décennies. Ces récepteurs faisant la détection multi-utilisateur ou d’un seul utilisateur
peuvent étre linéaires ou non linéaires, opérer sur un signal scalaire ou vectoriel, utiliser des
modeles structurés ou non structurés de I’environnement de propagation [ABKO98]. En gé-
néral, I’optimalité de ces récepteurs et leurs performances sont inversement proportionnelles a
leurs complexites.

3.1 Meéthode du maximum a posteriori

Dans le cas ou I’asynchronisme entre les utilisateurs est connu, le récepteur optimal est
celui de maximum a posteriori (MAP). Il s’agit de maximiser la densité de probabilité condi-
tionnelle me’h(D, Y, h) par rapport aux coefficients des réponses impulsionnelles / et le
vecteur des symboles D. Le paquet du signal recu

N
Y= T(H)Di+ N=TD+N (3.1)
=1
contient L échantillons consécutifs [y - - -yf]T, D=[Df-- D]TVH]T, Di = |dign. --dig)",
— — —T —T —T —T T
T = [7’1(H1) o ‘TNu(HNu)] eth = {hLo e h’l,Nl—lv T 7hNu,0 o hNu,NNu—l . Nous

espérons que I’utilisation des mémes notations (7 D,k,...) que celles prises dans le cas mono-
utilisateur n’induira pas le lecteur en erreur. En utilisant la régle de Bayes [Pap84]

Poy oD, Y h)py (Y) = py (Y, D)pp(D) (3.2)

et en remarquant que la densité de probabilité py- (Y") est identique pour toutes les réalisations
des symboles D [Pro89], la solution du critere MAP sera donnée par

(D, h)pap = arg max py (Y, D)pp (D) . (3.3)
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3.2 Méthode du maximum de vraisemblance (MV)

Ce récepteur choisit les paramétres D et 4 qui maximisent la fonction de vraisemblance
Py |p - En faisant un changement de variables et en utilisant I'indépendance entre les sym-
boles D et le bruit N, on peut écrire

p Y.D.h Y — TD)pp(D

pY'D’h(Y’D’h) B Y7D]79};((D) ) B I pr(rD))pD( ) =N STD) (4
En ignorant la distribution non uniforme des sources pp (D), les récepteurs MAP et MV seront
équivalents. Les symboles sont considérés comme des inconnues déterministes et le récepteur
sera celui de maximum de vraisemblance déterministe (MVD) [VON95]. La maximisation
de la fonction de vraisemblance non linéaire (3.4) basée sur des projections alternées avec
I’exploitation du caractere fini de I’alphabet €2 a été étudiée dans [Tal96] ou deux algorithmes
ont été proposes: ILSP (lterative Least Squares with Projection) [TVP94] et ILSE (Iterative
Least Squares with Enumeration). La prise en compte d’une séquence d’apprentissage a été
considérée dans [RM97].

3.3 Détection de séquences par la méthode du MV

Si les canaux de tous les utilisateurs sont connus (ou estimés), le récepteur de MVD sera
appelé DSMV. La recherche des symboles doit se restreindre a I’alphabet fini 2. Avec I’hy-
pothese gaussienne sur le bruit additif NV, ce récepteur doit minimiser la norme euclidienne
Y — 7 DJ||*. Limplémentation pratique (récursive) de ce récepteur fait appel & I’algorithme
de Viterbi [For72, Ett76, \Ver86] dont la complexité est exponentielle en nombre des utilisa-
teurs et en durée totale des canaux en périodes des symboles. L’estimation des canaux variables
dans le temps doit étre mise a jour pendant le calcul de la métrique [YFS97] afin de ne pas
détériorer les performances. Or, la détection conjointe des séquences de tous les utilisateurs
est inutile dans le cas de la liaison descendante (Station de base-Mobile) et elle est d’une com-
plexité prohibitive dans le cas de la liaison montante (Mobile-Station de base). Des techniques
sous-optimales doivent alors étre utilisées. La premiére technique consiste a faire la DSMV
pour un utilisateur donné et modélise I’ensemble des interféreurs et le bruit additif blanc par
un bruit gaussien coloré [BJ95]. Nous considérons de nouveau le modéle de données (2.1), le
critére (2.9) et I’approximation du spectre de longueur infinie Sy, ~ P'(z)o? P(z) [S1096]

LP
ou P(z) =1, + Z P,z~" est un filtre de prédiction linéaire et B, = P(q)y (si Syv = Swv)
est le processus d’Zinlnovation, temporellement blanc, de matrice de covariance a%. En absence
du bruit (m, = 0 Vk), I’approximation précédente devient exacte [Sl094b] et la matrice a%

LP
aura pour rang le nombre des interféreurs. Avec les notations Q(z) = 051]3(2) = Z Q27" et
=0

er = Q(z)vy, le critére (2.9) sera equivalent a la minimisation de p = Z llex]|*. A premiére
k
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vue, le nombre d’états considérés par I’algorithme de Viterbi augmente a cause du filtrage par
Q(z) (généralement de longueur infinie) [Lin97]. Cependant, contrairement a ce qui a été pro-
posé dans [Lin97], il faut maintenir fini le nombre d’états et faire passer pour chaque chemin
survivant I’erreur 7, — H (q)d;, par le filtre Q(z) [LM88].

Vue que I’estimation de ()(z) par une (courte) séquence d’apprentissage est impossible
pour des ordres L, élevés, on se limite généralement & I’ordre zéro (Q(z) = (o) [DNP98a,
MB98].

3.3.1 Implémentation de la DSMV opérant sur un signal multivoie

Considérons le probleme de la DSMV pour un utilisateur en présence d’un bruit gaus-
sien coloreé et réécrivons la métrique & minimiser par I’algorithme de Viterbi comme [Ung74,
MES86, VPPF94, Lin97]

no= ZH@ h(g)ds) "
= Z[yfi Q'(¢) — A (0)Q"(@)][Q()F, — Q(q)A(q)d] (3.5)
= > U oWy —2R Z? Sovh(a)dy] +Zd* 9)Q'().Q(@)(g)d ,

QH(z) = Q'(z) car |z| = 1. En introduisant les notations 7, = Q(q)7, et h'(z) = Q(z)h(2),
I’équation précédente se réécrit comme

po= Cte—QEFﬁZ_’HZhdkt—l—ZZZhdkt (Rydy_;) (3.6)
_ Cte—ZéRZZh Hd,”+ZZZd B R

En posant r = k£ — [, n = k — ¢, en négligeant les effets de bords et en enlevant les termes
indépendant des symboles, la métrique & minimiser est

pEA = 2R D (RTYL)d] + Z Z d; Z YN (3.7)
n t
= 2R alld)]+ Z Z d:ynrd,

z n—r wt —1—
Vner = % d?’y(z)z ,v(z) = h( )Syvh(2) Z vz et x, = h'(¢)SWH, =
1=—0L~
f(¢)y,. Notons que la métrique ppp , qui fait intervenir le filtre adapté spatio-temporel multi-

voie f(z) et un canal scalaire symétrique (=), peut étre calculée récursivement comme

HEA(R + 1) = ppa(n) — 2R(27 1 digr) ‘|‘Z Ay 1 Vnr1-rd; +Z P Ymr1—t@ns1 0y dnta

r=n+1—L~ t=n41-L~

LV
= MFA(”) - R {d2+1(21’n+1 — Yodny1 — 2 Z ’Ytdn+1—t)} (3.8)

t=1
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Le filtre adapté spatio-temporel multivoie a pour but d’annuler les interférences co-canal et de

Y|

Y Filtre Adapté Multivoie

Détection de Séquence dy

Y Spatio Temporel
par Maximum de Vraisemblance

Y? f(z)

Fi1G. 3.1 — Détection de séquence par maximum de vraisemblance sur un signal multivoie.

réduire (en pratique) la longueur du canal equivalent v(z). A cause de la symétrie de (=), la
métrique modifiée d’Ungerboeck ;g fait intervenir le méme nombre d’états que p.. Malgré
la réduction de la complexité due a I’aspect multivoie, le nombre d’états augmente dans le cas
d’un bruit temporellement coloré et I’algorithme de Viterbi risque de ne pas étre implémen-
table.

3.3.2 Estimation des filtres

En absence des interféreurs, il suffit d’estimer le canal h(z) par une séquence d’apprentis-
sage pour mettre en ceuvre la DSMV: f(z) est le filtre adapté ' (z) et v(z) = h'(z)R(z). Dans
le cas général, il faut disposer d’une longue séquence d’apprentissage pour estimer conjoin-

tement ou séparément le canal de I’utilisateur considéré et le spectre du bruit. Cependant, on
Ly—N+1

préférera en pratique des estimateurs directs de f(z) = Z f.2~" ety(z). On forcera dans
1=—0L~

ce qui suit la symétrie du filtre (=) car on supposera que les filtres sont assez long. Toutefois,

on se limitera en pratique a I’estimation de quelques coefficients sans poser la symétrie de

7(2).

Minimisation de I’erreur quadratique moyenne

Le signal d’erreur e, = f(q)y, — v(q)d) contient le bruit filtre par f(z) et les interfé-
rences entre symboles résiduelles dues a la troncature des filtres. Introduisons les notations
v= [y v,) &6 F =[f x4 - F_p,] etécrivons le signal d’erreur comme

Cr = FYQLV_N_FQ(k — LW + N — 1) — ’yéLﬁ_l(k) (39)

ou ¢z, 41(k) = [dk, dyp—1 4+ digr,- - di—r, + dk+L7]T. En supposant que la séquence d’ap-
prentissage de longueur A, commence a I’instant £ = £° et en introduisant les notations
matricielles Y = [V, —np2(k°+ N = 1) Yor _ny2(k°+ M+ N —2—2L)] et £ =
ler,41(k° + Ly) - e 41(k° + My — 1 — L.)], nous appliquons la technique de séparation
des variables [GP73] pour simplifier I’optimisation conjointe du critére

ko+My—1—L-

Y. a=IFy—€|*. (3.10)

k=ko+L-
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3.4. Egaliseur avec retour de décisions non causal

Le résultat de la minimisation de ce critére est, F' = V,,.;,, (Y P& YT), le vecteur propre associé
a la valeur propre minimale de la matrice Y P V" ou P = Iy, —21., — Per est la projection
orthogonale sur le complément orthogonal de I’espace engendré par les lignes de £. Nous
déduisons I"expression du filtre v = FYET(EET)~1. La contrainte || F'|| = 1 prend en compte
le nombre exact des degreés de liberté. Elle est équivalente a une contrainte fixant la valeur d’un
coefficient de v [FAF98] ou de F'. Trouvons une condition sur la longueur minimale du filtre
F permettant d’annuler les N, — 1 interféreurs en absence de tout autre bruit. Pour celd, il faut
que le systéeme

F (Tor,-n+2(H2) - Tor,-np2(HN,)] = 0 (3.11)
soit sous-determine, c.a.d que le nombre d’inconnues 2 L., — N, + 2 soit supérieur aux nombre
N
d’équations (N, — 1)(2L, — Ny + 1) + Z N;, ce qui nous permet d’imposer la condition
=2

Ny
ZNi—m

Ny —1 =2

2 2(m — N, +1)
sur I’ordre du filtre . D’autre part, il est préférable que la séquence d’apprentissage soit plus
longue que 3., + 1. Notons qu’une implémentation sous-optimale de ce récepteur a été déve-
loppée dans [PC97, PCVM97, May97, PCVVPI7].

L,>

(3.12)

Maximisation du rapport signal a bruit plus interférence

Ce critere, trés populaire en traitement d’antenne, a été proposé pour I’estimation conjointe
des filtres F' et v [LCP97]. 1l s’agit de maximiser par rapport aux coefficients des filtres, le
rapport signal a bruit plus interférence

2
gzl
IEY —~E|”
Par une transformation de variables [GP73] analogue a celle de la section précédente, le canal

équivalent est la solution du probléme
v€]I* VEETAT

= arg max

nyg H 5 ’ygpjTET’yT

RSBI = (3.13)

v = arg max

(3.14)

qui est, a une constante pres, le vecteur propre associé a la valeur propre maximale de la matrice
(EP;TET) 1e€T. La matrice Py - st celle de la projection orthogonale sur le complément
orthogonal de I’espace engendre par les lignes de ) et le filtre F' est donné par la relation
F = ,ygyT(ny)—l

3.4 Egaliseur avec retour de décisions non causal

Lorsque la réponse impulsionnelle équivalente v(z) devient longue (afin d’avoir une cer-
taine robustesse vis-a-vis des interférences) et/ou la constellation de I’entrée devient large, la
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Chapitre 3. Structures de récepteurs multivoie

complexité de la DSMV sera inacceptable. Si on connait a chaque instant quelques symboles
passés et quelques symboles futurs alors leur contribution au signal recu peut étre enlevée par-
faitement. Un élément de décision est, alors, suffisant pour détecter le symbole correspondant
a cet instant [Pro70, MS81, GL81] sans amplification du bruit [GL81]. Ce récepteur, utilisant
des symboles futurs, a été nommé égaliseur avec retour de decisions non causal [SC96a].
Dans le cas ou tous les symboles passés et futurs sont connus, I’annulation des interférences
entre symboles devient parfaite et le récepteur atteint la borne du filtre adapté [MS81]. D’aprées
les deérivations de la section §3 3.1, le filtre avant est le filtre adapté multivoie f(=) et le filtre
de retourest J(z) = » ;2
i#£0

3.4.1 Minimisation de I’erreur quadratique moyenne

Considerons la minimisation de I’erreur quadratique moyenne
1
EOM = —— f(q)y, — dy)? 1
Q Mk_%? (97, — 1(a)d] (315)

par rapport aux coefficients des filtres f(z) et ¥( =), le coefficient v, étant fixé a un. Développons
I’expression de I’TEQM

EQM ~Z | Z FYi— Z Yidi—j|’ (3.16)
ZZﬂym dem D VSl =) )
—ZZD‘ TG f! Zzzmk i ZZZW LS
+ ;ZZW di7id5,

et notons par r,, (1) = E [ux4vf'] la fonction d’intercorrélation des processus w; et vy, par
T (1) Sa valeur estimée par un nombre fini d’echantillons et respectivement par S,,(z) =
D ruw(i)zT et Su(z) = Y Fuu(i)z7 le spectre et son estimée. Réécrivons I"expression de

I’'EQM comme EQM=> > " f7yy(I=i) ') Y fiFya(n—i)yi—> > ~fay(l—
[ i on 7 1

+) Y 4;Fua(n—j)v; et dérivons par rapport a ;. Nous obtenons I’équivalence entre
i n

—Zrdy N —I—Zrdd n—j)y. =0Vy (3.17)

et §dy(z)fT(z) = Sulz ) f(z) qui implique asymptotiquement, en tenant compte de Sy,(z) =
o3 et de §dy(z) = adh (), la relation f(z)h(z) = ~(z). Pour la clarté de ce rapport, nous
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3.4. Egaliseur avec retour de décisions non causal

adopterons lorsqu’il sera possible des écritures asymptotiques. Définissons le produit scalaire
entre les vecteurs u(z) et v(z) par

1 dZT

< u(z),v ()>—% .

(2)Swv(z)o(2) (3.18)

et réécrivons le probléme de la minimisation de ’'EQM comme

min < f1(2),f1(2) >= min Her(z:)H2 : (3.19)
<f'(2).553 (D) <f'(2).553 ()2

La solution de ce probléme est donnee par f(z) = aﬁT(Z)S\;\l,(Z). Afin de satisfaire la contrainte

(d’absence de biais sur le signal utile), il faut choisir entre a(z) = et la constante
h' Syvh

a = ||Syvh| . Considérons maintenant la factorisation spectrale R'Sgih = g(2)g'(2) et le

cas particulier de I’inégalité de Cauchy-Schwartz

2
L=<g, 5> <|gll*|| 5| + o’ =<g.9> (3.20)

pour démontrer que le choix convenable pour « (qui minimise le critere 3.19) est celui de
la constante scalaire. Par conséquent, les expressions des filtres sont données par f(z) =

h'(: >SW< ) et () = DEISWEIRC)
EVOLOI ISw(=)h(=)]|

3.4.2 Dérivation liée a la borne du filtre adapté

Considerons de nouveau le probléme de la détection d’un seul symbole d;. en supposant
que les symboles passés et futurs sont détectés correctement. La solution de ce probleme (2.12)
peut étre interprétée comme un égaliseur avec retour de décisions non causal [SC96a]. Le filtre
avant est le filtre adapté multivoie h'(2) Sy, tandis que le filtre de retour est h'(2)Syuh(=) ol
le coefficient central a été enlevé (FIG. 3.2). Dans le cas d’un bruit temporellement coloré, la

v ET(Z)AG?\I/ + HE"%(:)HZ j & :

EGALISEUR
LINEAIRE

FIG. 3.2 — Egaliseur avec retour de décisions non causal.

longueur des filtres sera infinie. En pratique, la connaissance de la séquence d’apprentissage de
I’utilisateur considéré est nécessaire pour estimer quelques coefficients des filtres sans forcer
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Chapitre 3. Structures de récepteurs multivoie

la symétrie du filtre de retour. L’initialisation de ce récepteur, par un égaliseur linéaire par
exemple, est délicate et doit étre assez bonne pour espérer des améliorations au cours des
itérations.

3.4.3 Egaliseur avec retour de décisions non causal multi-sortie

Afin d’améliorer les performances du récepteur précédent, au cours des itérations, nous
considérons dans cette section I’estimation conjointe du symbole d’intérét et / symboles fu-
turs. Cependant, seule la valeur du symbole d’intérét sera retenue a chaque instant [PWD96,
WKP92, SC97]. Considérons le critere (2.9) et la décomposition

TD=TD/(k)—TD;, (3.21)

Dy(k) = [dy - - - dppq]”, 77 st une matrice contenant [ + 1 colonnes correspondant & D; (k) et
T D, est la contribution des autres symboles dans le paquet. Par analogie a (2.12), la solution
de ce probleme est donnée par

Dy = dec { (T Ry T) ™' T Ry (Y = T1D1)} . (3.22)

Le filtre avant 7.7 Ry, celui de retour 7;# Ry, 7 et I’égaliseur de forcage a zéro (EFZ)
(ZHIA%;IUW)—I varient dans le temps et le régime transitoire au niveau des bords risque d’étre
non négligeable. Une implémentation sous-optimale consiste a prendre des filtres RIF inva-
riants dans le temps et par conséquent, le filtrage de quelques échantillons du signal recu est
suffisant & la détection d’un symbole a chaque instant.

3.5 Prédiction linéaire et annulation des interférences

Contrairement au récepteur d’Ungerboeck (généralisé au cas multivoie a la section §3.3.1)
se reposant sur un filtrage vectoriel, ce récepteur fait appel a une approche matricielle. On
peut démontrer que ce récepteur (de Forney), faisant intervenir une métrique euclidienne, est
la cascade d’un filtre de prédiction linéaire P(z) qui annule les interférences et de I’algorithme
de Viterbi multivoie appliqué au signal

¥, = P(0)7, = P(9)h(q)dy, + P(q)Tx = N (q)dx + vy , (3.23)

v}, est I’innovation du processus vy. En absence du bruit thermique, le processus a moyenne
mobile (MA: Moving Average) multivoie correspondant a la contribution des interféreurs au si-
gnal recu est équivalent a un processus autorégressif (AR) multivoie singulier [SP95, GLM96]:
P(z) aura un ordre fini et r54(0) aura m — N, + 1 singularités. Pour une performance don-
née, ce récepteur nécessite une séquence d’apprentissage plus longue que celle utilisée par
le récepteur d’Ungerboeck puisque le nombre des parametres a estimer est plus grand. Les
performances de ce récepteur ont été évaluees dans le cas des statistiques exactes [AO98b] et
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3.6. Egaliseur avec retour de décisions

dans le cas des canaux quasi-instantanés [AO98a, KAO99, KO99]. Une implémentation sous-
optimale et non structurée a été proposee dans [LP96]; il s’agit de minimiser I’lEQM entre
le signal recu filtré par un filtre matriciel et une version filtrée des symboles de I’utilisateur
considéré.

3.6 Egaliseur avec retour de décisions

L’égaliseur avec retour de décisions (ERD) a été proposé dans la littérature [Sal73, BP79,
BS92] pour remédier a I’amplification du bruit inhérente aux récepteurs linéaires. Son appli-
cation a I’annulation des interférences co-canal a été, particulierement, étudiée dans [PF94,
VPPF95, LAS95b]. L’adaptation du filtre multi-entrée mono-sortie avant et du filtre de retour
des structures spatio-temporelles sous-optimales proposees dans [LAS95a] par une courte sé-
quence d’apprentissage est difficile, voire méme impossible. L’ optimisation des filtres avant
par une approche spatiale ou la considération des scénarios particuliers (des interféreurs spa-
tialement colorés et temporellement blancs) s’avere nécessaire pour réduire la complexité des
récepteurs proposés [LAS95b]. Les performances de ces récepteurs dans le cas des interféreurs
asynchrones ont été évaluées dans [Lin95]. Une implémentation rapide basée sur la connais-
sance des canaux de tous les utilisateurs a été présentée dans [SAD98]. Nous considérons
dans la suite deux configurations particulieres de I’ERD (FIG. 3.3) et nous supposons que les
décisions prises par I’ERD sont correctes.

Y + zp dy.
. f(z)

FIG. 3.3 — Egaliseur avec retour de décisions.

Y(z)—1

3.6.1 ERD minimisant ’EQM et forcant I’lES a zéro

Le signal a I’entrée de I’élément de décisions est z; = dj, + e, ol e = f(q)y, —v(q)dx. En
utilisant I’orthogonalité entre e, et d;. (ex ne contient pas des IES), nous obtenons la contrainte
de causalité f(z)h(z) = v(z) (avec yo = 1) et le signal d’erreur ¢;, = f(q)v}.. Avec les notations
de la section §3.4.1, la minimisation de I’EQM est equivalente au probléme

min HfT(Z) H2 (3.24)
fehe)=(2)

(=) Syu(=)
o2gt(z)
hf(2)Syy(2)h(2) = o2g(2)gt(2) et le fait que v(z) = g¢(=) est le facteur spectral a phase
minimale. Le filtre f(z) réduit les IEU et annule les interférences des symboles futurs alors
que I’élimination de la contribution des symboles passés est prise en charge par le filtre v(z).

qui admet pour solution f(z) = ou nous avons utilisé la factorisation spectrale
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Chapitre 3. Structures de récepteurs multivoie

3.6.2 ERD non biaisé minimisant I’EQM

:

F1G. 3.4 — Egaliseur avec retour de décisions non biaisé minimisant I’EQM.

Pour un filtre v(z) fixé, le probléme de minimisation de I’lEQM par rapport a f(z) est équi-
valent a celui de I’estimation linéaire optimale de la séquence ~(¢)dj. a partir du signal y,.. En
utilisant I”orthogonalité entre ¢, et 37,, nous deéduisons que le filtre f(z) = ’y(z)de(z)S%l,(z)
est proportionnel a un filtre de Wiener. Avec ce choix, nous obtenons

t t
See(z) = _VT(Z)’Y ) _ 2tk (TZ) . (3.25)
14 02h' (2)Sgu(z)h(z)  9°9(2)g"(2)
La minimisation de I’lEQM aura pour solution, v(z) = ¢(z), le facteur spectral a phase mini-
2pt g-1
7l (25w | ¢ filire ~(z) a pour
ogt(2)
but d’enlever la contribution des symboles passés, alors que le filtre f(z) réduit les IEU et les
interférences des symboles futurs. Le signal a I’entrée de I’élément de décisions

male de 1 + aﬁﬁT(z)Sg\l,(z)ﬁ(z), et par conséquent f(z) =

d () Solw | & R () Solw
= d, E oih' (2)Syyor _ (1 _ §> dy, + Zaidk-l—i + m (3.26)

- ogi(2) o2gt(z) P o2gt(z)

est biaisé. Afin d’enlever le biais, il a été proposé dans [CDEF95] de multiplier le signal z
2
(FIG. 3.4) par

g

o? —

3.7 Récepteurs linéaires

Par rapport a la section précédente, le filtre de retour est omis dans les récepteurs linéaires

(v(z) =1).

3.7.1 Filtrage spatio-temporel

Considérons tout d’abord le cas d’un EFZ minimisant ’EQM. Le signal a I’entrée de I’élé-
ment de décision est z;, = f(¢)y, = dr + er. Avec les notations de la section §3.4.1, la
minimisation de I’lEQM est équivalente au probleme

min Her(z:)H2

(3.27)



3.8. Conclusion

R ()5 (<)
| o PE)SpeRGe) | o
factorise en deux opérations: un filtre adapté qui transforme un signal multivoie en un signal
scalaire en maximisant le RSB [BS92] et en réduisant les IEU [PF94] et un égaliseur (EFZ)
qui élimine les IES. En utilisant le lemme d’inversion matricielle [Kay93], on peut démontrer
que,

qui admet pour solution f(z) =

. Ainsi, le traitement spatio-temporel se

N —1 h' 2) S (2
f(e) = _Th (z)Swlz) _ h(=)Syy(e) (3.28)

h'(2)Squ(=)h(=)  R'(=)Spy(=)R(2)

le filtre spatio-temporel multivoie réduisant les IEU et les IES est proportionnel au filtre de
Wiener aflﬁT(z)S%l,(z). Théoriquement, ce résultat résoud un probléme de dimensionnalité
du moment ou le canal est estimé par une séquence d’apprentissage et Syy(z) est estimée
par tous les échantillons d’un paquet [SI096]. La combinaison d’une fonction de colt aveugle
exploitant une caractéristique de la constellation (CM: Constant Modulus) et de la fonction
de codt liée a une courte séquence d’apprentissage permet d’améliorer la qualité d’estimation
non structurée du filtre de Wiener [KH98, KFFM97]. Notons que pour toute implémentation
pratique, qui rend causal un filtre a RIF, il faut optimiser le critére par rapport aux coefficients
et par rapport a leur positionnement (retard a la décision).

3.7.2  Filtrage spatial

Afin de simplifier I’implémentation des récepteurs linaires tout en gardant les avantages
de la diversité, le filtrage spatial a été introduit comme étant une généralisation du MRC (Maxi-
mal Ratio Combining) [Pro89, Qur85]. Les performances de ce récepteur maximisant le RSBI
ont été discutées dans le chapitre 2 et dans [SH98]. Lorsque plusieurs capteurs sont utilisés a la
réception, ce récepteur permet d’annuler un certain nombre d’interféreurs et de trajets (résol-
vables) et par conséquent d’améliorer la capacité des systemes cellulaires [WSG94, May97].

3.8 Conclusion

Nous avons démontré dans ce chapitre qu’il faut dissocier les opérations d’annulation des
interférences et de I’égalisation afin de pouvoir implémenter la DSMV mono-utilisateur. La
premiére opération peut étre faite par un filtre (d’annulation ou de réduction des interférences)
qui maximise le rapport signal a bruit & sa sortie et qui transforme le signal multivoie en
un signal scalaire. Nous démontrons dans le chapitre 4 que ce filtre conserve la BFA et par
conséquent, il garde toute I’information (sur les symboles) en passant d’un signal vectoriel a
un signal scalaire. Ce filtre, qui est typiquement le filtre adapté spatio-temporel multivoie, peut
étre remplacé par le filtre de Wiener du moment ou I’estimation de ce dernier est plus simple
en pratique. L’ inconvénient majeur de la premiére opération est qu’elle augmente en général la
mémoire du canal a inverser. La seconde opération (I’égalisation) est une DSMV opérant sur
un signal monovoie. Cette étape peut ignorer la couleur du bruit lorsque I’étape précédente (la
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réjection des interféreurs) est optimale. Le récepteur qui en résulte est appelé récepteur hybride
du momentou il rassemble deux opérations de natures différentes. La métrique de I’algorithme
de Viterbi n’est euclidienne que dans le cas ou le filtre d’annulation des interférences est suivi
par un filtre blanchisseur. Dans ce cas, I’égaliseur inverse un canal a phase minimale.

Notons que le filtre d’annulation d’interférences peut correspondre a un filtre matriciel
(multi-entrée multi-sortie) qui est celui de la prédiction linéaire du processus v;. La DSMV
qui en suit opére dans ce cas sur un signal vectoriel dont les corrélations temporelles de la
composante bruit peuvent étre ignorées. Ce récepteur est, en effet, une implémentation inté-
ressante du critére de maximum de vraisemblance déterministe (MVD) qui sera détaillé dans
le chapitre 5.
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Chapitre 4

Un filtre adapte avec annulation des
Interférences

Nous avons demontré dans le chapitre précédent que la DSMV opérant sur un signal mul-
tivoie commence par un filtre adapté spatio-temporel qui prend en compte les corrélations des
interféreurs et qui réduit le signal multivoie en un signal scalaire. La réception par la DSMV
continue ensuite par I’algorithme de Viterbi, qui devrait encore prendre en compte les corré-
lations de la composante bruit de ce signal scalaire. Nous démontrons, dans ce chapitre, que
la premiere étape correspond & une annulation (ou au moins une réduction) des interférences
entre utilisateurs alors que la deuxiéme étape effectue I’égalisation qui élimine les interférences
entre symboles.

Nous déemontrons que le filtre adapté blanchisseur peut étre interprété comme étant le ré-
sultat de la minimisation d’un critére quadratique avec une contrainte linéaire. En effet, le
filtre adapté blanchisseur est le filtre qui se comporte comme un filtre adapté (habituel, c.a.d.
en absence des interféreurs) tout en minimisant la variance du signal a sa sortie. Il est donc
I’équivalent spatio-temporel du formateur de voie, qui est le cas purement spatial en traitement
d’antenne, minimisant la variance a sa sortie sous des contraintes linéaires. Ce probléme de mi-
nimisation, reparamétré de maniére a satisfaire automatiquement la contrainte linéaire, méne
au GSC. L’équivalent spatio-temporel du GSC pour notre probléme de réception multivoie est
I’ICMF, qui sera dérivé, en partant de la réception par la DSMV.

L’interprétation de la DSMV en terme de I’ICMF permet une analyse des performances
pour un certain nombre d’interféreurs en présence d’un bruit blanc. Nous démontrons qu’en
absence de tout autre bruit, un nombre d’interféreurs égal au nombre de canaux moins deux
peut étre parfaitement annulé et ceci avec un filtre de longueur finie. Si on considére un filtre de
longueur infinie, ce nombre d’interféreurs augmente de un. Dans les autres cas, une annulation
parfaite des interféreurs ne sera pas possible (et donc le récepteur deviendra sous-optimal) et
seulement une réduction des interférences sera possible (chapitre 2). Nous quantifions le pou-
voir d’annulation des interférences par une borne inférieure de la probabilité d’erreur évaluee
en moyennant sur une distribution uniforme des canaux de tous les utilisateurs. Finalement,
nous analysons le récepteur dans le cas d’un bruit coloré gaussien non circulaire.
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4.1 Derivation d’un filtre adapté avec annulation des inter-
férences

Considerons le critére de la DSMV (2.9) avec Ryov = Ry etson approximation asymp-
totique

. 1 dz 1 dz — ] —
nin s § 7L - 57 7 D) = RG] Sp(e) V(=) = Rte)dz)]
= >[5 —h@)d]" 5W(a) [5: — h(a)ds] - (4.1)
Consideérons la transformation inversible TA(z) = [ ﬁ;((z)) ] c.a.d que det(TA(z)) # 0 Vz,

ol P(z) est I’ensemble de 1 — 1 égaliseurs bloguants satisfaisant P(z)h(z) = 0. Cette relation
implique que ces égaliseurs engendrent I’espace bruit (le complément orthogonal a I’espace
signal) [SP94]. Un égaliseur bloquant est, par définition [SI093], un égaliseur dont la sortie est
égale a zéro quelque soit la séquence d’entrée. Les égaliseurs bloquants peuvent étre paramé-
trés, naturellement, par des quantités de predlctlon I|nea|re [SP94, CS96]. D’aprés I’équation
P(2)h(z) = hy [Slo94a], on aura P( ) = h P( )ou h est le complement orthogonal de
I’espace engendré par h, (c.a.d. h0 ho = (). Cependant, le choix de h0 n’est pas unique.
Dans [XLTK?95], les auteurs paramétrent linéairement I’espace bruit par la réponse impulsion-
nelle du canal. Dans [ADS97], ce type d’égaliseurs bloquants (P(z) = LT(z:)) a été qualifié
d’équilibre (balanced) du fait que tr(h LT(z:)hL( ) = oh' (2)h(2) ol «a est un scalaire. Le
nombre de lignes de h“( ) varie entre m — 1 et m(m 1) On retient, en particulier,

o) = | s -
—hn (2) 0 s h(2)
—hs(2) () 0 -0 (4.2)
et ﬁba-rl mzn(Z) = ! - 3(2) hz(Z)
0
hom (2) 0 0 —hi(2)
Dans la littérature [GN93, BR94, Hua96], les ™2— m combinaisons possibles des voies ont été

considérées et nous appelons cet égaliseur bloquant hbal maz(?)-
Introduisons TA™"(2)TA(z) de part et d’autre de Sy, dans le critére (4.1) et notons par

_T —
x, = TA(Q)y, = [ ;;i ] = [ n (q)h(jv)j: L ] (4.3)
et

= TA(q)T (4.4)




4.2. Annulations des interférences

respectivement le signal et le bruit filtrés par la transformation TA(z). Notons que w j ne
contient pas le signal utile mais uniquement du bruit filtré qui est corrélé avec w, ;. Afin de
réduire le niveau du bruit au signal =, (FIG. 4.1), on applique la transformation inversible

I —w . . . .
TB(z) = [ 0 I f) ] au signal ;. On obtient comme signal utile

. Tk + Uy k Sk
R'(z) 5 s
k

&
EGALISEUR }—»

FIG. 4.1 — Un filtre adapté avec annulation des interférences (ICMF).

o= TB()oem [ s ] _ [ R (@)R(q)dy + @1 ] “5)

Uz wo i

ol wy, = [wyx w] ]" = TB(q)w; et le filtre de Wiener, en utilisant I’orthogonalité entre @, ;
et w, x, correspondant a I’estimation de w, ; a partir de ws

W(Z) = Sl’lx2 (Z)S)ZQIXQ (Z) = Sw1W2(Z)SV_V12W2 (Z) (46)

Notons que pour un bruit o, gaussien, le signal w. j est indépendant de u, j et dj, et par consé-
quent, la séquence {w; x } constitue une statistique suffisante pour la détection des symboles dj,.
La cascade TB(z)TA(z) mene a une structure particuliere appelée filtre adapte avec annulation
des interférences (ICMF: Interference Cancelling Matched Filter). Afin d’éviter I’étalement de
la fonction de transfert globale sur une durée supérieure & N'T' (longueur du canal h(z)), on

. . . . 1 =t L,
fait passer le signal «; j par un filtre blanchisseur W; g(z) = (hT(z)h(z))E étant le facteur
g'lz

spectral RIF et & phase minimale du filtre h'()R(z). La sortie de I'lCMF est alors

sk = g(q) di, + ny . 4.7)

4.2 Annulations des interférences

Analysons le cas d’un bruit coloré ., constitué par N, — 1 < m interféreurs et d’un bruit
gaussien spatialement et temporellement blanc 7., dont la d.s.p. est donnée par I’expression
(2.20). En utilisant le lemme d’inversion matricielle (LIM) [Kay93], on peut réécrire la d.s.p.
du bruit n;, a la sortie de I’'ICMF (FIG. 4.1)

o = o Stsa. 5N\ Banh
h Sywvh — h SyyP' ( PSwP > PSyvh
San(2) =

= (4.8)
comme 9
Spn(z) = o2 (1 + tr{GTPﬁG(GTPﬁfG + %INu_l)‘1}> (4.9)

d
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Chapitre 4. Un filtre adapté avec annulation des interférences

ou G(z) est la matrice, utilisée dans (2.20), qui contient les canaux des interféreurs. En absence
des interféreurs (G(z) = 0), la d.s.p. du bruit a la sortie de I'lCMF se réduita S, = o2 et le
filtrage de Wiener devient inutile (w(z) = 0). L'ICMF se réduit dans ce cas a un filtre adapté
multivoie. Notons que la structure proposee (ICMF) reste optimale dans un contexte multi-
utilisateur singulier (Syv est singuliére: o2 = 0 et NV, < m). Afin de démontrer ce résultat il

suffit de remarquer que PG*ﬁT engendre un espace de dimension N, — 1 et d’établir
h'eprt. _.G'h
2 G'P'
San(2) = 0 i =0. (4.10)

D’autre part, dans le cas singulier, le filtre w(z) satisfait le systéme d’équations
W(2)P(2)G(z) = h'(2)G(z) (4.11)

admettant une solution a RIF dans le cas ou le nombre des interféreurs est limité a m — 2. Dans
le cas général, w(z) est un filtre a reponse impulsionnelle infinie (RII) qui sera approximé par
un filtre RIF.

4.3 Conservation de la borne du filtre adapte

Nous démontrons dans cette section que la transformation du signal multivoie en un signal
scalaire, induite par I’lCMF, n’affecte pas la performance de la DSMV. Nous démontrons, en
particulier, que la borne du filtre adapté donnée par I’expression (2.21) est équivalente a celle
a la sortie de I'ICMF

_T J—
BFA — i fd=h(2)h(z) ,

2y z Spn(2) (412)

Pour cela, il suffit d’établir

h'sqvh = h' TAITA TS TA™' TAR
= [A'h 0] (TASWTAD ™ [A'h 0t
- [ETTE O]SJV{,V[ETTE 0] = (A'R)2[1 0] 5;\,—\,{,\,[1 0] (4.13)
—_ (h'h)2 -1 H _ (h'Khy2¢-1
- (ﬁTﬁh;; ?]TB Sk TB[L 0] = ('h)255 L

4.4 Liaison avec la formation de voies

Quand les canaux de tous les utilisateurs sont statiques (h;(z) = h Vi), I'ICMF est la
structure connue en traitement d’antenne sous le nom de GSC [JD93, VB88]. Par contre, il
peut étre considéré dans le cas des canaux dynamiques comme un formateur de voies pour des
signaux a large bande. Le GSC est une implémentation particuliére d’un formateur de voies
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4.5. Pouvoir d’annulation des interférences

minimisant la variance a sa sortie sous des contraintes linéaires (LCMV). Nous considérons la
relation d’entrée-sortie de I’ICMF: s = f(¢)y,. et nous cherchons le probléme d’optimisation
pour lequel I’ICMF est une solution. Paramétrons, arbitrairement, le filtre linéaire comme
f(z) = a(2)h'(2) + B(z)P(~). Du moment ol le choix du filtre 3(z) est libre en absence
des interféreurs et de tout autre bruit, nous prenons 5(z) = 0 et f(z) = a(Z)HT(Z). Le filtre
f(=) & énergie unitaire (||f'(z)||" = 1) qui maximise la variance & sa sortie est donné par

f(z)

f(z) = —HT(z) ou f(z) est un filtre a énergie unitaire. Dans les sections précédentes, nous

g'(2)
f(2)

avons considéré le choix f(z) = 1. Dans le cas général, de f(z) = f )[ET(z) — w(z)P(2)]
g'lz
satisfaisant la contrainte d’agir sur le signal désiré comme un filtre adapté blanchisseur

f(z)h(z) = ;fé )) R'(=)R(z) . (4.14)

les parametres libres sont ceux de w(z). Afin de simplifier le probleme de minimisation de la
variance du signal s, nous utilisons la propriété

0Sss(2) 0 1 dz B
Ainsi, nous minimisons la d.s.p.

[1 — w(z)]Sww(=)[L —w(z)]!
9(2)g'(2)
(4.16)

par rapport aux coefficients du filtre w(z) et nous aurons pour solution w(z) = 5., w, Sy, w, -
En notant par S, (2) = a2g(2)g"(2) f(2)f1(2) et S™(z) = f(2)f1(2)Snn(2) respectivement
les contributions de la partie signal et bruit dans 5,(z), on peut remarquer que le filtre préce-
dent w(z) est aussi la solution du probleme

Sss(2) = F(2) 1 (2)]odg(2)g' (2) + Sun(2)] avec Sua(2) =

Si(z)  oig(2)gf(2) (4.17)

max max ——————,
f 550z Sw(?)
pour un choix arbitraire du filtre f(z). Finalement, on peut vérifier que I’lCMF maximise le

f(z)

rapport signal a bruit & sa sortie dans le cas ou une contrainte de forcage a zéro ) =
g'lz

1
————a été adoptée.
h'(z)h(z)

4.5 Pouvoir d’annulation des interférences

Le but de cette section est d’évaluer, en moyennant sur tous les scénarios possibles, les
performances (BFA) de I’ICMF en présence d’un nombre fixe d’utilisateurs. Rappelons, tout
d’abord, I’expression évidente de la BFA utilisant la d.s.p. du bruit & la sortie de I’ICMF (4.9)

BFA:U—?I d_zhh_ o3 dz h'h

| _ 0 fde ! (4.18)
2mj S 2 Sun  2mjoz Z1—|—tr{GTPﬁG(GTP§TG+%[Nu—l)_l}
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Chapitre 4. Un filtre adapté avec annulation des interférences

Utilisons maintenant les expressions (4.8) et (2.20) et écrivons

-1

2 2
BrA = § Z 'Ry {h*c;e*m“_gﬁ*ﬁ_ﬁ*c;e*ﬁ<ﬁec;*5*+“_gﬁw—lﬁecﬁﬁ
2m9 z o o

(4.19)
L application du LIM sur la matrice (5GGT5T+Z—§WT)—1 nous permet de simplifier I’expres-
d
sion précédente en
d= 1R LR -2 —2 1 P
BFA = 2— (h h)? |o2h h+h' G(o;* [+0-*G PﬁtG) G'h| . (4.20)
m]
En appliquant le LIM sur la matrice située entre les crochets et en exploitant la propriété

Pﬁf + Pﬁ = [,,, on trouve

2 2
m%::0?Qfgﬁwhé—uﬂsw}ﬁ%U*GUﬁG}>. (4.21)
04

2ryos z

La borne supérieure de I’expression précedente est

BFApc =

f “h'h (4.22)
W]U—

et elle est atteinte pour G' P hG = 0. Dans ce cas le canal de I’utilisateur considéré est ortho-
gonal au sous-espace formé par les canaux des autres utilisateurs: G L h et G' PG = G'G.
Cette borne correspond a la détection conjointe de tous les utilisateurs, auquel cas la contribu-
tion des interféreurs parfaitement détectés est soustraite du signal recu. Un autre cas extréme
aura lieu lorsque le canal de I’utilisateur considéré est parallele au sous-espace formé par les
canaux des interféreurs: G || h. Dans ce cas G' PG = G'G, GTP—TG — 0 et la BFA (4.18) se
réduit & une intégrale d’un RSBI dépendant de la fréquence

_T_

d h'h
BFA = BFA, = - —. (4.23)

27T] z o2403tr{G'G}
Considérons maintenant le cas des canaux normalisés
h
G=G(G'G)™? H=— (4.24)
(h'h)t/2

qui engendrent ensemble un espace de dimension N,. Si la distribution de ces vecteurs (sup-
posés étre i.i.d.) est uniforme a chaque fréquence alors

1
E@HFG:NJM+ (4.25)
En insérant G' P PrG = G'G dans (4.21) nous obtenons
1 dz —t— t o 1
BFA| = (2—Nu)BFADC—|——, —hhtr{(G G‘|‘_2[Nu—1) }. (4.26)
2m9 z op
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Réécrivons le terme de la trace dans (4.21) comme

tr{[INu_l—l— (GTG) YA(GIG)17H(GIG) TP GT P G(GTG) /% (4.27)
d

et utilisons (4.25) pour trouver sa valeur moyenne

L vt Gty Gle) gy = Mot o L ety Tap g
Ny ol Ny o N, o2
(4.28)
Finalement, en utilisant (4.26), la moyenne de la BFA (4.21) est donnée par
N, —1 1
EBFA = BFADC+7~BFA; - (4.29)

Ainsi, nous avons redemontré I’importance de I’aspect multivoie dans I’annulation des inter-
férences. En particulier, lorsque le nombre d’utilisateurs est grand (mais inférieur au nombre
de voies), I’annulation des interférences devient parfaite (EBFA = BFAp). Ce résultat sera
plus intéressant dans les systemes cellulaires utilisant I’AMRC du moment ou I’exploitation
de la diversité du code permet de créer plusieurs voies [GSP98, GS98].

Notons que I’expression (4.29) aboutit & une borne inférieure de la probabilité d’erreur éva-
luée en moyennant sur les mémes scénarios. En effet, sachant que les fonctions Q(z) et —/«
sont convexes® sur R* et en prenant BFA comme variable aléatoire, I’inégalité de Johnson?

indique que E(P.) = E[Q(vBFA)] > Q(EVBFA) > Q(VEBFA).

4.6 Comparaison avec le filtrage de Wiener

Le récepteur classique, faisant conjointement I’annulation des interférences et I’égalisa-
tion, est un filtre de Wiener multi-entrée mono-sortie

f(2) = Say(2)Syy(z) = a0’ (2)Syy(2). (4.30)

Nous démontrons dans cette section que ce récepteur est équivalent a I’lCMF suivi d’un éga-
liseur linéaire scalaire minimisant I’lEQM. Nous commencons par interpréter la transforma-
tion induite par I’lCMF comme un filtrage spatio-temporel. Considérons I’expression du filtre
w(z) = A SwP (PSwP')~! et la transformation

h'h
T/2

h' —wP =h'siZrt . Sov/* =R'sizp _1/2h5‘1/2
sywP h' Syvh

h'Sqy (4.31)

ou nous avons utilisé le fait que 5_1/2h et SWP sont orthogonaux et engendrent un espace
de dimension m. D’autre part, on peut démontrer par un calcul simple que

SiySyy = Sus55'g7" S S (4.32)

On rappelle qu’une fonction f(x) est dite convexe sur I si et seulement si Vo € I,3a,b/ax 4+ b > f(z).
E

1.
2. E[f(X)] > fIE(X)] pour toute fonction convexe f(x) et une variable aléatoire X.
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et en utilisant les résultats de la section 84.3, que
SiySyy = iS5ty R —wPl, (4.33)

et par conséquent, de(z)S%l,(z)yk = Sus(2)S;, (2)sk. Afin de séparer les opérations de I’an-
nulation des interférences et de I’égalisation et par conséquent, d’implémenter d’autres égali-
seurs il sera utile de produire le signal «; , comme
4+ o hM ., AR 4,
ure =[N = WPy, = ——h S\, = ——h Sy, (4.34)

h'sguh h'Syyh
En pratique, il faut considérer des filtres a RIF pour I’implémentation des récepteurs. Le fil-
trage de Wiener, qui est un récepteur matricielle, nécessite I’estimation du spectre Syy(z) ou
Swv(z) alors qu’il suffit pour I’ICMF qui est un récepteur vectoriel d’estimer le filtre w(z).
Toutefois, I’estimation du canal de I’utilisateur considéré par une séquence d’apprentissage
est commune pour les deux récepteurs. Les détails de I’'implémentation sont reportés dans les
deux chapitres suivants.

4.7 Extension au cas de signaux non circulaires

Nous considérons dans cette section le modele de données (1.18) réécrit dans le cas d’un
seul utilisateur comme

N,
Y, = h(@)bs+vi, vr=> h(q)by+mn (4.35)
=2
et faisant intervenir des signaux complexes sur les % voies. Rappelons qu’une variable aléa-
toire complexe gaussienne vy, est dite circulaire [Pic94] si et seulement si Ev,v! = 0 Vk, I
(Swwx = Sv*v = 0, ce qui est equivalent a Syryr = Syryr €t Syryr = —Syryr). Avec
cette définition on peut démontrer que la sortie d’un filtre linéaire invariant dans le temps est
circulaire si et seulement si son entrée est circulaire. Quand le bruit additif v, contient des in-
terféreurs, il peut étre non circulaire. Ceci est toujours le cas si la constellation des interféreurs
est non circulaire, dont I’exemple le plus évident est celui des constellations unidimension-
nelles (1D) telles que les signaux BPSK. Considérons, dans le cas de signaux non circulaires,
la décomposition des signaux en partie réelle et partie imaginaire qui est équivalente a prendre
dans un méme vecteur le signal et son complexe conjugué. En utilisant une notation similaire
ay, = [y} y{j]T pour les signaux complexes, on peut démontrer I’optimalité du récepteur de
la figure 4.2. Afin de résoudre correctement un probléme d’estimation linéaire dans le cas de
signaux circulaires, un filtre linéaire au sens large (FLSL) [Pic94, PC95, Che95, Che96]

W(Z) = [WI(Z)WZ(Z)] = SWlWQ S\I__V12W2 = 5x1x25X21x2- (436)

doit remplacer le filtre de Wiener w(z). De nouveau, w, , est indépendant de b, et u, ; et
par conséquent, u; , constitue une statistique suffisante pour la détection des symboles &;. La
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| )

-J

FiG. 4.2 — Un filtre adapté avec annulation des interférences non circulaires.

sortie de I'ICMF (FIG. 4.2) est donnée par la relation (4.7) et le bruit non circulaire n; est
caractérisé par sa d.s.p.

htSyvh — DTSQET <E5wET> PSyvh
hth

Son(2) = (4.37)

avec
h 0 = | P 0 ol by e BN T

Considerons le cas d’un bruit coloré gaussien v, constitué par N, interféreurs ayant une
constellation réelle (non circulaire) et V. interféreurs ayant une constellation circulaire et par
un bruit circulaire spatialement et temporellement blanc sachant que N,.+2N,. < m—2. En
utilisant I’expression de la d.s.p. du bruit vy

Sw = 067G, Sp p Gl +01G,.Sp p Gl + oL, (4.39)

les séquences des interféreursétant b, , = [bf, , - - bcTNuk]T =b;, eth,., = [bl,, - bchmk]T,
on peut vérifier que S,,,(z) = 0 dans le cas ou o= = 0. Ainsi, le nombre des interféreurs ayant
une constellation non circulaire qui peuvent étre éliminés double par rapport aux autres inter-
féreurs, au moins si I’estimation au sens large du filtre w(z) a été utilisee.

Afin d’obtenir la BFA dans le cas des signaux non circulaires, on considére la dérivation du
filtre adapté f(=) = [fi(z) fo(2)] filtrant le signal y, . Par analogie a la section 83.4.1, le filtre
adapte est le formateur de voies passant le signal utile sans biais et minimisant la variance des
interféreurs et du bruit thermique a sa sortie. Le filtre adapté est alors la solution du probléeme

1 d
a%ffiw2 R
max BFA = max J & = min — —fSVVfJr (4.40)
f £l dz + 2my z
- a el e B !%—Jh_lo
J z 2

Afin de faciliter la résolution de ce probleme, on utilise la définition du produit scalaire entre
les vecteurs u(z) et v(z) (83.18) et on réécrit le probléme (4.40) comme

, min <ff>. (4.41)
<f svvh>
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Il admet pour solution

1 -1

qui, insérée dans (4.40), permet d’établir I’expression de la borne du filtre adapté

BFA % 2 ([( ! thTS—1h> _1] >_1 (4.43)
= ﬁ = O'b — —1n w_ . .
<fl f' > 2y ) = .

Cette borne est équivalente a I’expression (2.21) dans le cas ou la constellation des interféreurs
est circulaire. Selon un raisonnement analogue a celui de la section 84.3, on peut démontrer
que la transformation du signal multivoie en un signal scalaire induite par I’'ICMF (FIG. 4.2)
conserve la BFA qui pourra s’écrire comme

1 [d -1\
BFA = o} ([(— —ZgSn_nlgT> ] ) : (4.44)
2m9 z = = "

Finalement, on peut demontrer que la corrélation entre v, et v (ou d’une maniére équivalente
entre n;, et ny) augmente la valeur de la BFA par rapport au cas de signaux circulaires (v et
v} sont décorrélés), ce qui a pour effet de diminuer la probabilité d’erreur. Afin de demontrer
ce résultat, il suffit d’introduire la transformation

(A JED 0
s = 2 _ v, , 4.45
[ Biiv, ] [ —SvvSy Iy ] ' -

U} v, €tant I’erreur d’estimation de v a partir de vy.

4.8 Conclusion

Nous avons établi dans ce chapitre, en introduisant une transformation canonique sur le
critére de la DSMV, une expression du filtre d’annulation d’interférences f(z) paramétree par
le canal de I’ utilisateur désiré h(z), un filtre de Wiener w(z) et un filtre f(z) a énergie unitaire.
Ce dernier n’est pas un degré de liberté et il sert a forcer des contraintes sur le filtre f( =) appelé

9'(2)
h'(2)h(2)
forgage a zéro qui maximise le rapport signal a bruit a sa sortie. Dans les systémes a haut débit
(EDGE par exemple), ce filtre sera utilise pour raccourcir la mémoire du canal ¢(z) (a inverser
par I’égaliseur) afin de réduire la complexité de I’algorithme de Viterbi.

Nous avons démontre, par la BFA, que le filtre d’annulation d’interférences f(z) garde
toute I’information (sur les symboles) en passant d’un signal multivoie (entrée de I’ICMF) a
un signal scalaire (sortie de I’ICMF). Nous avons redémontré que ce filtre est équivalent a un
filtre de Wiener et au filtre adapté spatio-temporel multivoie. La structure de I’lCMF nous a
permis de démontrer qu’un récepteur spatio-temporel multivoie optimal ne peut annuler, avec

ICMF. Par exemple, avec le choix de f(z) = I’ICMF n’est autre qu’un égaliseur de
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un filtre w(z) ayant une longueur finie, que m — 2 interféreurs en absence du bruit thermique
ou m est le nombre de voies. Avec un filtre de longueur infinie, le nombre d’interféreurs peut
augmenter de un. Notons que ce pouvoir d’annulation d’interférences peut étre atteind par
toute autre structure équivalente (filtre de Wiener, filtre adapté spatio-temporel).

Comme tout récepteur issu du critére de la DSMV mono-utilisateur, la structure proposée
passe la partie des interférences se trouvant dans la direction du canal de I’utilisateur désiré
h(z). Cette sous-optimalité disparait (en moyenne) si le nombre de voies est assez grand.

Nous avons démontré dans le cas des signaux non-circulaires qu’il faut filtrer aussi bien le
signal regu y, que son complexe conjugué afin de réduire la probabilité d’erreur et d’annuler
plus d’interféreurs. Ce traitement est plus général et a le méme effet que celui qui considére
les parties en phase et en quadrature des signaux BPSK.
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Chapitre 5

Meéthodes d’estimation du canal d’un
utilisateur donneé

En communications mobiles, la diversité spatiale (réseaux de capteurs) et temporelle (I’ex-
ces en largeur de bande) permet d’égaliser un utilisateur donné et d’annuler (ou réduire), si-
multanément, des interféreurs co-canal. Un récepteur possédant cette propriété est I’'ICMF
que nous avons introduit dans le chapitre précédent. L’ICMF dépend du canal de I’utilisateur
considéré, pouvant étre estimé par une séquence d’apprentissage, et d’un filtre d’annulation
(aveugle) des interférences. La partie critique de ce récepteur est I’estimation du canal. La
méthode classique des moindres carrés (MC) peut donner des estimées médiocres dans le cas
ou la puissance des interféreurs est élevée. Des améliorations significatives peuvent résulter,
théoriquement, des méthodes du maximum de vraisemblance et des techniques sous-optimales
considérées dans ce chapitre. Ces méthodes nécessitent, en général, I’estimation d’un spectre.
Nous nous limitons, dans le cadre de cette étude, aux techniques d’estimation spectrale para-
métrique.

Les paramétres inconnus, dans le probléeme d’estimation aveugle a base du paquet du si-
gnal recu Y sont: le canal £, les symboles transmis D et la séquence de corrélations du bruit
rov(0 : N'—1). Le bruit v, est supposé étre un processus vectoriel MA(/N’-1) ou N’ est la lon-
gueur maximale des canaux des interféreurs. Or, cet ensemble de parameétres inconnus ne peut
pas étre identifiable a partir du paquet du signal recu Y. Une séquence d’apprentissage, c’est
a dire un sous-ensemble connu D;. des symboles transmis D, doit étre disponible au récepteur
pour permettre I’estimation de tous les paramétres inconnus. Dans [S1096], en se reposant sur
des travaux antérieurs, une procédure a deux étapes a été proposée dans laquelle la séquence
d’apprentissage est utilisée pour estimer le canal i par la méthode des moindres carrés. Un
ensemble équivalent aux paramétres rpe (0 : N’ — 1) dans une structure de filtrage appelée
ICMF est estimé en aveugle. Les symboles utiles D, sont alors, estimés par n’importe quel
récepteur connaissant le canal et les statistiques du bruit. Le critere des moindres carrés utilisé
dans [S1096] pour I’estimation du canal est optimal, au sens du maximum de vraisemblance,
dans le cas ou le bruit additif est blanc. Quand le bruit est coloré et contient de I’interférence
multi-utilisateur, I’estimation du canal obtenue par MC peut étre assez mauvaise. Nous consi-
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dérons des situations ou la séquence d’apprentissage est assez longue pour pouvoir identifier
mais pas pour permettre une bonne qualité d’estimation par MC. Nous proposons dans ce cha-
pitre deux solutions assez complexes pour améliorer la qualité d’estimation du canal. Dans la
premiere solution, nous estimons le canal a partir de la séquence d’apprentissage par un critére
de MC optimalement pondéré. L’autre solution fait intervenir aussi un critére de MC pondéré,
mais en modifiant les signaux d’entrée et de la réponse désirée.

5.1 Estimation paramétrique du spectre du signal recu

Supposons que la distribution du signal recu Y = T(H)D + V est gaussienne, de
moyenne nulle et de matrice de covariance exacte Ryy = E(YY™) qui est bloc-Toeplitz
et bande, et que les variables aléatoires complexes sont circulaires. Le critére de maximum
de vraisemblance maximise la fonction de densité de probabilité (f.d.p) complexe f(Y |#) =
S ©<P(—Y " Ryy Y) ou minimise, I’opposé du logarithme de la fonction de vrai-
semblance,

L(0) = Y7 RyyY + Indet Ryy . (5.1)

L’estimée non structurée de la matrice de covariance est la matrice de rang un Eyy =YY"
Dans quelques problémes pratiques, I’estimation d’une matrice de taille (nombre de blocs par
ligne ou par colonne) réduite M’ < M est suffisante. Nous supposons que les observations
Y (14 (k—1)M"), k= 1: L, sont indépendantes et nous minimisons le critére

L(0) = tr(Ryy Ryy) + In det Ryy . (5.2)

dont la solution non structurée est la matrice de corrélation empirique

L

Dns 1 / ! 1

Ry =+ Y Yar(l+ (k= DM)Y (1 + (k= 1)M') = ZYYH. (5.3)
k=1

5.1.1 Méthode de projections alternees

Soit H I’espace de Hilbert des matrices hermitiennes de taille A/’, dans lequel le produit
scalaire est défini par < A, B >=tr(AB) VYA, B € H. Nous considérons le probléme

2

inf | Ry — Ryy|| sous: Ryy ec=cinc., (5.4)
Cy C H est le sous-espace des matrices bloc-Toeplitz et C, C H est celui des matrices définies

positives. Toute matrice bloc-Toeplitz peut s’écrire sous la forme d’une combinaison linéaire
N Ry Fi .
Ryy = Y0, 0:L; ol {E;} est une base de C; et a; = 2% ¢ R. Chaque matrice £;
contient des zéros et des uns (ou £5) et {a;} est I’ensemble de parametres reels de Ryy.
Dans le contexte des projections alternées, le probléme (5.4) est simplifié en un probléme

d’optimisation sur I’ensemble C, et un probleme de faisabilité sur C, [GFS94]. Etant donné un
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élément E@Sy € H, on definit par Py ( A@“’y) sa projection orthogonale sur C; dont la premiére
ligne bloc est [rory - - - raz—1]. Il est facile de vérifier que [GFS94, BS97]

1 M'—j—1
= 2 Tt d = 00 M =1 (5.5)
=0

OU 7iq1,i+1+; €Stle (¢4 1,74 14 5)eme bloc de E@Sy. Si P, est la projection orthogonale sur Cs
et P ( A@“’y) = UAU alors P, Py ( A;;y) = UA, U™, les valeurs propres négatives de A sont
forcées a zéro dans A, . Comme I’aspect bloc-Toeplitz est perdu, il faut projeter de nouveau sur
C;. La convergence de cette méthode est assez lente mais elle est garantie. Si la matrice obtenue
a la convergence est mal-conditionnée, on peut modifier C; comme C; = {A € H, Afgzn(A) =
constante} ou ¢ est la multiplicité de A,.;,(A). Ce type de contrainte a été considéré dans
[Cad88, FV89] avec la pondération du critere (5.4) dans [FV89]. Soit la décomposition en

mM —q mM
valeur singuliere [GL89] Ryy = > ANUiUM+ > oliU} ot A = Ay;. Lasolution
=1 t=mM—qg+1
1 mM
du probléme min || P (Ryjy ) — Ryyl* estdonnéepara =~ ) A,
7 i=mM—qg+1

Afin de trouver une matrice appartenant a C, sans résoudre le critere d’ajustement de co-
variances (5.4), il a été proposé de changer dans (5.5) M,l_], par 57 [BS97]. Cependant, I’amé-
lioration des performances du traitement ultérieur avec cette estimée n’est plus garantie.

5.1.2 Reésolution sous contraintes du critere de MV par I’algorithme EM

Nous décrivons dans cette section I’estimation de la matrice de covariance par une procé-
dure itérative résultant de la minimisation du critere (5.2) basée sur I’algorithme Expectation
Maximization (EM). L’algorithme EM garantit que la séquence des covariances estimées est
croissante en vraisemblance [Hay91, TM94] et que les contraintes de structure imposées sur la
matrice de covariance sont facilement incorporées dans une procédure d’estimation réduite a
un ensemble d’opérations matricielles [Hay91]. L’itération % + 1 de cet algorithme est donnée
par [FB90]

Yi+r1 = BlocDiag <Zk T ZkAHR;I(A%Sy B Rk)R,ZlAZo
Rpp = ADAY, (5.6)

Ry =1, Yy = I, Ry est la matrice bloc-Toeplitz estimée, A = ([Iar O N1 |Waran—1) @
L, Waryn—1 €St la matrice normalisée de la transformée de Fourier discréte et BlocDiag(x)
est I’opérateur qui retourne la diagonale bloc de = dans une matrice de méme taille que =.
Comme Iinitialisation E@Sy est un minimum non structuré du critére approxime (5.2), nous
avons obtenu une trés faible différence sur la valeur du critére entre les itérations. Cependant la
minimisation du critére (5.1), sous contraintes de structure, est un probléme mal-posé dans le
sens qu’une seule observation est insuffisante pour produire une bonne estimation de la matrice
de covariance [Hay91].
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5.1.3 Calcul de I’estimateur de MV

Nous supposons dans cette section que le nombre d’observations est supérieur a la taille
de la matrice a estimer (1. > M) afin que la matrice de corrélation empirique yy sSoitnon
singuliére avec une probabilité certaine.

Estimateur exact

Considérons la décomposition scalaire de I’inverse de la matrice de covariance B@‘fy =
L“D~'L ou D est une matrice diagonale et L est une matrice triangulaire inférieure dont les
coefficients de la diagonale sont égaux a un. Le critere (5.2) se réécrit dans ce cas comme

mM L i—1
L= Z{ S Vi 4+ LYl —|—1nD}, D; = Dy (5.7)
i=1 Zk:l j=1

La structure de ce critére implique que les problémes d’estimation de D; et de lazéme ligne de
L sont decouplés pour différentes valeurs de : [PM92] Afin d’obtenir les éléments de la zeéme

ligne de L, il faut résoudre le systéme ImeaweZ Yk+z Lzlz Y =0,=1:i—1
=1

k=
1 L 1—1 '
1 i A e — . . . 2
Ensuite, il faut évaluer D; = 7 kg_l |Yie + ;:1 L, Yiel?

Approximation du processus observé par un modele autorégressif

Afin d’améliorer la qualité d’estimation de la matrice de covariance, nous supposons dans
cette section que le signal observé est un processus autorégressif d’ordre N,g. Ainsi nous
forcons I’aspect bande sur la matrice R?jy. Le nombre de parametres a estimer devient constant
et indépendant de M’. Rappelons que les erreurs de prédiction linéaire progressive et retro-

Nag Nar
grade sont données respectivement par g, , = > Py €ty = > Py, et que
1=0 1=0
les filtres de prédiction linéaire satisfont les équations normales
H 2
Pp,NAR 0 1, o
5 5 P
Ryy7NAR+1 7 = > Ryy,NARH . = . (58)
Pp71 0 : :
I 022? 7’];{NAR 0

dont la resolution fait appel a I’algorithme rapide de Levinson [Kay88]. La matrice Ryy v ,,+1

, . 1 . .
est bloc-Toeplitz et elle est estimée par MT(YTUM)TH(YT"‘JM) ou .Jys est la matrice

nulle M x M dont les coefficients de I’anti-diagonale sont égaux a un et * est I’opérateur
qui transpose les blocs (Y'* = [y, - --y,,]). L’inverse de la matrice de covariance est donné
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par Ry = L"D™'L ol

I, 0---0

Nar

R, 0
L= , D= yNAR‘ — (5.9)
0 ‘[M’—N X o 2
TM/_NAR(PP) o ?
et P, = [Pon,y - Poiln] = [Ppl,]. On définit P, = [[,Poy Pon,a] = [InP):

Extension de la formule de Gohberg-Semencul [Cad89, RS92] au cas d’un processus vectoriel
M-1
Considerons I’erreur de prédiction linéaire progressive y, ,;, = Z P,y _; et I’écriture

=0

UITE T U N I STIC (5.10)
_Pp,M—l"'_Pp,l‘[m yM

matricielle du signal recu

YMAO)]:

Yu
dont la matrice de covariance est donnée par (Nap = M — 1)

Ryyi1 | 0 Loy | —PF
0 [o

Y u(l) = [

L=y | 0
—P, |In

Ryym =

En remarquant que /,,n; =

covariance sera donné par

_ Lugvu-y | P, Ry v ‘ 0 Lugu—y | 0
Ryly v = - Y : 5.12
Yyy.m = [ 0 ‘ I 0 ‘%—2 P, ‘ I, (5.12)
L’écriture de la forme quadratique Y% R?}y v Y » comme
_u. | Ry | 0 Y o1 (1)
YR Y = [YE_(1)|gh] | —2%A=t = (5.13)
Mlyy M M-1 M 0 ‘0_p_2 Y
Ry 0
= Y# yg,{)M ! }0 ] Y+ YHPH _QPpYM
ermet d’établir que Ry} By ‘ 0 +P!o 2 P,. Une écriture analogue Ry, =
p q YyyM = 0 ‘ 0 g Yy M =
0 0 ) S . e .
‘ + PH 572 P, résulte de I'utilisation des quantités de prédiction rétrograde.
0| Byynis
0 0 Ry 0 N
En remarquant que | = zm | —YYM-1 ‘ 7™ o0 77 = Z @ I, et
0| Ryly s 0 |0
| sii— i1 -
Zij = =7 , 0N peut écrire
0 ailleurs
0‘ 0 A Ry ‘0 7z = plle7?P, — Pllo?P,.  (5.14)
0| Ryly s 0
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Maintenant, il suffit de pré(resp. post)multiplier chaque matrice par Z™* (resp. Zm’“H) pour
k € N et de prendre la somme pour déduire
)

0 o0
o } 0 ] =3 2 {PIo P - PI R (619
=0

et la formule de Gohberg /23y, = L.D; 'L — L,D; 'L} 0U D, = Iy @ 0}, D, = Iy © o et

I, 0 .- e 0 ]
. . 0
P .
: 0
LT’ = PT’];_INAR Lp = H
0 p.Nar
: .0 p.H1 .. PH.
L P PyiVAR
0 .- 0 PH. .. PR,

(5.16)
Avec cette approximation de R?jy pour un ordre fixé N 4, on peut minimiser I’un des critéres
(5.2 ou 5.1). Toutefois, nous préférons calculer I’estimateur de MV d’un modele a moyenne
mobile qui correspond & notre modele de données.

Estimateur de MV approché

Considérons le critere (5.1) et la décomposition de la d.s.p. comme Syy(z) = Q(z)dQ(=)
ol Q(z) = P~'(2)l,0? = IdI”, et P(z) et 0% sont les quantités de prédiction linéaire (progres-
sive ou retrograde). La matrice de covariance est donnée par Ryy = Ta(Q)Ta+n—1(d) T (Q)
ouQ = [QoQ1 - Qn—_1] et Qo = . Soit la décomposition

UH
LH

Di| 0
0 |D.

= U,D, U} + 1,D, L7 (5.17)

Ryy = [Ui|L4] [

ou Tam(Q) = [U1|L4] et Uy est une matrice triangulaire supérieure dont la diagonale est uni-
taire. Onpose W = U~'Y et I' £ (D, + U7 'L D, LU ) =1 et on vérifie que det(Ryy) =
det( F'). Afin d’établir une expression approchée pour D, nous supposons que la matrice D,
est constante. Cette hypothése peut étre vérifiée en comparant les bornes de Cramer-Rao cor-
respondant aux cas ou D, est connue ou estimeée. En prenant la dérivée du critere (5.1) et en
posant X = (I.a + U7 'L DL U7 D7) ~1, nous déduisons

W XHT, (2 xw
d; = i‘g Cd = d. (5.18)
X T (5 )]
Quant a I’estimation de @, qui contient (N — 1)m?+"=1 paramétres complexes, nous avons

négligé le terme du déterminant devant celui de la moyenne dans le critére (5.1). Ainsi, on
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peut Vérifier que I’estimation de vec(Q) devient decouplée de celle de vee(Q™) ou I’opérateur
vee est celui qui transforme une matrice en un vecteur en ignorant la partie non significative
(il s’aqgit ici du triangle supérieur de ()). Nous estimons les parametres § = vec(Q) par la
méthode itérative de scoring. Soit le développement de Taylor au second ordre d’une fonction
non-linéaire £'(6)

. . 1 @(8_6’)H ‘ @(8_0)H AD* L’
£0 ~ 200 4 Lagriaon | 22 e L aloe) + (267207 | 25
2 ae*( 96 ) ‘ ae*(éﬁ?) Al 96*

(5.19)

ol [AOT|APT] = [T@D]pHO] — [pT(=1|pH=1], Comme I’évaluation du hessien en § =

0i~1) ne garantit pas toujours une matrice définie positive, des instabilités numériques peuvent
apparaitre. La méthode de scoring propose de remplacer I’hessien par son espérance [Kay93].
Ainsi, les parametres a I’itération z sont calculés dans notre cas par la formule

mﬂszw_{mf9(w>ﬂ49£} (5.20)
9:9(1'—1)

00~ 06~ 00~

0 =7ved(Q) et £ = YU (D, + UT'LD, LU )1 UY.
Algorithme

1. résoudre les équations normales pour un ordre N4 > N —1; résoudre P(z2)Q'(z) ~ I,
etcalculer I, det Q(z) = Q'(2)l.

2. évaluer d par (5.18)
3. faire scoring (5.20) pour les parametres de @

4. alterner les étapes 2 et 3 jusqu’a la convergence.

Méthode itérative approchée

Considerons dans cette section la dérivation d’une méthode itérative & partir du critére
simplifié £’ = Y™ Ryy Y ol Ryy = LyDuL} et

LM: Ri{;vN—l([N—l(@U;l)O--.O

Tv-n+1(Q)

, Du=Iyool, Q =[Qy_,  Qi1,], (5.21)

Ryy,v_1 est une matrice bloc-Toeplitz. Nous calculons les quantités £”(=) et o;*) pour un

ordre N4z > N et nous résolvons P.°()Q"®(z) ~ I,,. La jéme itération de I"algorithme est
décrite par

X9, (1) = (Inoy @ oy V) By ey Y vea (1)

1 , N-bo ,
: wg) —y, — Z QQ(]_I)wEQi, k>N

=1
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N-1
2. calculer Q') = are min _ 1) 12
Q g Q! ZHyk ZQ’L k—zH

' E>N i=
M N-1 N-1
3 lcul 2,(7) _ 1 . W3 . (9) o 1(5) () \H
- calculer op™" = =y Z(yk Z Q2L )y Q'
k=N =1 =1

Nous avons remarqué des problémes d’instabilité de cet algorithme aprés un nombre d’itéra-
tions supérieur a dix.

Estimation d’une matrice de covariance paramétrée par un ensemble de parameétres
(physiques)

L’ensemble de paramétres (physiques) de la matrice de covariance est formé par les canaux
de tous les utilisateurs et la variance du bruit thermique. L’initialisation est un probléme d’iden-
tification (de canal) aveugle multi-entrée multi-sortie. Dans la littérature, deux méthodes gaus-
siennes permettent I’identification des canaux a un mélange instantanné prés [Gor97b, DS99].
Ensuite, il faut utiliser un algorithme itératif (du type scoring) pour converger vers un minimum
(local en général). Nous proposons une version rapide pour scoring dans laquelle la matrice
d’information de Fisher (MIF) est plus structurée et elle est aisément calculée. Considérons le
critere 5.1)ouY =T7D + N, T = [Ty ---Tw,], Ti est une matrice bloc-Toeplitz dont la pre-
miére ligne bloc est [Ay,—1 -+ ho Oy v—n)), D = [D] --- DL 1", Di = [dip—n, -~ di]” et
le vecteur de paramétres 0 = [h”, 02" 0l h = [y - hin 4, -+ hy, o by, vy ]
Notons par h,. et k; respectivement la partie réelle et la partie imaginaire de / et rappelons les
formules de la dérivée par rapport a un vecteur complexe [Kay93]

a,c_l(a,c+.a£) a_,c_l(a/:_.a,c
b= 2'on, " Ton, onh~ 2‘oh.  ’on,

). (5.22)

L p . J Jrn J Jrrw
On peut vérifier que les matrices J, = | “"" MR et g, = PSR sont
Thine  Inin; Jhen Tpeps

I, I I, —jl Al
liespar J, = | ¢ Sl Y ous = N;. Un bloc de .J,. (resp. .J.
p .][s _.][s] []s .][s ° m; ( p )

est calculé, pour des vecteurs de parametres « et v réels (resp. complexes), comme J,, =
E[V.(V.L)T] (resp. J.., = E[V.(V,L£)M]). Soit pour le (k,7)eme terme les expressions

H
(o)t = tr [Rily 8,%’3’1% <3Z%y> } = oltr {RyyﬁTHRnyTH} )

R
(e Jog = tr {R_y a;%/yR < af%‘y> ] = ojtr {RyyﬁTHRnyTH}

Te = % est la matrice 7 dont les coefficients sont égaux a un aux positions du parameétre
hy, et zéro ailleurs. Le calcul de s(s + 1) termes est suffisant pour la spécification de .J. dont
les blocs vérifient J,, = JI, Ty = JL ., Jyspe = J1, et Sy, = JL .. D’autre part, on peut
vérifier que Jo2, = J3 . = ot T Ryy T] et que J,z,2 = tr[Ryqy] = 3, A77 ou A, est la
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ieéme valeur propre de Ryqy. L’extension de I’estimation paramétrique pour certaines classes
de bruit non gaussien a été considérée dans [WJ93].
Approximations asymptotiques

Considérons le cas ou la longueur M du paquet recu tend vers I’infini. Le terme YHR?ij

est approximé par y'(z )Syyy ou y(z Zy 27" ety!(z) = y(27*) alors que le second

terme de (5.1) vérifie In det Ryy = mHA Zlm Mo M d—Zlndet Syy ot

21y
Syy = o3hh! + 621, eth = [h; - - hy,]. On peut vérifier que

Zykz kzyl < _Zzykylz (+=0 Zzykyk m=
—Z Zykykm Mzryy —MSyy(),

et approximer (5.1) par £(h) = 75§ ZL(z) o L(z) = y'(2)Syyy(z) + M Indet Syy. Un
bloc de la matrice .J. est approximé par .J,, = 5= ¢ dZ—ZE[Vu(VU,CA)T] et les expressions (5.23)
sont approximées par [Whi53]

(5.24)

dz 05y oy 05y o Mo dz ; T
B dz yy VYt M o} dz + -
(Jrpx kg = %f—t [Syy o Syy( oh 1" = o f—t [Syyhkh Syyh h']
(5.25)
h;(z) est la matrice h(z) contenant un a la position du paramétre h; et des zéros ailleurs.
Ny—1 Ny
La spécification de .J,, ou .Jy,« nécessite le calcul de s + N, m™5t +m > [> N+
J=1 i=j+1

Nu_j
Z N; — N, + j] termes puisque la matrice ./, est devenue bloc-Toeplitz et la matrice .J,

els_tldevenue bloc-hankel [Tri99]. L’avantage de cette approximation est la manipulation de
matrices de taille réduite (< m M ). L’inverse du spectre Syy peut étre approximé par des FRIF
(5931, A~ PT(z)a;P(z)) ayant pour ordre (pratique) un multiple (4 ou 5) de I’ordre maximal
des canaux. Dans le cas mono-utilisateur (N, = 1), I’approximation n’est plus nécessaire du
moment ou on peut trouver une expression analytique de 53731, et I’évaluation des termes de .J;,;,
ou .J,,+ est simplifiée par le calcul de quelques résidues [Mer95].

5.1.4 Ajustement de covariances

Afin d’éviter les méthodes complexes de MV tout en gardant leurs propriétés asympto-
tiques, la méthode des moments a été proposee [FP90, Por93, GH97]. L’idée de cette méthode
est de travailler sur des statistiques réduites contenant une information suffisante sur I’en-
semble de paramétres a estimer [Por93]. L utilisation de cette méthode trouve sa justification
par exemple, dans le cas d’un bruit non gaussien puisque le critére de MV n’est plus optimal.
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En se limitant aux statistiques du second ordre, la méthode des moments consiste a résoudre un
probleme de moindres carrés entre les vraies covariances R(a) = [ryy(0)ryy(1) - - - ryy (M’
—1)] et les covariances estimées R(a) = [ryy(0)ryy(1)---Tyy(M' — 1)]. En utilisant les
notations r(«) = vec(R(«)) etr = v—ec(ﬁ), le critére d’ajustement de moments ou d’ajuste-
ment de covariances est donné par r%in(?— r(a))¥ W7 — r(a)) ol W est une matrice de

o~

pondération dont la valeur optimale est W° = E[(7 — r(a?)) (¥ — r(a®))?], a® est I’ensemble
des vrais parametres. L’opérateur wec ignore dans le cas réel la partie triangulaire inférieure de
ryy(0). Dans le cas complexe, il faut considérer la diagonale de ry4(0) et la partie réelle et
imaginaire de ve¢(.) comme paramétres réels et I’opérateur vee ignore par rapport au cas réel
la diagonale de ryq (0). Nous rappelons I’écriture linéaire de [y (o Z a; F; (85.1.1) et

le critére d’ajustement de covariances (AC) pondéré [FV89, Gor97a]
,CAC(OK) = tr(W_léyyW_léyy), E'yy = Ryy(&) — Eyy . (526)

L’expression de la dérivée du critére par rapport a un parameétre réel «: 88‘% = 2w EW!
Ryy] = QZa]tr TLEWTIE] < 20lW T EW T Ryy] = zzaﬂij — 2G; implique

que la solutlon optimale est donnée par a@ = J~'(. Toutefois, la matrlce Ryy(a) n’est pas
garantie d’étre définie positive. Notons que nous pouvons incorporer dans cette méthode la
connaissance a priori du filtre de mise en forme (chapitre 6) afin de réduire le nombre de para-
meétres a estimer. Dans ce cas, nous estimons la variance du bruit thermique o2 et un ensemble
de parametres équivalent a la séquence de corrélations de la sortie d’un filtre linéaire (canaux
de propagation de tous les utilisateurs) exité par toutes les séquences transmises.

5.2 Meéthodes d’estimation de canal

Considérons dans cette section le probléme d’estimation du canal d’un utilisateur donné
par des méthodes de MV et des approches sous-optimales.

5.2.1 Meéthodes déterministes

Les symboles de I’utilisateur considéré sont supposes étre des parametres déterministes.
Le vecteur de parametres ¢ contient I’ensemble des symboles inconnus D, = P, D ou P, est
une matrice de sélection de rang ligne plein, le canal / et un vecteur r contenant un ensemble
de paramétres équivalent a vec(ryv(0 : N’ — 1)). La méthode de MV déterministe (MVD)
minimise le critere

L(0) =(Y — TD)Y?Rgh,(Y — T D) + Indet Ryw. (5.27)

Dans le cas complexe, § = [DI DEpTpHpTrTrH1T ) ety contiennent respectivement les pa-
rametres réels et complexes de r. Dans le cas réel, § = [DTrTrT]T. La minimisation du critére
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5.2. Méthodes d’estimation de canal

(5.27) par rapport aux symboles inconnus D, permet d’obtenir D, = (7.7 Rk, 7o)~ T.H Ry,
(Y — T Dy), qui insérée dans (5.27) permet d’écrire [SP95]

L) =P e Ry (Y = TeDy)||” + Indet Row, (5.28)

0" = [WTRMyTrI T (resp. [hTrT]T) dans le cas complexe (resp. réel), 7, contient les co-
lonnes de 7 correspondant aux symboles connus Dj, et 7, est le reste de la matrice 7 (7 D =
T Dy, + TuD.).

Borne de Cramer-Rao

La borne de Cramer-Rao (BCR) est la borne inférieure de la matrice de covariance de
I’erreur d’estimation de tout estimateur non biaisé et, elle est donnée par I’inverse de la ma-
trice d’information de Fisher (MIF). Dans le cas complexe, la MIF est définie par Jg =
E[aae(a’g(e Y] alors qu’il suffit de remplacer # par 7 dans le cas réel [Kay93]. L’expression
générale du (7, j)eme terme de .Jys est donnée, dans le cas des problémes considérés dans
ce rapport en faisant I’hypothése que le signal recu est gaussien de moyenne m(#), ou ¢
est le vecteur de parametres reels et complexes, et de matrice de covariance Cyy () (c.a.d.
Y ~ N(m(8),Cyy(9))), par ([Sch91] dans le cas réel)

. o 9L
903/3/ 1 Cyy gy OM gy Om omT L omT

Modele autorégressif du bruit coloré

La modélisation des interférences et du bruit thermique par un modele AR est classique
dans la littérature [Cad89, NK93]. Cette modélisation devient exacte [Slo94a] dans le cas
multivoie et en absence du bruit thermique. En utilisant la notation y, = h(q)d, + P~*(q)vy,
le critére (5.27) sera équivalent a

mm Z II1P(q) )dkHZ_Q + M In det 0'~~ (5.30)

qui a la forme d’un récepteur de Forney si P(z) etc(z) = P(z)h(z) sont fixés [Asz99]. L esti-
mation conjointe de ces quantités et de a% 5 Par une séquence d’apprentissage a été proposee
dans [AO98b]. L’amélioration de la qualité d’estimation de P(z) et c(z) ou la probabilité d’er-
reur des symboles par une approche bilinéaire (critére des moindres carrés généralisé [SS89])
n’est pas significative.

Nous avons proposé pour résoudre le critere de MVD une méthode bilinéaire, plus com-
plexe et moins performante, qui se repose sur les mémes hypotheses et qui prend la méme
initialisation que la méthode précédente. Soit Fg,..” = D~'/2L ol oy = dI",

—-1/2
Rm)/NAR()...

0
P =I"'P,
TM—NAR(PQ/D) ] 8 g
(5.31)

D-1/2 — LuNan ‘ 0 L=
0 ‘[M_NAR(@d_l/z ’
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et lazéme itération:
1 b = D Ry DT D Ry T Y o0 T(H) DY = TiD! = D
2. D} = [T Ry ™ T T2 Ry ™ (Y =T D))
3. E' =Y T+ T Ry ™ T T gy~ Vi

' : —1/2,i gi
4. P = argrl%lleRUU/ "E'|?

5 Vi=E'

L’inconvénient majeur de cette méthode est sa convergence lente (vers un minimum local).
Afin d’acceélérer la convergence de la méthode bilinéaire (en D et i, Ry étant connue),
I’exploitation de I’alphabet fini a été considérée dans [Ses90, TVP96]. Toutefois, plusieurs
minima locaux viennent s’ajouter a la fonction de codt. Les décisions douces proposées dans
[ADN99] présentent I’avantage d’éviter ces nouveaux minima locaux et de converger vers le
minimum global dans le cas sans bruit.

5.2.2 Méthodes gaussiennes

A part I’hypothese gaussienne sur le bruit v, la méthode de MV gaussien (MVG) consi-
dére que les symboles émis D sont gaussiens de moyenne [ et ayant pour matrice de cova-
riance Cyq (D~N(D°Cy44)) et sont indépendants de V' (~N (0, Ryw)). On suppose que les
variables aléatoires complexes sont circulaires. Soit D =P [Dy" D] "o Dy est la séquence
d’apprentissage et P est une matrice de permutation qui prend en compte le fait que I’empla-
cement des symboles de la séquence d’apprentissage n’est pas restreint au début du paquet.
Dy 0 0 0 0
0 Rp,p., 0 o3l
entre la matrice de correlation Ry et la matrice de covariance C'yy est donnée, en utilisant
la notation 7D = 7;Dy + TuD. = TiDy 4+ TuD., par Cyy = ToRp.p. T + Rov =
Ryy — (Te DY) (T:D2)". Le critére de MVG est bien connu en traitement d’antenne sous le
nom de MV stochastique [VON95] et son application a I’identification de canal a été proposée
dans [Bap96, CS97, TS97c, TS97b]. Ce critére, qui minimise la fonction de codt

Donc, D° = P et Cyy = P pH = p PH . La relation

L(0) = (Y = TeD)" Cyyy (Y — T DY) + Indet Cyy, (5.32)

a éte introduit pour remedier a I’inconsistance de I’estimation conjointe des parameétres par
(5.27). Si au moins un des interféreurs a une réponse impulsionnelle plus longue que NT
(cad. N’ > N), alors il faut remplacer Cyy = 07,7, + Rov par Cyy = Ryy — o Ti T
ol Ryy =Eps Ryy =o3T T +Rye qui est une matrice bloc-Toeplitz et bande (On a supposé
que Rp,p, = o3I et que D{ est indépendant de D,,). L’ensemble de paramétres équivalent a
(h,Ryy) résoud le probléme d’inconsistance du critére (5.27) ddi a I’ utilisation d’un ensemble
de parameétres équivalent a (k, Ry ). Si le paquet du signal recu est suffisamment long alors on
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5.2. Méthodes d’estimation de canal

peut négliger les erreurs d’estimation et supposer que E’yy est connue. Asymptotiquement, le
nombre de symboles inconnus peut étre infini alors que celui de la séquence d’apprentissage
doit étre fini. On peut vérifier que la matrice d’information de Fisher est réguliére, et par
conséquent on aura I’identification de tous les parametres, si au moins un symbole est connu.
En considérant le lemme d’inversion matricielle, sur la matrice partitionnée C'yyy [Kay93], on
peut démontrer que I’information aveugle additionnelle disparait quand la longueur du paquet
tend vers I’infini. Nous avons vérifié par simulations que la borne de Cramer-Rao est constante
pour une séquence d’apprentissage fixée mise au milieu d’un paquet de longueur variable.
Cette constatation montre que I’information utile a I’identification du canal est concentrée
autour de la séquence d’apprentissage. Pour cette raison, la minimisation de (5.32) ne peut
pas étre qualifiée d’un probléme d’identification de canal semi-aveugle dans le cas ou Ryy
est connue (estimée indépendamment des autres parametres). L’estimation aveugle du canal
d’un utilisateur donné, en présence d’un bruit colore arbitraire, est généralement impossible.
Toutefois, I’identification devient possible dans le cas particulier ou les canaux des interféreurs
ne s’étalent pas sur plus qu’une période de symboles [MLM94] et dans le cas ou le bruit coloré
résulte du filtrage & moyenne mobile d’un bruit gaussien spatialement et temporellement blanc
[AS98]. Dans ce dernier cas (c.a.d. en absence des interféreurs), les blocs de la matrice Ry
sont Toeplitz.

Performance des méthodes gaussiennes

Définissons la BCR normalisée (BCRN) par le rapport de la trace de I’inverse de la MIF
sur I’énergie des parameétres a estimer et analysons le cas simple de N = N’ = 1. Suppo-
sons qu’un paquet contient M, symboles connus (séquence d’apprentissage) et M, symboles
d’information (inconnus) tel que M; + M, = M. Considérons tout d’abord le probléme d’es-
timation de canal dans le cas ol 7y est connue. Le critére (5.32) se simplifie en

My,
Ly =tr{(Fyy —oihh™ )™ (yy, — hdi)(yy — hdi)"'} + My In det(Fyy — oihh™). (5.33)
k=1
On peut vérifier que J«px = 71_U§§£%1yh(Fyy—aflhhH)—l, Jupe = oG My (Tyy—ozhh™)~Th=pt
(Tyy — o3hh™)™!, et par conséquent la borne sur les coefficients complexes de £
tr(]c_l) B 2(1 — O'?thFZ_;yh) tr(Fyy) 0'52[
A2 o2 M, hh 1+ ogh gy h
BCZRN_ L’

BCRN = (5.34)
La borne sur les coefficients réels de / est donneée par BCRN, = information
aveugle sert a estimer 7y et I’information de la sequence d’apprentissage, qui sert a I’es-
timation de A, provient aussi bien du numérateur >, ||y, — hdk||* que du dénominateur
Tyy — ozhh™ . Dans le cas ol ryyp est connue, il faut considérer le critére simplifié

My, M
Ly =) (y—hde)"rpp(yp—hdi)+ D yi (rov+oihh™) 'y, + M, In det(rop+oihh™).
k=1 k=Mp+1

(5.35)
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4
De méme, on peut vérifier que Jj,»+ = (aflMk+a§MuhHFg‘,1yh)F3‘,1y+%@%hhff@%,
O'd T’yy

Jppr = agMquﬁh*hH@ly et par conséquent la borne sur les coefficients complexes de &

tr(rpp) My 1 Hee1 Tt Mk-|—Mu(1—crfthF,zjyh)
2= +U§mh ryyh(l—aflh ryyh)Mk+2U3MuhH@1yh(1—ath@1yh)]
BCRN = — )
oa My + U;‘;MuhHrylyh
(5.36)

Afin d’établir facilement cette formule, il faut écrire que la MIF (J.) est la somme d’une
matrice bloc-diagonale et d’une matrice de rang un. A partir de la formule (5.36), il est clair
que I’information aveugle aide a I’estimation du canal. Toutefois, I’apport de cette information
devient négligeable lorsque % — 0 ou on retrouve le résultat classique du critére de moindres
trcs-)  otlerpp)

carrés pondéré optimalement: BCRN = Asymptotiquement, I’information

REL T oZMyhHE R
o . —%:%oo
aveugle est finie du moment ot BCRN “— ———1 . Remarquons qu’en absence des
o5Mph T’U’Uh

interféreurs (ryv = o21,,), le rapport entre cette borne et celle correspondant au critere de
MC optimalement pondéré (% — 0) est égal au nombre de parametres réels a estimer (2m).
Ainsi, I’information aveugle additionnelle peut améliorer I’estimation du canal et la qualité de
la réception d’une maniere significative. Toutefois, et afin d’avoir une estimée raisonnable, il
faut éviter que la longueur de la séquence d’apprentissage soit une fonction particuliére® de la
longueur de la séquence transmise M, par paquet.

Critere de moindres carrés optimalement pondéré

La résolution du critére (5.32) est un probléme d’optimisation non linéaire sous des contraintes
matricielles quadratiques. Afin de simplifier ce probleme, en rendant les contraintes linéaires,
il faut appliquer le lemme de complément de Schur [BGFB94]

Ryy Tk

Ryy > 0 et Cyy = Byy — 2T T >0 <=
vy Yy = Yy T STk Tk TE olluuen-y

> 0. (5.37)

Toutefois, I’implémentation des algorithmes standard (de type Newton) ne peut pas étre en-
visageable dans le contexte des communications mobiles. Nous nous limitons au probléme
simplifié
min ||[Y — T D2|2-1 . 5.38
in|Y — TiDile (538)
En vérifiant que V6, les égalités suivantes

arg mein | Z—X 0| [2R_X€O€(1;{XH]—1 =arg mein | Z_XGH?%—l )

00 |2 = XO|1f_ g - =min | Z-X0 3, (5.39)

sont satisfaites, le probleme (5.38) peut étre remplacé par H}Lin Yy — ﬁDZH%}y qui est encore
un probleme compliqué du moment ot Ryy = Ryy(h). Une simplification possible consiste

. M, .
1. Mj, est croissante et Mj, ~ =" 0. Les exemples classiques sont de la forme A4, = &M et Ag, = YMu,
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arésoudre mhin 'Y — 7Dy H%_l oll Ryy est une matrice bloc-Toeplitz et bande. Le probleme
Yy

(5.38) est le critére de moindres carrés pondére optimalement si la pondération C'yy est fixée
a la vraie valeur. Une solution approchée résoud a chaque itération

mm

‘Y T(HD|

o Cyy = Ryy—o>T(HU-)TH(HY)  (5.40)
yy

avec H™Y = 0. Afin d’éviter les instabilités numériques, il faut résoudre & chaque itération un
probléme de faisabilité, c’est a dire projeter la matrice C(H) sur I’espace des matrices hermi-
tiennes définies posmves (ou un sous-espace plus restrelnt en ajoutant d’autres contraintes de
structure). Notons par / " le canal normalisé (h — o og o) = = |[A)]]) et essayons de
modifier la valeur de o'") afin de satisfaire ny > 0. Soit la decomposmon de Tk) = - 7;

en valeurs singuliéres [GL89] Tk = USVH = [U,|UY) VH et I’équivalence

- N 9— (i) —(5) - . — (N —(\H
Ryy — o TUT > 0 = UM RyyU — o UHTITY 0 > 0
U RyyUQ >0
UF RyyUs — UM RyyUs (U RygyUn) " U Ry Uy — o UHTOT 17, > 0
(5.41)
qui implique que o ? doit étre inférieure & la valeur propre minimale de la matrice

—(4)« _ o~ o~ o~ _ o~ —iH _
(UFTOVUE RyyUs — UF RyyUn(UF RyyUn) " UF Ryy U2 (T 17)7". (5.42)

5.3 Filtrage de Wiener

Nous proposons dans cette section une autre approche sous-optimale d’estimation de canal
basée sur une séquence d’apprentissage. Il s’agit d’un probléeme de moindres carrés, ou la
réponse désirée est I’ensemble de tous les symboles connus, formulé pour estimer le filtre
adapté h'(z) du filtre de Wiener aﬁh*(z)S%l,(z). La qualité d’estimation est ameliorée, dans
une seconde étape, par un critére itératif de MC optimalement pondéré qui prend en compte la
matrice de covariance des erreurs.

Y Y . /// by, — ng
—t el O™

Fi1G. 5.1 — Estimation de canal basée sur un filtrage de Wiener.
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5.3.1 Filtrage d’ordre infini

Le signal recu est approximé par un modéle autorégressif d’ordre L. Soit f, = P(q)y;
I’erreur de prédiction de variance a} et Syy(z) ~ PT(z)a;ﬁP(z) I’approximation de I’in-
verse du spectre du signal recu par des filtres d’ordre L fini. L’information utile a I’identifica-
tion du canal est concentrée autour de la séquence d’apprentissage, supposée étre assez loin
des bords, parce que nous supposons que Ryy est connue (§5.2.2). En particulier, la portion
Y v 4204N—1 = PY yr, ol P est une matrice de sélection, du paguet recu est suffisante a I’es-
timation du canal par filtrage de Wiener. Soit g, = Syy(q)y, = PT(q)a}QP(q)yk la version
filtrée du signal recu et la minimisation par rapport aux coefficients du canal du critéere de MC
2

Mk Mk . .
> ont =3 M=otV = | Dp-ai T(h)Y (5.43)
7=1 7=1

N1 ~T ~T T > ~T ~T T . N
ouy; = {ykﬂ_l : --yk+j+N_2} ety = {yk ---yk+Mk+N_2} . La solution de ce probléme

k k
est donnée par o2h = () " Y;Y/")™" Y d;. En exploitant le fait qu’on utilise une partie du
7=1 7=1
paquet recu et en remarquant que N = D{—o2T (hH)Y = D¢—o2 YT h* suit une loi normale
de moyenne @) Dj et de matrice de covariance R, , on peut démontrer que la version pondéerée

du critére précédent est mhin HD;;—aflT(hH)ff‘ LOUR,, = QDD QH +S5CyySH, Q=

2
~—-1 ~—1 RZZA 1

I, 03T (W) Ry PTi, S = 03T (W) Ryyy P €t Ryyy = T(PH[I1insm, Do IT(P) est

une approximation de 2y avec P = [Py --- P11, et P' = [1,.P["--- P[T].

La solution du probleme de filtrage de Wiener peut étre étendue a une minimisation du
critére de MV gaussien £(Y |h) = N R*~' N+ In det R,,,, par rapporta /. En utilisant le fait
que A = (SCyyS™) ™ QDD QY < I etIndet(l + A)~trA pour des petites matrices
au sens de la norme euclidienne, on peut extraire une partie de I’information contenue dans
Indet R,,. Enécrivantlndet R,,,, = In det SnySH—I—ln det(I+A) ~ In det SnySH—I—tI’A
et en négligeant I’information aveugle In det SnySH, la solution approximative du critere
de MVG est donnée par

h=[o}V R V" +Df SH (S Cyy ™)~ SD D S (SCyy S) ' DY+ 03V R, DY
(5.44)
ou 7z D = Dyh. Dumomentou 5, @, R,, et Cyy dépendent du canal a estimer, la solution
(5.44) est itérative. En plus, il faut résoudre a chaque itération le probléme de faisabilité discuté
dans 85.2.2.

5.3.2 Filtrage d’ordre fini

Afin d’éviter I’approximation du spectre 59;,, nous considérons dans cette section le pro-
bléme du filtrage de Wiener d’ordre fini. Pour un certain retard A > 0, nous considérons le
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probléme de minimisation par rapport & % du critére

My,

Z |dk—0'§hHCHRZ_;yYN+2A(k — A)|2, CH == [ON,A[NON,A] X [m (545)

k=1
Malgreé que les approximations du spectre sont évitées, I’erreur quadratique moyenne minimale
(EQMM) et par conséquent la variance des erreurs d’estimation sont assez élevées lorsque A
est fini. D’autre part, et par rapport au probleme des MC classique, le nombre d’équations ()
n’est plus proportionnel au nombre de paramétres (V). Afin de remédier a ce probléme, il
faut minimiser, en une seule étape, une combinaison de fonctions de codts. Chacune d’elles
considere un sous-ensemble de coefficients et elle est pondérée par I’inverse de son EQMM.
Une meilleure solution consiste a prendre, en plus du cot global (5.45), m fonctions de colts
secondaires ignorant chacune une des m phases. Ainsi, on minimise

J = Zaf Z |dp—ogh T CHOH(CiRyy O ) ' C5Y npaalk = A) P, Co = Lyvgany,
7=0

(5.46)
ou C; est une matrice de sélection qui ignore la jéme phase. A I’initialisation, o;; = 1V},

Implémentation équivalente

Soit Yy yn = PY njoa(k — A) = [YL(B)Y [ (k—A)YL(k+ N+A-1)]TouP =
. . In 0O 0
(ST ST)T est une matrice de permutation, S1=[0x.a In On.a]@ 1, et 52=| 2> &N "2 g
0a Oan Ia
En utilisant le lemme de complément de Schur [GL89], on peut réécrire le critére (5.46) comme

J=> o Z|dk o b CI(CiRyg CINT' CY N (K))?, Co = L, (5.47)
7=0 k=1

ou ?N(k):YN(k)—YN( )|YN+2A(k A) [Sl_SlRny (SQRnyH) ISZ]YN-|—2A(k A)
~ ~H
et Rgy = E[Y NY y] = SiRyyS{ — 1 Ryy Sy (SoRyy Sy ) ™' SaRyy ST

5.4 Reésultats de simulations

Nous considérons deux canaux aléatoires (N, = 2) de longueur 67" (N = 5). Les signaux
modulés par la constellation QAM-4 sont recus par trois capteurs (m = 3). Les performances
des différents algorithmes sont illustrées sur la figure (FIG. 5.2) et sont comparées a la borne de
Cramer-Rao correspondant au cas oli Ryy est connue. Les courbes sont obtenues en moyen-
nant sur ¢ = 50 réalisations du bruit thermique et des symboles des deux utilisateurs. La
séquence d’apprentissage de longueur M, = 26 se trouve au milieu d’un paquet de longueur
M = 148. On trace la racine carrée de I’EQM normalisée

2

REQMN = ZHh RO (5.48)
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N linterfereur co-canal, m=3 voies, N=5, RSI=10dB, t=50realisations
10 T T T

10’3 L L L
5 10 15 20 25
RSB (dB)

Fi1G. 5.2 — Qualité d’estimation du canal en fonction du rapport signal a bruit.

en fonction du RSB pour RSI = 10dB. Les abréviations bcr, mc, mcep, fw, fwp correspondent
respectivement a la borne de Cramer-Rao (5.30), aux problemes des moindres carrés classique
ou pondéré (5.38), au filtrage de Wiener (5.43) et au filtrage de Wiener pondéré (5.44). Les
quantités de prédiction linéaire sont estimées sur trois paquets, par contre leurs valeurs exactes
sont considerées dans les courbes fwe et fwpe.

La courbe illustrant la performance du critere (5.38) est assez loin de la BCR malgré que
nous avons considére la pondération exacte. Ce critére considére I’information de la moyenne
et néglige I’information de la matrice de covariance. L’approximation pratique considérée dans
(5.40) ne fonctionne pas trés bien et elle est assez compliquée. Par contre, I’approche de filtrage
de Wiener est simple et elle est aussi performante que le critére de MC optimalement pondéré
dans des environnements difficiles (valeurs basses du RSB et des valeurs modérées du RSI).
L’approche approximative du MVG appliquée au probléme de filtrage de Wiener améliore la
performance du critere non pondéré. D’apres la courbe présentée, la bonne estimation de la
matrice de corrélation Ryy est essentielle pour le probleme du filtrage de Wiener. Nous avons
essaye d’evaluer les performances, en terme d’estimation de canal (REQMN) et de pouvoir
d’annulation des interférences (en calculant I’EQM), pour toutes les méthodes d’estimation du
spectre (85.1). Il s’avere d’une part que la matrice de corrélation empirique (5.3) est le meilleur
choix pour I’estimation de canal et d’autre part, que la matrice structurée (bloc-Toeplitz et
bande) offre le meilleur pouvoir d’annulation des interférences. Ainsi, I’absence de robustesse
de I’approche du filtrage de Wiener proposée peut s’expliquer par I’absence d’un mécanisme
de compensation des erreurs d’estimation du filtre adapté et du spectre.

5.5 Conclusion

Nous avons étudié dans ce chapitre le probleme d’estimation des parametres nécessaires
a la mise en ceuvre du filtre d’annulation d’interférences ICMF. Il s’agit du canal de I’uti-
lisateur considére h(z) et du spectre du signal recu Syy(z). D’apres les chapitres 3 et 4, la
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maniere la plus évidente pour implémenter un filtre d’annulation d’interférences est celle du
filtre de Wiener. Nous avons proposé d’estimer independamment le canal et le spectre afin de
réduire le nombre de parametres a estimer par une courte séquence d’apprentissage. En effet, le
spectre est estimé par un (ou plusieurs) paquet(s) du signal recu et son inverse sera approximé
par des filtres RIF de prédiction linéaire du processus observé. Ensuite, il suffit d’estimer le
filtre adapté qui apparait dans I’expression du filtre de Wiener par une courte sequence d’ap-
prentissage. En ignorant la structure du filtre de Wiener, il faut théoriquement estimer plus
de coefficients que la mémoire du canal afin d’avoir les mémes performances. Généralement,
I’estimation structurée ou non structurée du filtre de Wiener n’est pas possible avec peu de
données. L’estimation non structurée nécessite une longue séquence d’apprentissage ou une
information (aveugle) equivalente introduite par une des caractéristiques du signal d’entrée
(module constant, alphabet fini,...). Le cas des constellations & module constant a été consi-
déré dans [KH98, KFFM97]. Dans le cas de I’estimation structurée du filtre de Wiener, nos
simulations montrent qu’il faut avoir une bonne estimation du spectre afin d’espérer des amé-
liorations des performances des récepteurs spatio-temporels par rapport aux récepteurs clas-
siques (DSMV qui ignore la couleur du bruit ou le récepteur hybride spatial). L’environnement
de nos simulations est semblable a la norme DECT ou une courte séquence d’apprentissage
est disponible sur un paquet de 480 symboles dans lequel le canal est quasi-stationnaire. Si la
derniére hypothese est vérifiée dans la norme GSM (par exemple dans le cas ou I’émetteur et
le récepteur sont statiques, ce qui vrai dans 50% des cas) alors on peut estimer le canal sur
les séquences d’apprentissages de tous les paquets. Les fonctions de codt relatives a chaque
séquence d’apprentissage sont pondérées par des coefficients décroissants dans le temps (se-
lon une fenétre triangulaire par exemple). Dans ce cas, I’implémentation du filtre Wiener est
assez bonne et il suffit de mettre a sa sortie un élément de décision pour trouver la séquence
transmise. Le taux d’erreur (sur les symboles) peut étre amélioré en remplacant le filtre de
Wiener par I’ICMF (paramétrée par le canal de I’utilisateur désiré et le spectre du signal recu)
et I’élément de décision par la DSMV monovoie.

A part ce récepteur (considérant que I’entrée est déterministe) qui nécessite que la varia-
tion du canal soit lente au cours du temps et la présence d’un algorithme de saut de fréquences
cyclique (afin de pouvoir prendre la moyenne sur plusieurs paquets: voir chapitre 6), I’accent
est mis dans ce chapitre sur les approches gaussiennes. Malgré que nous avons proposé un
critere de MC itératif qui approxime le critere du MVG, nous ne pouvons pas prétendre que
cette solution est la meilleure en pratique. Actuellement, nous sommes en train de chercher
une meilleure facon, différente des algorithmes standard, d’optimiser le critére de MVG indé-
pendamment de la complexité. Un tel résultat sera sans doute intéressant, au moins au niveau
théorique.

Finalement, nous avons démontré que la mise en ceuvre d’un récepteur mono-utilisateur
équivalent au critére de MVD est possible dans la majorité des cas. Toutefois, la structure
d’un récepteur équivalent au critére de MVG ne nous semble pas évidente. Dans une premiére
étape, nous espérons que le critere de MVG peut améliorer la qualité d’estimation des para-
meétres nécessaires a I’implémentation du récepteur déterministe. Dans une seconde étape, la
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performance du récepteur sera analysée pour des distributions non-gaussiennes des sources.
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Chapitre 6

Implémentation du récepteur propose

Afin d’améliorer la qualité d’estimation du canal et du filtre d’annulation des interférences,
et par conséquent d’implémenter le récepteur proposé au chapitre 4, nous proposons dans ce
chapitre de prendre en compte les connaissances a priori du systéme cellulaire (GSM). Nous
commencons par démontrer qu’une amélioration des performances peut résulter de I’exploi-
tation du filtre de mise en forme p,(¢). Ensuite, nous considérons le probléme d’identification
conjointe de canaux multiples pour des utilisateurs quasi-synchrones. Ce scénario est assez
courant dans un systeme utilisant I’AMRT ou les stations de base sont synchrones et le rayon
des cellules est limité & quelques kilomeétres. Apres une égalisation partielle du filtre de mise
en forme qui compense les IES, introduites principalement par la modulation GMSK, le ré-
cepteur doit détecter les séquences d’apprentissage actives par une étape de synchronisation.
Ainsi, le critére classique des MC est utilisé pour I’estimation conjointe des canaux. Toutefois,
I’apport de I’exploitation de la connaissance a priori du filtre de mise en forme est faible dans
le cas ou I’exces en largeur de bande est limité (ou négatif dans le cas de GSM et sa version
évoluée EDGE).

6.1 Exploitation de la connaissance a priori du filtre de mise
en forme

L’ exploitation de la connaissance a priori du filtre de mise en forme, introduite dans [SSR94],
a pour but de réduire le nombre de parameétres a estimer et par conséquent d’améliorer leur qua-
lité d’estimation. Les performances des méthodes aveugles, utilisant cette information supplé-
mentaire, ont été évaluées dans [Smi96, AS97]. L’identification, nommée structurée, de canal
basée sur une sequence d’apprentissage a été ensuite étudiée dans [NCP97, Ng98b, NCP99].
L’application au cas multi-utilisateur, et spécifiquement a I’annulation des interférences des
canaux multiples, a été considéree dans [TS98b, DNP98b, DNP98a, Ng98a, TS99c].
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6.1.1 Formulation générale

Nous demontrons dans cette section, en reprenant avec une légére modification la déri-
vation de [NCP99], que la reponse impulsionnelle globale échantillonnée vit dans un espace
completement défini par le filtre de mise en forme p,(¢). Rappelons que I’expression du canal
entre I’utilisateur j et I’antenne n est donnée par h,,;(t) = ¢,;(t) * ps(t) ou ¢,; décrit I’envi-
ronnement de propagation. Pour la clarté de la présentation, I’indice ; sera omis dans la suite.
L’expression fréquentielle du canal est donnée par

Ho(f) = Col)P(f) = Col NIPLHW (] = [CalHW (NP (S), (6.1)

ou W (f) est un filtre idéal de (moitie de) largeur de bande zp—T (p" < 1.5 pour GSM. La valeur
maximale correspond a la troncature du spectre de la modulation GMSK a -40dB par un filtre
de réception idéal. Cette valeur ne peut pas étre atteinte en pratiqgue du moment ou le filtre
de réception a pour but principal d’atténuer les interférences des canaux adjacents dont les
porteuses sont situées a des multiples entiers de 200KHz). Ainsi la représentation (discrete) du

canal est i, (t) ~ Z Cn kPs(t — k]?)' Sans perte de généralité, nous échantillonnons le signal

k=0
recu (et donc le canal /(1)) a la fréquence % ol p € N alors que p’ € Q. Nous obtenons, en
prenant comme instant d’échantillonnage initial ¢, = 0,

h, (0) ]
Al L) ps(0 po(—hi D)
: T T _p T
. ps(p) ps(p klp/)
hn(p_lT) : Cn0
pS(p_lT) ps(p_lT—]ﬁ 7) Cn1
p(N=DT) - p(N—DT—kZ) | Lo
ha((N = 1)) ; ;
5 (N =1+ E)T) o po((N = 14 BT — k)
(N =1+ 225)T)
(6.2)
et sous une forme compacte [@fﬂ_l » -QiO]T = P!leaoCni - con )t Lorsque N, capteurs
sont utilisés & la réception, nous aurons [hy_, -+ hg |7 = Py[clcl - ch |7 = P,cou Py =

Pl@ Iy, =[P]ly_,--- P])]". Finalement, en exploitant le fait que la constellation est binaire,

S

nous écrivons i = Pscoll h = [hg - h_y]T, b = [R(A))S(R])], Ps = [PLy - PLy 47,

, 0 1
735'21]] PsetJ: .

6.1.2 Formulation correspondant a un cas particulier

Nous considérons dans cette section le cas particulier de p = ¢ € N qui doit satisfaire le
critére de Nyquist pour le filtre de mise en forme p,(¢). Soit H,,(f) = C,.(f)Ps(f) la cascade
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de la version filtrée échantillonnée du canal de propagation et de la version échantillonnée du
filtre de mise en forme. Les fonctions de transfert peuvent étre représentées par leurs com-

p—1
posantes polyphases au baud des symboles comme [SP94, AS97] H,(z) = Z 2T H (=),
- - =0
Cn(z) = Z 2T (2P) et Py(2) = Y 27 P, i(27) et elles sont reliées par
1=0 1=0
p—1 p—1 p—1
() =) 2T P(P) Y 2T (). (6.3)
1=0 k=0 (=0

La représentation vectorielle équivalente est /., () = P (z)c,(z) = C(z)p (2) ol h,(z) =
[Huo(2) -+ Hop1(2)]T €,(2) = [Cro(2) - - Crpea(2)]7 p(2) = [Pog -+ Popa]” et

PS,O Z_lps,p—l Tt Z_lps,l Cn,O Z_lcn,p—l Tt Z_lcn,l
P 1 . : C 1 :
B,s: > 2 Qn: "
. -1 . -1
. z P57p_1 . z Cn,p—l
Ps,p—l Tt Ps,l PS,O Cn,p—l Tt Cn,l Cn,O
(6.4)

qui sont des matrices Toeplitz. Nous obtenons dans le cas d’une réception par N, capteurs
h(z) = P,(2) © Inc(z) = C(2)p (2) 00 h(z) = [Hio- - Hy oo s Hipoy o Hy,pa],
c(z) = [CioCn.oy +, Crpo1--Cn. p1)T, C(z) a la méme structure que la matrice
C,(z) ol le scalaire C,, (=) est remplacé par le vecteur [C} x(z) - - - Cn. x(2)]*. En exploitant
le caractere binaire de I’alphabet dans le systeme GSM, en prenant la partie réelle et imagi-

naire de h(jz) = P,(jz) @ In.c(jz), nous obtenons [TS98b] h(z) = Ps(z)c(z) ol Py(z) =

ps,O(k) ps,p—l(k - 1) e ps,l(k - 1)
L;-1 .
Z P, " P, = Jk®£57k®]N51£s,k: paa (k)
k=0 ps,p—l(k - 1)
ps,p—l(k) e ps,l(k) ps,O(k)

avec p,i(k) = pslto + (Ly — 1 = k)T + 5TJ, ps1p-1(—1) = 0 et par abus de notation
h(z) = [RL"(2)S(R" (52)]" et c(z) = [R(c(j2))S(c! (j2))]F. Finalement, & partir de
h(z) = P4(z)c(z), nous écrivons h = P,c ou P, est une matrice différente de celle de la
section précédente.

6.2 Egalisation partielle du filtre de mise en forme

Nous proposons dans cette section d’égaliser le filtre de mise en forme qui est connu du
récepteur afin de raccourcir la longueur du canal et de simplifier I’'implémentation du récepteur
proposé (ICMF).
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6.2.1 Egalisation partielle minimisant I’erreur quadratique moyenne

Il est bien connu que le filtre GMSK est tres difficile & inverser par un égaliseur linéaire
de forcage a zéro ou celui minimisant I’erreur quadratique moyenne. L’égaliseur qui en résulte
est trés long pour étre implémenté en temps réel dans un systéme de communications mobiles
utilisant la transmission par paquets. L’ inconvénient majeur de cette opération est que I’ampli-
fication du bruit est importante. Afin de surmonter cette difficulté, nous proposons de réduire
la mémoire du filtre de mise en forme sans I’égaliser, d’ou le nom égalisation partielle (EP).
Nous détaillerons cette technique, tres efficace dans les systemes a haut débit, dans le dernier
chapitre ou nous nous intéresserons en particulier aux récepteurs a complexité réduite pour la
norme EDGE.

Soit p! = [pso0(0) -+ psp—1(0), -+, pso(Ly—1)---ps,—1(L; — 1)] le vecteur ligne rempli
par les coefficients du filtre de mise en forme, g = [go(0) - - - gp—1(0), - -, go(Ly—1) - - - gp_1 (Ly—
1)] I’égaliseur de longueur L, et b = [b(0)---b(L, — 1)] la réponse impulsionnelle désirée,
au sens de I’erreur quadratique moyenne, résultant de la convolution de I’égaliseur avec le
filtre p,(¢). Definissons par 7' = 7,1, (p,) une matrice Toeplitz ayant pL, lignes dont la pre-

— _ — —
miere est [p) 0y,(,r,-1)]. Cette matrice peut étre décomposée en F = FTetF = F1

B Oa,L, _ In  Oags
ouZzZ = [Lb L =1 = Or,a Op,s ,S:pLg—I-po—l—A—LbetA
Os,Lb OS,A [s

un retard désirable. Les coefficients de I’égaliseur et de la réponse impulsionnelle désirée

L

F1G. 6.1 — Schéma bloc d’un égaliseur partiel minimisant I’erreur quadratique moyenne.

sont choisis de telle sorte qu’ils maximisent le rapport signal a bruit a la sortie de I’égali-
a4 2 Y L] Ve L4 -

seur RSB = % sous I’hypothése que I’entrée z;, est blanche. L’égaliseur ¢ est

TnllgllE oz 197 VPRI L

alors la transposee hermitienne du vecteur propre genéralise associé a la valeur propre géné-

——

ralisée minimale des matrices o2/,;, + 0>Z F et ZF . Les auteurs de [ADC96b] pro-
posent de minimiser I’erreur quadratique moyenne de la sequence e;. lls démontrent, sous
la contrainte d’énergie unitaire sur b et en supposant que la séquence z; est blanche, que la
réponse désirée optimale est donnée par le vecteur propre correspondant a la valeur propre

IpLgtpLy—1 FHF

2 2
Tz Tn

—H [(——H 2 -1
g=100ab00 ) F" (FF" + %1,)

_ -1 _
minimale de la matrice Rn = 7" < ) Z. Ainsi, I’égaliseur est donné par

Lg—1
En passant au domaine temporel, il faut filtrer le signal recu par z2G(z) = 24 Y~ Gz~
k=0

76



6.2. Egalisation partielle du filtre de mise en forme

go(k) gp—l(k - 1) T gl(k - 1)
oG, =J"0G, @Iy, et G,= gl(.k) ' . Le modele
: gp—l(k - 1)
9p—1(k) e (k) golk)

de données est alors, y}, = h'(¢)d). + v}, ol ¥}, = ¢“G(q)y,, v, = ¢“G(q)v; et h'(z) =
22 G(2)P,(2) = B(2)c(2).

6.2.2 Implémentation du récepteur

La fonction de transfert h'(z) est estimée par la séquence d’apprentissage de I’utilisateur
considéré et elle sert a la détermination de h'f(z) et h'*'(z). Ensuite, il faut estimer le filtre
d’annulation des interférences

W(Z) — h/TSy/y/ h/J_ (h/J_TSy/y/h/J_)—l _ h/T SV’V’h/J_ (h”‘TS\//V/h/J‘)_l. (65)

En absence du bruit, ce filtre satisfait w(z)W*T(2)hy _,(2) = h'(2)hyy _,(2) ol Wy, _,(2)
regrouppe les canaux des interféreurs. Ce systeme d’équations admet une solution w(z) de
longueur finie si le nombre d’utilisateurs est limité & N, < m — 1. La longueur optimale
de w(z) est L, > [%W ol N,T > (N + 1 — L;)T est la durée maximale des
canaux [h'(z)h’y. _;(#)]. En général, la longueur de w(z) est infinie mais il suffit en pratique
d’estimer quelques coefficients aprés avoir enlevé le signal utile h'(¢)d; de z, . Aprés avoir
détecté les symboles de I’utilisateur considéreé, les échantillons de tout le paquet peuvent servir
a la réestimation de w(z). Du moment ou la sequence d’apprentissage se trouve au milieu du
paquet, le filtre blanchisseur est implémenté de telle sorte que le canal résultant a sa sortie
est & phase minimale dans le sens progressif (des données) et a phase maximale dans le sens
rétrograde. Dans le cas ou les interféreurs sont fortement asynchrones, I’adaptation du filtre
w(z), et par conséquent les chemins survivants de chaque état de I’algorithme de Viterbi,
pour chaque nouveau symbole détecte par I’algorithme RLS (Récursive Least Squares) s’avere
inefficace.

6.2.3 Borne(s) de la probabilité d’erreur

Cette borne correspond au probléme de la DSMV dans lequel le canal et la matrice de
covariance du bruit sont estimés et elle est donnée par I’expression (7.6). Le signal scalaire s,
a I’entrée de I’égaliseur (FIG. 4.1) est donné, en considérant I’égalisation partielle du filtre de
mise en forme, par

AP A AP A

h_&h*"Gh h_&h*"ch L
Sp = ( ot : drya + ( gt : Vppa = gdr+ g'di + . (6.6)
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ot o R wRTGh o :
oug =(h h)/?ety = ——r—— —¢ - Ennegligeant la couleur du bruit r;; (en prenant

§nn(2) = 1), la borne du filtre adapté est donnée par

Z/\/T/\/ Z/\/T/\/
I L il § R
- It~ e = ~t o~ ~1t Lt
= Eh h(03g'gT + S,) = E(h —Wh T )GSwWGH(h' — wh ™)t
(6.7)

La borne supérieure de la probabilité d’erreur (inférieure de la BFA) est obtenue en écrivant

/\/1—/\/

KR (0257t + Su) = o2(h" —Wh )z26h — A'R)[(RT —@h " T)-2eh — AR
+(" —@h™)GswG! (R —wh ™).
(6.8)

6.2.4 Résultats de simulations

En considérant le méme environnement de simulations que la section § 2.6, nous montrons
des courbes de probabilité d’erreur obtenues en moyennant sur 1000 réalisations de canaux, de
symboles et du bruit thermique. La premiére courbe (Exact ICMF) correspond au cas ou le vrai

TU, lcapteur, p=2, 1 interfereur, RSB=20dB, 1000 realisations TU, 2 capteurs, p=2, 1 interfereur, RSB=20dB, 1000 realisations
T T T T T T T T

—_— Exact ICMF|

—_— Exact ICMF — ICMF1step
—x— ICMF1step —t MF
MF —+—  ICMF2stepq

—+—  ICMF2stepg —8—  Spatial
—8—  Spatial

Viterbi

107

Probabilite d’erreur de la detection des symboles

10'3 L L L L > 10"' L L L L
-10 -5 0 5 10 15 -10 -5 0 5 10 15
RSI (dB) RSI (dB)

. TU, 2 capteurs, p=2, 2 interfereurs, RSB=20dB, 1000 realisations
10 T T T T

———  ExactICMF
—»—  ICMF1step

MF
—— ICMF2steps
—&—  Spatial

H
S,

Probabilite d'erreur de la detection des symboles

I | I I
-10 -5 0 5 10 15
RSI (dB)

FI1G. 6.2 — Courbes de probabilité d’erreur pour I’environnement urbain.
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canal h(z) et le vrai filtre d’annulation des interférences w(z) sont mis dans I’ICMF. L’égali-
seur minimisant I’lEQM de longueur 2, mis & la sortie de I'ICMF, a pour expression o2¢ 5~
ol S,, est le spectre empirique du signal s;. Une borne plus exacte doit correspondre a (6.7).
Pour le reste des courbes, le canal ﬁ(z) est estimé par séquence d’apprentissage et I’égaliseur
correspond & a§§*§;. Le filtre w(z) correspondant a la courbe (ICMF1step) est estimé par
séquence d’apprentissage apres avoir enlevé la contribution du signal utile. Si le module de la
sortie de I’égaliseur est supérieure a un, nous prenons des décisions dures (+1). Dans I’autre
cas, nous considérons des décisions douces (la non-linéarité de I’élément de décision est la
fonction tangente hyperbolique). Si des séquences de +1 plus longues que N, apparaissent
alors on peut améliorer I’estimation du canal en ajoutant les équations correspondantes. En
remarquant que la sortie du filtre adapté «, ; correspond principalement a la contribution du
symbole d;, on peut enlever cette derniere chaque fois qu’une décision dure a été prise pour
ce symbole. Ainsi, le filtre w(z) est réestimé sur presque la totalité du paquet. La performance
de la nouvelle détection de symboles est décrite par la courbe (ICMF2steps). La courbe (MF)
correspond a w(z) = 0. Nous comparons nos résultats avec le récepteur d’Ungerboeck im-
plémenté dans un cas particulier [LCP97]. Notons que I’estimation du canal est faite par le
critere de MC classique et non pas avec les techniques décrites dans le chapitre 5. Le choix
d’un égaliseur minimisant I’EQM est tout a fait arbitraire.

Il est clair d’apres nos simulations que le récepteur ICMF en deux étapes est plus perfor-
mant que les récepteurs classiques surtout si le nombre de voies est grand.

6.3 Annulation d’interférences dans un systeme cellulaire
guasi-synchrone

Nous considérons dans cette section le cas d’un systeme cellulaire utilisant I’accés multiple
par répartition temporelle dans lequel chaque utilisateur occupe un seul paquet par trame (de
8 paquets en GSM). Les paquets de la méme trame sont séparés par une période de garde afin
d’eviter le chevauchement des utilisateurs de la méme cellule [MP92]. Nous supposons dans
cette section que les stations de base sont synchronisées et que le rayon d’une cellule est tel
que le retard maximal (FIG. 6.3) d’un interféreur co-canal proche est de quelques périodes de
symboles (3 dans nos simulations). Si on connait (détecte correctement) les séquences d’ap-

Retard dd alipropagatlon

Interféreur

1 co-canal

Utilisateur

considéré 3 ! 5 6 7 8

Un paquet
P Durée d’une trame dans GSM~ 4.615m.s

F1G. 6.3 — Structure d’une trame dans le systéme GSM.

prentissage actives alors on peut estimer conjointement tous les canaux sur la durée commune
de ces séquences. Comme le nombre de parametres est la principale limitation de cette mé-
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thode, nous proposons d’égaliser partiellement le filtre de mise en forme. Les coefficients qui
restent & identifier correspondent principalement au canal de propagation.

6.3.1 Probléme de synchronisation au niveau d’un paquet

Chaque utilisateur est synchronisé, dans le norme GSM, par le paquet de synchronisa-
tion [ETS94]. Toutefois, en absence de toute connaissance a priori, les utilisateurs émet-
tant/recevant sur la méme porteuse ne peuvent pas étre synchronisés avec un utilisateur donné
méme si les stations de base sont synchrones. Nous tenons a ce niveau a rappeler notre in-
térét pour la synchronisation au niveau d’un paquet puisque le comportement des utilisateurs
opeérant sur la méme fréquence est non prédictible. Nous supposons que la conception du sys-
teme cellulaire est assez parfaite dans le sens que les seéquences d’apprentissage de I’utilisateur
considéré et des six (cas d’un motif hexagonal) interféreurs co-canal proches sont différentes.

Méthode des moindres carrés

La méthode des moindres carrés, utilisée dans le cas d’un seul utilisateur [LHM97], peut
étre étendue au cas multi-utilisateur pour estimer la position &£° du premier symbole de la
séquence d’apprentissage D°) = [d") .. . dj(jk)]T du iéme interféreur comme

7] = arg min, 1Yy a(k+ V) = D = arg min || P4 ¥ b+ 80)||
| | | (6.9)
djo\(f;) o di(l) hg(l)
ouD; =D @1, D= : : , bl = : , W est une fenétre et
di) o d) Ry

Py est la matrice de projection orthogonale sur le complément orthogonal a I’espace engendré
par les colonnes de D;. La taille de la fenétre doit étre petite pour que la probabilité d’échec
de la méthode soit faible. Les bornes de & peuvent étre prédites, dans le pire des cas, dans le
cas ou les stations de base sont synchrones du moment ou le retard de propagation est la seule
source de I’asynchronisme (FIG. 6.3).

Méthode de corrélation

Cette méthode exploite le fait que I’estimation du canal, spécifiée dans la norme GSM
[MP92], est basée sur la corrélation d’une partie du signal recu avec les 16 symboles du milieu
de la sequence d’apprentissage de longueur M, = 26. Le néme coefficient du canal est calculé
comme

21 Ng—1
~1

1
h’n = 16 E :d27 ]ka—I—Mk—I—n i = E E :d27 7 E : h/dko+Mk+n J=t h’
7=6 (=0
N1 No-1 (6.10)

:Zh’ Zd27] 27+n—j5—1 ﬁ;:Zh;Tn_[—ﬁ;
=0 =0
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Correlation de la premiere sequence d’apprentissage specifiee par la norme GSM
T

0.8 —

0.6 |

0.4 -

0.2 B

-0.6 L L L L L I I
-20 -15 -10 -5 0 5 10 15 20

FI1G. 6.4 — Corrélation de la premiere séquence d’apprentissage spécifiée par la norme GSM.

ou r,_; est la corrélation de la séquence d’apprentissage (FIG. 6.4). Afin de détecter les sé-
quences d’apprentissage actives, il faut calculer a chaque instant d’échantillonnage &£ € W le
coefficient de corrélation croisée normalisé

21
1 (i
qu 16Zd27 J kO+Mk+n J Ezd27—ly;co+Mk+n—l

n=1

= =6 . (6.11)

\ %Z |d§?_j|2 216 Dko+Mk+n ko My 4ni
=6

Les pics de corrélations trouvés, en essayant toutes les séquences d’ apprentlssage corres-
pondent aux positions des séquences actives. Ainsi, [k i = arg max C . Cette méthode ne
S

peut étre applicable au cas multi-utilisateur que si les canaux sont raccourcis (par exemple,
en égalisant partiellement le filtre de mise en forme qui est commun a tous les utilisateurs).
Il a été proposé dans [CPMD97, LS97, KS98, LCS99] de faire la corrélation de la séquence
d’apprentissage et de la sortie scalaire d’un filtre de Wiener spatial qui permet une certaine
réduction des interférences.

Comme la variation de la réponse impulsionnelle, dans un modéle de propagation spécu-
laire [ETS95], est due a la variation des phases alors que les retards et leurs amplitudes peuvent
étre supposés constants pendant plusieurs paquets consécutifs, on peut prendre la moyenne des
carrés des coefficients de corrélation sur quelques paquets (10 dans nos simulations). Dans un
systeme multipaquet, ayant pour but d’augmenter le débit, un temps moyen de 10ms (deux
trames) peut étre suffisant a la détection des sequences d’apprentissage des interféreurs. Si le
rapport signal a interférence est assez élevé, on peut améliorer la synchronisation en enlevant
du signal recu la contribution de I’utilisateur considéré du moment ou la qualité d’estimation
de son canal est bonne. En pratique, il faut estimer le rapport signal a bruit plus interférence et
le comparer a un seuil apres avoir enlevé la contribution de I’utilisateur considéré. Difféerentes
méthodes d’estimation, a complexité réduite, du RSBI ont été proposées dans [And97, TS98c].
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Chapitre 6. Implémentation du récepteur propose

Afin de pouvoir prendre la moyenne sur plusieurs paquets, il faut que le systéme évite
d’utiliser un saut de fréquences (frequency hopping) pseudo-aléatoire qui permet une diversité
d’interférence totale [Meh97]. L’idéal, dans notre cas, est d’éviter I’utilisation des sauts de
fréquences malgré leur importance dans un systéme mobile. Une solution pratique consiste a
implémenter, dans le systeme mobile, un algorithme de saut de fréquences cyclique qui permet
une certaine périodicité dans I’allocation temporelle et fréquentielle des ressources (FIG. 6.5).
Il est & noter que nous avons ignoré, dans cette figure, la période (7 paquets) de chaque trame

Fréquence

Second interféreur

|:| Premier interféreur

Utilisateur considéré

Temps

Fi1G. 6.5 — Exemple d’un saut de fréquences cyclique.

ou I’utilisateur considéré est absent.

6.3.2 Implémentation du récepteur proposé

Nous considérons dans cette section le cas d’un seul interféreur, qui correspond a I’interfé-
reur le plus forten pratique. Les puissances des autres interféreurs sont en général négligeables.

Estimation conjointe des canaux

Notons par § le retard entre les paquets de I’utilisateur considéré et de I’interféreur, ¢ =
[clTaZ.T 17 le vecteur contenant les coefficients des deux réponses impulsionnelles, D; (resp. D-)
la matrice D, (resp. D) dont les premiéres (resp. dernieres) md lignes ont été enlevées. Les
canaux sont estimés comme ¢ = argmin || Y a,—n1-5(k* + My — 1) = D(Ly @ Ps)e||* od
D= [@11}] et k¢ correspond a la position du premier symbole de la séquence d’apprentissage
de I’utilisateur considére.

Détection des symboles de I’utilisateur consideré

Une fois que la qualité d’estimation des canaux est améliorée, on remplace le filtre de
Wiener w(z) de I’ICMF par son expression theorique qui nécessite aussi la connaissance de
la variance du bruit 2. Si la premiére détection des symboles n’est pas trop mauvaise, tout le
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6.3. Annulation d’interférences dans un systeme cellulaire quasi-synchrone

paquet peut étre considéré comme séquence d’apprentissage a la seconde étape et par consé-
quent, on peut réduire la probabilité d’erreur des bits d’information de I’utilisateur considéré.
En supposant que la distribution des symboles inconnus de I’interféreur est gaussienne, on
peut utiliser le critere des moindres carrés optimalement pondéré (85.2.2)

= arg min HY — ﬁl,PSCl — Dzk,]DSC?H%!:’%/’ ayy = g'?l'?\iu'??z + a-\?,lmN (612)

La matrice D, contient les symboles connus et estimés a la premiére itération de I’utilisateur
considéré. La contribution de I"interféreur est ,0; = %, D;, + %, D;, ou D;, est la sé-
quence d’apprentissage de I’interféreur. Avec les nouvelles estimées, on détecte les symboles
de Iutilisateur considéré. Cette étape peut étre réitérée mais on atteint rapidement un mini-
mum local. En général, une itération est suffisante du moment ou la seconde itération ne réduit
pas la probabilité d’erreur d’une maniére significative.

6.3.3 Reésultats de simulations

Nous considérons le cas d’une liaison descendante ou I’aspect multivoie provient d’un
suréchantillonnage par p = 2 et I’exploitation du caractere binaire de I’alphabet. Nous tracons

TU, Lcapteur, p=2, 1 interferer co-canal, RSB=20dB, 1000 realisations
T T T T

Probabilite de la detection de la sequence d'apprentissage de I'interfereur

; ; ; ; ; ;
-2 0 2 4 6 8 10
RSI (dB)

FI1G. 6.6 — Probabilité de la détection de la seéquence d’apprentissage de I’interféreur

sur la figure 6.6 la courbe de la probabilité de détection de la séquence d’apprentissage de
I’interféreur en fonction du rapport signal a interférence pour un rapport signal a bruit fixé a
RSB = 20dB. Cette courbe est obtenue en moyennant sur 1000 réalisations des canaux et des
symboles des deux utilisateurs et du bruit thermique. Le retard aléatoire ¢ entre les paquets des
deux utilisateurs (FIG. 6.3) d( a la propagation est constant pour 10 paquets consécutifs. Une
décision sur la synchronisation est prise toutes les dix trames. Le seuil considéré pour le rapport
signal a bruit plus interférence est SINR = 5dB. Si SINR > 5dB, la contribution du signal
utile est enlevée du signal recu avant I’étape de synchronisation. La courbe MF (FIG. 6.7)
correspond au cas ou w(z) = 0. Le canal mis dans I’ICMF est estimé conjointement avec
celui de I’interféreur sur la partie commune des séquences d’apprentissage. Dans une seconde
étape I’estimation des canaux est faite par (6.12) et le récepteur est appelé (2-step ICMF).
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o TU, 1capteur, p=2, 1 interferer co-canal, RSB=20dB, 1000 realisations
10 T T T T T T

—— MF mmse
—e— ICMF mmse
—— 2-step ICMF mmsge
- - Hybrid mmse
VA (AWGN)

,_.
S,

»-\
S,

Probabilite d'erreur de la detection des symboles

,_.
S,

10"‘ L L L L L L
-4 -2 0 2 4 6 8 10
RSI (dB)

FI1G. 6.7 — Courbes de probabilité d’erreur obtenues en moyennant sur 1000 paquets.

L’égaliseur scalaire quit suit ces récepteurs est un égaliseur linéaire minimisant I’lEQM. Nous
comparons nos courbes avec celles obtenues avec le récepteur hybride [LCP97] et I’algorithme
de Viterbi qui ignore la couleur du bruit.

6.4 Limitations pratiques de I’exploitation de la connaissance
a priori du filtre de mise en forme dans la norme GSM

Nous considérons dans cette section le probléme d’estimation du canal A = P,c par le
critere min ||Y — D, P,c||. Soit P, = USV la décomposition en valeur singuliere [GL89]
de la matrice remplie par les coefficients du filtre de mise en forme. Il est facile de vérifier dans
le cas ou le bruit additif est blanc, pour la formulation (86.1.1), que tr(C55) ~ min(mN, K.)
pour une entrée blanche ou K. est le nombre de coefficients de ¢ et C5; est la matrice de co-
variance de I’erreur d’estimation /2 du vecteur 4. On peut vérifier que I’estimée h=1U6 =
(DIDy)~'DIY, ot § = SVH¢, coincide avec celle obtenue par I’estimation directe de %
(par mhin |Y — Dyh||*) dans le cas ol K. > mN. Ce cas correspond, malheureusement, & une
situation pratique ou on échantillonne le signal recu (éventuellement filtré par le filtre adapte)
au rythme des symboles (p = 1 et 1 < p' < 1.5). Théoriquement, la qualité d’estimation du
canal est proportionnelle au facteur de suréchantillonnage p du signal recu (cas ou K. < mN).
Cependant, ces voies artificielles sont fortement corrélées et leur pouvoir de réduction des in-
terférences est trés faible (voir chapitre 2). La formulation de la section 86.1.2 indique qu’il
faut échantillonner au moins par p = p’ = 2 afin de satisfaire le critere de Nyquist pour p,(t)
et par conséquent utiliser la connaissace a priori du filtre de mise en forme. La qualité d’esti-
mation du canal est proportionnelle dans ce cas au rapport % ou M. est la longueur de ¢. Ce
rapport, indépendant de p, est faible (< 2) dans la plupart des environnements considérés par la
norme GSM. Nous retenons de cette section que I’apport de I’exploitation de la connaissance a
priori du filtre de mise en forme dans I’estimation du canal et/ou I’annulation des interférences
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est négligeable pour la norme GSM.

6.5 Conclusion

Contrairement au chapitre précédent, la mise en ceuvre du récepteur et la détection des sym-
boles est restreinte sur la durée d’un paquet. Par contre, nous avons utilisé plus d’informations
(connaissance a priori du filtre de mise en forme) pour faciliter I’estimation des parametres
nécessaires a I’implimentation du récepteur. Cette approche peut étre limitée pour la norme
GSM mais elle est trés intéressante dans le cas ou I’exces en largeur de bande du filtre de mise
en forme est grand.
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Chapitre 7

Performance des récepteurs a complexité
réduite et application a la norme EDGE

Les standard de la seconde génération GSM et 1S-136 sont devenus trés populaires. Ac-
tuellement, les produits GSM peuvent supporter des débits allant jusqu’a 9.6 Kbit/s, ce qui est
tres satisfaisant pour les signaux de parole [SAE*98]. Par contre, ce débit est faible pour sup-
porter par exemple des applications multimédia. La bonne exploitation des ressources offertes
par I’AMRT est une solution possible pour améliorer le débit. Ainsi, un utilisateur peut occu-
per plusieurs paquets (moins que huit) lorsque ceux-ci sont libres. Cependant, et a cause de la
modulation GMSK utilisée dans le standard GSM, les débits atteints sont encore limités pour
une évolution réelle [FFOS98, SAE*98]. Labont a proposé de combiner I’aspect multipaquet
avec la modulation 8-PSK [Lab98] afin de quadrupler le débit actuel. Dans le but de garder
une compatibilité avec le systeme GSM, le nouveau standard EDGE (Enhanced Data Rates
for Global Evolution) proposé par Ericsson utilise le filtre GMSK linéarisé comme filtre de
transmission [WPB98]. La faisabilité de la nouvelle norme, proposée a I’ETSI en 1997, a été
démontrée dans [SMG97] et elle se révele tres intéressante vis-a-vis de son implémentation
sur I’infrastructure existante et la possibilité de coexistence avec GSM. Le modele de propa-
gation, dans I’environnement EDGE, peut étre décrit par le modéle urbain (TU) si la vitesse
des mobiles ne dépasse pas 50 Km/h [SMG97]. En gardant le méme débit de symboles que
pour GSM (270 Ksymbole/s) et avec le choix de la modulation 8-PSK, on triple le débit en
bits et on garde le méme effet des interférences entre symboles que pour la norme GSM. Ainsi,
le canal de communication gardera sa méme longueur N > 4 et la complexité de la DSMV,
proportionnelle a [C|V~! = 8V~!, devient inacceptable. Des techniques sous-optimales de la
DSMV (qui est supposée étre le récepteur optimal [For73] malgré que le choix d’autres égali-
seurs est aussi possible) doivent alors étre développées. Quant a I’annulation des interférences
co-canal, nous continuerons a proposer pour la norme EDGE le récepteur ICMF suivi par I’al-
gorithme de Viterbi opérant sur un signal scalaire. Par contre, en utilisant la modulation 8-PSK
(ou toute autre modulation multidimensionnelle), on ne peut plus bénéficier du dédoublement
du nombre de voies.

La méthode la plus sous-optimale (utilisée actuellement pour les canaux montagneux HI
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par la norme GSM) pour réduire la complexité consiste a négliger une partie du canal au-dela
d’une certaine durée [McL80]. Une dégradation significative des performances est remarquée
lorsque le canal est & phase non minimale, ce qui est toujours le cas. Une version modifiée
de cette méthode, appelée TSVA (Tap Selectable Viterbi Algorithm) [IK95, BM96, McG97],
consiste a forcer a zéro les plus faibles coefficients de la réponse impulsionnelle. Ainsi, les
symboles non utilises & chaque instant sont stockes dans la mémoire et des treillis réduits
ayant une complexité |C|* (n < N — 1) sont construits.

Une méthode que nous appelons égalisation partielle consiste a filtrer le signal recu par
un filtre linéaire de telle sorte que la réponse impulsionnelle désirée (RID) qui est la cas-
cade du filtre linéaire et du canal de communication soit plus courte que ce dernier. Dans un
contexte monovoie, la minimisation de I’erreur quadratique moyenne est souvent le critére
utilise [QN73, FM73, CK74]. Un filtrage optimal doit minimiser la probabilité d’erreur ou
maximiser la distance euclidienne minimale 2 ;, (£) [Bea78] qui apparait dans I’argument de
la fonction d’erreur @) [For72]. Vue la difficulté de développer des solutions analytiques, nous
avons choisi la maximisation du rapport signal a bruit a la sortie du filtre de réception.

Une méthode plus sophistiquée, proposee par Duel-Hallen [DHH89, AG97], consiste a in-
corporer I’action de réduction de la mémoire d’un canal a phase minimale (filtre de retour d’un
ERD) directement dans la métrique de I’algorithme de Viterbi. En absence de la coloration du
bruit thermique, le calcul de la métrique est simple. Dans tous les autres cas, un traitement op-
timal doit prendre en compte cette couleur. Il est clair que les performances de ces méthodes
varient entre celles d’un égaliseur linéaire ou avec retour de décisions (prédictif dans un cas
particulier) et de la DSMV sur le canal non raccourci.

Finalement, une technique différente des approches précédentes consiste a réduire le nombre
d’états dans le treillis sans modifier le canal de communication. Elle pourra étre la plus inté-
ressante en pratique.

La dérivation des expressions de probabilité d’erreur atteintes par les récepteurs a com-
plexité réduite est tres difficile, en général. Des approximations au premier et au second ordre
ont été considérées dans [McL80]. Nous considerons dans la suite la BFA dont nous dérivons
I’expression dans le cas d’un canal estimé et d’une matrice de covariance du bruit quelconque.

7.1 Reéduction du nombre d’états dans le treillis

Afin de réduire la complexité de I’algorithme de Viterbi, des approches heuristiques ont été
proposées dans la littérature. Le M-algorithm sélectionne a chaque instant les plus probables
M chemins survivants (ayant les plus faibles métriques) [JA71, AM84]. A I’instant suivant, ces
chemins seront étendus et la procédure recommence par la sélection de nouveaux M chemins.
Le T-algorithm est une procédure similaire mais qui retient tous les chemins dont la métrique
est inférieure a un certain seuil. Ainsi, le nombre de chemins est variable dans le temps. La
généralisation de I’algorithme de Viterbi a été considérée dans [Has87] ou .S’ chemins survivent
pour |C|™ états. Le cas particulier de n = 0 et S = M correspond au M-algorithm alors que
celuiden = N — 1 et.S = 1 correspond a I’algorithme de Viterbi.
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Foschini a démontré que la performance de la DSMV est atteignable, pour des RSB élevés,
en gardant a chaque instant un sous-ensemble d’états [Fos77]. Lorsque ces derniers sont choi-
sis de telle sorte qu’ils maximisent la distance euclidienne minimale A, [Ung82], on retrouve
la méthode d’Eyuboglu et Qureshi [EQ88]. Un bon compromis complexité/performance ré-
sulte d’un choix différent de la méthode de répartition [KBN96]. A chaque vecteur d’état

N

Ny
e
™
S

FIG. 7.1 — Répartition de la constellation 8-PSK en sous-ensembles selon I’ordre croissant de
la distance minimale: Ay < A; < A,.

[dj_n41 - -~ dx_y] ON associe le vecteur de super-état [dy,_ 1 - - - de—1]. Ainsi, on définit pour
le symbole di_;, ayant une des |C| = 8 valeurs possibles, un état d,_; qui peut prendre Z;
valeurs. Les entiers Z; sont ordonnés dans I’ordre décroissant (Z, > Z, > --- > Zn_y) et
la complexité passe de 8¥~' & [, Z.. Le choix de Z; = 8 correspond a I"algorithme de
Viterbi sans réduction de complexité. Par contre, le choix de Z; = 8Vi < n et Z; = 1 pour
n <1< N — 1 correspond a I’approche [DHH89] lorque le canal est a phase minimale. Des
variantes intermédiaires de I’algorithme sont envisageables pour un choix différent des entiers
Ii-

7.2 Borne de filtre adapté dans le cas d’un canal et/ou d’une
matrice de covariance du bruit estimé

Considérons le modele de données multivoie y, = h(q)ax + vy et la dérivation de la
BFA correspondant au probléme de la DSMV utilisant un canal estimé H et supposant que
la matrice de covariance du bruit est Ry alors que sa valeur réelle est Ryy = E[vVvH].
Le probléme de la DSMV se raméne dans ce cas a la minimisation d’un critére de moindres

carrées pondéré
2
1 (7.1)

VU

Y - T(H)A

min
AECL+N—1
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Afin d’obtenir la BFA, on se concentre sur la détection d’un seul symbole «; en supposant
que les autres symboles A, sont connus (détectés parfaitement) [SC96b]: T (ﬁ)A = ﬁkak +
’EkAk. Le vecteur 7A;k est la colonne de T(f{\) qui est multipliée par le symbole «ay, 7A'Ak est la
matrice T(ﬁ) dont la colonne 7,, a été enlevée, le vecteur A, contient les symboles passés et
futurs au symbole «;. Les vecteurs ﬁkak et 7A'Ak Ay, contiennent respectivement la contribution
du symbole «, et les autres symboles dans le paquet. Si la contribution des symboles connus
est enlevée du signal recu, on peut réécrire le critére (7.1) comme

T (7.2)

minH{Y—ﬂkAk} —ﬁkak .
Ry

ap€C

Il admet pour solution

a, = dec{z}
-l o -1 ~ sl — (73)
2k = agp+ <7T1k R’U’U7T1k> Tzk Ry {V +T(H)A
oo H = H - H, I’opérateur * est celui de transposé hermitien et dec{.} est I’opérateur
de décision qui choisit I’élément de I’alphabet C le plus proche de son argument. Notons par
RSBgE le rapport signal a bruit a I’entrée de I’élément de décision. A I’instant % et avec la
notation simplifiée 7,, = 1} et 7(H) = T, on peut écrire

o TH Ry Ti)?

P —— — - (7.4)
TH Ry (02T TH 4+ Royv) Ry Tk

RSBgra(k) =

Cette valeur peut varier, a cause des effets de bords, selon la position du symbole dans le
paquet. On considérera sa valeur moyenne par symbole

L
1
RSBRFA = RSBRra (£ .
SBBFA L_I_N_lk:;HSBFA() (7.5)

qui est équivalente asymptotiquement (quand L — oc) au RSBggp correspondant au cas
d’une transmission continue:

o2 (55 § “R'S@h)

~T5 T A
= § R Sgy(ozhh' + Syy)Syuh

RSBRpa = (7.6)

Swv(z) est la d.s.p. du bruit v, et h'(z) = h(1/2*). Les valeurs estimées sont notées par
Sw(z) eth'(2).

Une borne supérieure de la probabilité d’erreur de symboles pour une constellation 8-
PSK utilisée par la norme EDGE [WPB98] est donnée par [Cio95] . = 2Q(v/BFA) =

erfc(y/ BFA) ot BFA = RSBgpp sin? Z.

2
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7.3 Raccourcissement par un filtrage linéaire
7.3.1 Filtre de forcage a zéro

Dans cette section, on considere le probléme de laDSMV sur un signal scalaire x;, (FIG. 7.2)

vr = M@y, = blq)ar-a + H(q)vr = b(q)ar-a + wi (7.7)

résultant d’un filtrage du signal recu vectoriel y, par un filtre f(z) vérifiant f(z)h(z) =

’Uk¢
ar. a

el hz) O f(z) e DSMV |

F1G. 7.2 — Raccourcissement de la longueur du canal par un filtre de forcage a zéro.

272b(2) ol A est un retard et b(z Z bz~ est le canal raccourci avec n < N — 1 et
=0
bo=1. La densité spectrale de puissance du bruit wy, est donnée par S,,.,(z) = of(2)ff(2) =
2
Oy 2 T S T y .o . .
———— =o.p(z)p'(z) ou g(z gz~ est le prédicteur d’ordre infini du signal w;, et
ErIC I Z

o? est la variance de I’erreur de predlctlon u = g(q)wy. Pour le probleme ||z, —b(q)ar-all%-1,
la relation (7.6) se simplifie en

R T ht S nt
SBBFA = o f h'Peh < om f h'h, (7.8)
f'f

ou Pa = ) est la projection orthogonale sur f'(~ Z Fi2%. Le filtre f(z) correspond

dans le cas n = 0 a I’égaliseur de forcage a zéro (EFZ). Une stratégie possible de I’égalisation
consiste a utiliser le canal raccourci b(z) dans I’algorithme de Viterbi. Pour que la prise en
compte de la couleur du bruit S,,,, n"augmente pas la mémoire du canal b(z), il faut filtrer
la séquence d’erreur pour chaque chemin survivant par le prédicteur g(z). Ainsi, la DSMV
minimise le critére

: 2 _ : . 2
Jmin Y ful = min lg(q) [ex — blg)ar-a] I (7.9)
En pratique, et afin de réduire la complexité, un prédicteur g (= ZgZ ~* d’ordre fini / du

signal wy, sera utilisé. Le critere a considérer par la DSMV est alors’

min Z husl® = min llgu(q) [or = bla)ar-a]ll5, (7.10)

ap_A€C
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ol S,,., est une estimée de la d.s.p du signal u; = gi(q)w; donnée par S,,., = G Suwwy,.
Généralement, on suppose que le bruit «; ; est blanc et on aura comme performance réduite

oy |5 dethlg f'th
{2 7 l } =00 f—hTP (7.11)

RSB i=vog
BFA ™ "2t iei(g0ffih)2h 2#] o2

27r]

On peut démontrer qu’un filtrage linéaire optimal garde toute I’information (sur les symboles)
en passant du signal multivoie & un signal scalaire. En effet, la borne supérieure de I’expression
(7.8) est toujours atteinte par le probléme de la DSMV optimal (7.9) dans le cas ou f(z) est
paralléle au filtre adapté h(z) (f(z) = a(z)h'(z)) et ceci est toujours vrai dans le cas monovoie
(m = 1) quelque soit n. Il s’agit dans les deux cas d’un filtre de longueur infinie. Cependant,
le choix de f(z ) est critique dans le second cas lorsque le critére simplifié (7.10) est considéré
avec [ = 0 et Sulul( z) = o2. Nous démontrons dans I’appendice qu’il ne faut pas égaliser
les zéros les plus proches du cercle unité afin de ne pas détériorer les performances (7.11)
de I’approche pratique (7.10) ou afin de minimiser la propagation d’erreurs dans I’approche
optimale (7.9).

Danslecasn = 0, b(z) = 1 et f(z) est un EFZ. L’approche (7.9) correspond, alors, & un
égaliseur avec retour de décisions de structure prédictive (Predictive DFE) [BP79]. L’approche
sous-optimale de (7.10) avec g,(z) = 1 (I = 0) et S, (z) = o2 (ou donc S,,,,(z) = 1)
correspond a I’égaliseur linéaire. Pour ce cas, le rapport signal & bruit a I’entrée de I’élé-
ment de decision est RSBz = 2”72ff L’inégalite de Cauchy-Schwartz indique que

Ty § dz
2my z

1< 271r] § Lff T% L ffT et par conséquent, le RSBggz est inférieur au RSBgpp, de I’ex-
pression (7. 8) (th =1).

La maximisation absolue de (7.8) doit forcer le filtre f(>) a suivre la direction de h'(z).
Sans cette contrainte, on aura un probleme d’optimisation non linéaire (ordre 4 en f). Afin de
simplifier ce probleme et par consequent donner des expressions explicites du filtre f(z) de
longueur finie dans le cas multivoie, nous allons choisir un critere sous-optimal. Dans le cas
général de b(z) # 1, on peut vérifier par I’inégalité de Cauchy-Schwartz que

gt e f o o L fdegy 1 [dzbh

— 2my z  2my Ot

et par conséquent que RSBgga > SNRERDFZ = Cette borne correspond au

Wff*

’U 27'r
rapport signal a bruit a I’entrée de I’élément de déCISIOI‘IJd un égaliseur avec retour de déci-
sions et de forcage a zéro (ERDFZ). L’expression fréquentielle de I’erreur de prédiction o*
est une application de I’égalité de Jensen'[ZD63, Sal73]. D’autre part, on peut démontrer que

SNRERDEZ < RSBRpz = % Une démonstration possible fait appel a I’inégalité de

1.Sip Zpkz = H (1 — zz~1) est analytique dans le disque unité (|z| < 1) tel que po # 0 et

|zi| < 1 alors nggdq n[p(z) ln|p0|—21n|zl|
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7.3. Raccourcissementpar un filtrage linéaire

Jensen pour écrire, pour une densité spectrale de puissance S(z) et avec le choix spécifique de
f(z) = —=In(z), o o
— ¢ Zn[S(2)] < In] f S

21y z - % z
Nous espérons que les extremums du (critére sous-optimal a maximiser) RSBRgz et du RSBggp
sont proches pour ne pas dégrader la probabilité d’erreur d’une maniere significative. Dans le

domaine temporel, pour un ordre L. — 1 de f(z) et pour un retard A,
FY =[f;_, - fo]Y = FTsA (L —n—A)+ FTgpA,p(L—n—A)+ FV | (7.12)

Ts contient n + 1 colonnes de 7 (H) correspondant aux symboles A, (L —n — A) =
[ar_pon--ar_a]’, Anp1(L—n—A) contient les autres symboles du paquet, F'7s = [b,, - - - by]
est la réponse impulsionnelle désirée alors que F7zr décrit I’erreur due au raccourcissement

(ER). Le critére (choisi) de forcage (de I’ER) a zéro est alors

max — -

7.13
A,FTERZO FFH ( )

Le systeme FT;r = 0 contient m L inconnues et . + N —n — 1 équations. 1l admet au moins
une solution lorsque la condition L > [X="=17 est satisfaite, c’est & dire que rang{7zr} =
L+ N—-n—-1<mlL.Danscecas, F/lgrp=0=— FPr,, =0¢t

FTsTYF" = F(Pry, + Py, )TsTd (Pros + P VF" = FP; ToT PE F7 . (7.14)

La solution du critére (7.13), F¥7, est donnée par le vecteur propre associé a la valeur propre
maximale de la matrice PTLER%%HP%ER. La plus grande valeur choisie parmi toutes les valeurs
propres maximales, évaluées pour tous les retards, correspond au retard optimal.

Remarque

Le filtre f(z) peut étre proportionnel au filtre de prédiction linéaire du processus vy. Il s’agit
dans ce cas d’une transformation sans perte (d’information sur la détection des symboles) d’un
signal multivoie en un signal multivoie de méme dimension. En effet, f(z) est une matrice
carrée et gt = /.

7.3.2  Filtre minimisant I’erreur quadratique moyenne (EQM)

Le raccoucissement de la longueur du canal est basé dans cette section sur la méthode
présentée dans [ADC96a] (FIG. 7.3). La DSMV opere dans ce cas sur le signal scalaire

e = (@)yp = b(@)ar-atb(q)axt(q)vr = b(g)ar—a+b(q)artwy, (7.15)
b(z) = f(z)h(z) — z=2b(=) décrit I"erreur due au raccourcissement (ER). Le filtre f(z) maxi-
mise, a sa sortie, le rapport signal a bruit plus ER: RSBER = —Zaltl’___Avec les notations

_ e _
de la section § 7.3.1, un filtre de longueur finie F maximise pour un retard fixé le quotient de
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Ak h(z) 4’(: >—>yk f(,']j/ e DSMV

,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,

F1G. 7.3 — Raccourcissement de la longueur du canal par un filtre minimisant I’erreur qua-
dratique moyenne.

2 Fr. 78 F"
2 FF" 1 2 F 17 F
correspondant a la valeur propre maximale de la matrice Rg}}é%ﬁHR;gg (ou RgurTsTH)
oU Rppr = ol + o¥TprT2, est la matrice de covariance du bruit et de I’erreur de raccour-
cissement. En appliquant la relation (7.6), on peut veérifier que la performance du probléme

2k — b(q)ar-all%-, est

Rayleigh [GL89] . Le filtre F¥ est alors donné par le vecteur propre

Q[L dz blb ]2
_ v s aff 7.16
RSBRpa = 1 dz bth_ | o2 rdz bTbblb (7.16)

ﬁj z U%ffT 27Tj z Ug(ffT)2

g

alors que celle du probleme simplifié minc llzx — b(q)ar_a||* est
LPRYNS
o2 o]

o2|bb]2 + 5 § Lotrth

27y

SBgpa = (7.17)

7.4 Raccourcissement par un égaliseur avec retour de déci-
sions

Afin d’éviter I’amplification du bruit inhérente aux (pré-)égaliseurs linéaires, le raccourcis-
sement de la longueur du canal par un égaliseur avec retour de décisions (ERD) a été proposé
dans [DHH89]. Le signal recu y, est filtré tout d’abord par un filtre adapté passe-tout ah;((zz))
ol ¢f(z) est le facteur spectral & phase maximale de h'(z)h(z); h'(2)h(z) = act(2)e(z) et
¢o = 1, a > 0. Le bruitn;, (FIG. 7.4) a la sortie du filtre avant reste blanc et aura pour variance

n N-1
2. Décomposons le filtre c(z) enc(z) = Y ¢z etd(z) = Y ¢z et retranchons du
=0 i=n+1

signal z;, pour chaque chemin survivant la contribution induite par ¢(z). Ainsi, la DSMV est
. N o2 .
effectuée sur le signal 2, = ¢(z)ay, + ng 0U 5,,(2) = 2. De nouveau, on peut appliquer le
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7.5. Résultats de simulations

résultat de la section § 7.2 pour évaluer le

N-1
OéCT2

P = f—h*h (7.18)
27‘[‘]

Il est a remarquer que I’ERD utilisé est celui de forcage a zéro avec minimisation de I’erreur
quadratique moyenne [CDEF95]. Afin d’éviter la complexité linéaire résultant du filtrage de

RSBRpa = —1 Z lei|? <

ay

hi(z)h(z) = ac(z)ct(z) ~——=

T» z
%}15) ()—|+(1~1+

b(z)

FI1G. 7.4 — Raccourcissement de la longueur du canal par un égaliseur avec retour de déci-
sions.

tous les chemins survivants, il a été proposé [LJ77] de produire des décisions préliminaires
par un ERD, de générer le signal z; et de faire la DSMV. Cependant, les deux méthodes sont
équivalentes vis-a-vis de la BFA.

7.5 Reésultats de simulations

On considere des environnements de propagation typiques pour EDGE: rural (RU), urbain
(TU) et urbain difficile (BU). Pour ces environnements, on considéere des canaux statistiques
ayant 6 impulsions spécifiés par ’ETSI [ETS95]. Les courbes de probabilité d’erreur sont
obtenues en moyennant sur 100 réalisations indépendantes de canaux en fonction de I’ordre
du canal raccourci (soit par un filtrage linéaire soit en utilisant un égaliseur avec retour des
décisions). Un seul capteur est utilisé a la réception et le facteur de suréchantillonnage étant
egal a p = 2. Le rapport signal a bruit est défini par RSB = Z—z | F||? et il est fixé & 20dB.
Le filtre de transmission étant la modulation GMSK linéarisée |5ar moindres carrées [TS99a]
alors que le filtre de réception est un filtre passe-bas idéal de moitié de largeur de bande
La figure 7.5a illustre des courbes de probabilité d’erreur correspondant au raccourcissement
de la longueur du canal par un égaliseur de forcage a zéro ou minimisant I’erreur quadratique
moyenne a sa sortie. Des abréviations du type FZ ou EQM apparaissent, selon le cas, dans
la légende. Si le filtre f(z) est choisi de telle sorte qu’il maximise le RSB a sa sortie alors
rsh est utilisé dans la légende. Par contre bfa correspond au cas ou le filtre f(z) maximise la
BFA. L’abréviation blc (blanc) correspond au cas ou on ignore la couleur du bruit, c’est a dire
que les bornes du filtre adapté sont données par les expressions (7.11) et (7.17) alors que les
valeurs optimales (si la couleur du bruit a été prise en compte correctement dans le critére de
la DSMV) sont celles des expressions (7.8) et (7.16). Dans la figure 7.5b, le raccourcissement
de la longueur du canal par un égaliseur avec retour de décisions est considéré. On montre
des courbes de probabilité d’erreur obtenues en moyennant sur 100 réalisations de canaux
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L (a) Filtrage Lineaire avant la DSMV ,1capteur, p=2 ,100 realisations . (b) Raccourcissement par un ERD avant la DSMV , 1capteur, p=2 ,100 realisations, RSB=20dB
10 T T T T T T 10 T T T T T
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Fi1G. 7.5 — Probabilité d’erreur en fonction de I’ordre » du canal raccourci: (a) par un filtrage
linéaire pour I’environnement urbain (TUO), (b) par un ERD pour les environnements TUO,

BUO et RUO.

pour les trois types d’environnements (RUO, TUO, BUO). La figure 7.6 montre des courbes de
probabilité d’erreur obtenues en moyennant sur 100 réalisations de canaux correspondant a
I’environnement TUO. Le raccourcissement dans ce cas monovoie est une égalisation partielle
des zéros du canal initial. Nous comparons les performances correspondant a deux facons
d’arrangement des zéros.

Les simulations montrent dans le cas bivoie qu’on peut raccourcir les canaux jusqu’ a
I’ordre un sans crainte de pertes significatives des performances. Toutefois, il faut considérer
la bonne métrique dans I’algorithme de Viterbi (prendre en compte correctement la matrice de
covariance du bruit dans le critére de la DSMV). Les performances des récepteurs a complexité
réduite varient entre celles d’un égaliseur linéaire ou avec retour de décisions et celles de la
DSMV sur le canal non raccourci.

Filtrage de FZ avant la DSMV dans un cas monovoie, RSB=20dB, TUO, 100 realisations
10 T T T T T

-— - garder les zeros proches du cercle ynite
—— garder les zeros loins du cercle unit

Probabilite d’erreur de la detection des symboles

107 L L L
0 05 1 15 2 25 3
ordre du canal raccourci

FIG. 7.6 — Probabilité d’erreur en fonction de I’ordre du canal raccourci par égalisation
partielle des zéros de h(z) pour I’environnement TUO.
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7.6. Commentaires sur la réduction conjointe des interférences et de la mémoire du canal d’un utilisateur donné

7.6 Commentairessur la réduction conjointe des interférences
et de la mémoire du canal d’un utilisateur donné

Les idées présentées dans ce chapitre peuvent étre appliquées sur le signal scalaire a la
sortie de 'ICMF. L’analyse des performances de la DSMV qui ignore la couleur du bruit
(bruit thermique et interférences filtrées et atténuées) de ce signal, par la BFA, est simple (en
utilisant I’expression 7.6). Toutefois, il faut reconnaitre que I’ICMF peut réduire conjointement

21 + o .thih Sk ay
e ‘ 3 e
a(z)h'(z) ®—> [(\a\h‘h)Q]T/ DSMV

Ak

FIG. 7.7 — Récepteur a complexité réduite, optimal au sens de la DSMV, pour la détection d’un
utilisateur donné dans un bruit gaussien circulaire.

les interférences co-canal et la mémoire du canal d’un utilisateur donné. Pour cela, il suffit de
mettre dans la premiére branche un filtre, généralement de longueur infinie, proportionnel au
filtre adapté (FIG. 7.7). En pratique, il faut considérer un ordre assez éleve du filtre de Wiener
w(z) (afin de compenser I’opération de raccourcissement); ce qui complique d’avantage son
estimation par peu de symboles connus.

Une approche sous-optimale consiste a filtrer le signal recu par un filtre linéaire de réduc-
tion conjointe des interférences et de la mémoire du canal de I’utilisateur considéré. Pour les
deux types de filtrage (FZ et minimisation de I’/EQM), nous supposons que la maximisation
du rapport signal a bruit est un critere raisonnable. Dans ce cas, le filtre de FZ est donné par

FTsTHFH _ _
F/ =g min 2L DTS I poany (e o Rud TsTd Ry Py )
F,FTER:O FR’U’UF R’U’U ER R/v/v TER
(7.19)
alors que celui minimisant I’lEQM est donné par
2PTsTEFH _ _
FP = argmin X BT L oty o ROPTTIRGYY) . (1.20)

F FRpppF"

Reipr = 1+ 02 Ry * TerTH. Ry/?. Le filtre F doit étre assez long pour réduire les interfé-
rences et raccourcir le canal. Cette approche, plus complexe dans le cas d’un bruit coloré que
dans le cas d’un bruit blanc, nécessite non seulement la connaissance du canal de I’utilisateur
considéré mais aussi la matrice de covariance exacte du bruit.
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7.7 Conclusion

Nous avons propose et analysé dans ce chapitre quelques structures de récepteurs suscep-
tibles d’étre utilisées dans la troisiéme génération des systemes mobiles utilisant I’AMRT.
Nous avons démontré en particulier que I’implémentation correcte (c’est a dire en prenant en
compte la couleur du bruit correctement dans la métrique de la DSMV) des structures bien
connues (forcage a zéro,...) peut donner les mémes performances que la DSMV operant direc-
tement sur le signal recu. Actuellement, nous sommes intéressés a I’estimation des paramétres
par une courte séquence d’apprentissage et a I’implémentation réelle de ces récepteurs (Viterbi
simplifié).

Appendice: Egalisation partielle monovoie

En pratique les zéros d’un canal sont différents avec une probabilité certaine. Nous fac-

torisons le canal comme h(z) = (1 — zz71)b(z) ol b(z) = [[5," (1 — ziz™!). Le terme
1 N—

s ¢ £pTh est indépendant de z;. Comme la fonction “bﬁ — Oy =)0 le présente deux

27g 2N =2(z—z1)(1—272)

poles simples z = z; et = = z; " etun pole = = 0 de multlpI|C|te N =2, alors § dZ—ZbbefT =

3 Nob(p—z z¥z N_lzlzz Z; 21
Ro + R., + R.—» ol Ry = lim.0 ddNN z Hl(j (zl)(1)(z11z) M, R, = .= 2]\7( e )|(Zi|2) ) et

R = AR, Par definition, le RSBgpp de I’expression (7.11) est strictement positif. On

peut veérifier, d’apres ce qui précede, qu’il tend vers zéro lorsque|z; | — 1.
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Conclusion genérale

Nous avons analyse et implémenté un récepteur canonique pour I’annulation (ou la réduc-
tion) des interférences co-canal assez fréquentes dans les systémes mobiles cellulaires utilisant
I’accés multiple par répartition temporelle. Nous avons demontré que ce récepteur est la solu-
tion d’un probléme, connu en traitement d’antenne, qui est celui de la minimisation de variance
a la sortie d’un formateur de voies sous des contraintes linéaires. L’ optimalité de la structure
du récepteur proposé, au sens de la détection de sequences par maximum de vraisemblance, a
été démontrée. Notre intérét particulier a la norme GSM nous a permis d’exploiter une source
additionnelle de diversité totale et par conséquent, d’améliorer les performances des récepteurs
multivoie. Nous avons démontré que cette amélioration peut résulter, d’une maniére équiva-
lente, d’un traitement adéquat de la nature non circulaire des signaux utilisés par cette norme.

Nous avons démontré que ce récepteur est aussi approprié pour la norme EDGE a condition
de réduire la complexité de la détection de séquences par maximum de vraisemblance. Dans
ce cas, le récepteur est la cascade de trois opérations: une annulation des interférences, une
égalisation partielle d’un canal monovoie et une détection de séquences basée sur un signal
scalaire.

Afin d’implémenter ce récepteur, nous avons étudié deux approches. Dans la premiere,
nous avons essaye d’améliorer les qualités d’estimation du canal de I’utilisateur considéré
et/ou du spectre du signal recu par le biais des méthodes de maximum de vraisemblance. La
méthode proposée de maximum de vraisemblance déterministe souffre des problémes de com-
plexité, qui peuvent étre résolus en absence des interféreurs par I’algorithme des moindres
carrés séquentiel [Sch91], et de vitesse de convergence vers un minimum local. En ajoutant
I’hypothése gaussienne, sans pouvoir la justifier concrétement, sur les symboles inconnus,
nous avons démontré que nous pouvons améliorer I’estimation du canal. Cette information ad-
ditionnelle, asymptotiquement finie, a été exploitée partiellement dans I’algorithme proposé.
Malgré les problemes que nous avons énuméré dans le chapitre correspondant, nous pensons
que cette approche est prometteuse et elle mérite des recherches plus approfondies. La seconde
approche, utilisée dans I’implémentation du récepteur, est basée sur I’exploitation des spéci-
fications de la norme GSM. Nous avons étudié, en particulier, I’apport de la connaissance a
priori du filtre de mise en forme & la performance d’un systéme mobile. Contrairement aux
résultats de nos simulations, qui ignorent les interférences des canaux adjacents, cet apport
risque d’étre négligeable en pratique.

Finalement, nous signalons que I’implémentation du récepteur proposé peut étre facilitée
pour les générations futures lorsque la diversité du code [GS99] et/ou celle due a I’effet Dop-
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Conclusion générale

pler [KS99] sera utilisée. Par contre, la diversité d’antennes s’avere primordiale dans les sys-
temes mobiles a haut débit utilisant I’AMRT lorsque des symboles appartenant a une constel-
lation multidimensionnelle sont envoyés a travers un filtre de mise en forme ayant un exces
en largeur de bande assez reduit. Etant donné que la taille du téléphone mobile représente
la principale limitation commerciale de I’utilisation de plusieurs antennes, nous proposons
de fabriquer des antennes co-localisées dont des cas particuliers ont été déja considérés dans
[RTC81, NP91].
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