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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 apparaître lorsqu’on utilise plusieurs antennes à la réception, ou en suréchantillonnant
le signal reçu par rapport à la cadence des symboles transmis, ou en exploitant les parties en
phase et en quadrature dans le cas de symboles réels. Nous démontrons grâce à 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 l’algorithme
de Viterbi.

Nous interprétons la DSMV, dans le cas multivoie, comme la cascade de deux opérations:
la réduction des interférences et l’égalisation d’un canal monovoie. Nous démontrons que la
première opération est une généralisation au cas spatio-temporel d’un récepteur spatial bien
connu en traitement d’antenne et que l’égaliseur optimal est celui utilisant l’algorithme de
Viterbi. Du moment où 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
critère de Nyquist. Le filtre de mise en forme, commun à tous les utilisateurs, est alors éga-
lisé partiellement afin d’améliorer l’estimation des quantités nécessaires à la mise en œuvre
du récepteur. La qualité d’estimation de ces quantités peut être améliorée si un algorithme de
saut de fréquences cyclique est utilisé dans un système mobile cellulaire quasi-synchrone. La
performance de cette approche est limitée, essentiellement, par l’excès en largeur de bande du
filtre de mise en forme.

Nous démontrons que le récepteur proposé est équivalent à un filtre de Wiener vectoriel si
l’égaliseur monovoie est un égaliseur linéaire minimisant l’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 critères de moindres carrés optimalement
pondérés pour l’estimation du canal dont les performances atteintes en pratique peuvent être
proches de celles correspondant à une méthode semi-aveugle si l’estimation du spectre du
signal reçu est bonne.
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Chapitre 1

Introduction

1.1 Les communications mobiles cellulaires

La propagation radio-électrique en milieu urbain ou à l’intérieur des immeubles donne lieu
à des réflexions multiples et à 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 système linéaire avec une certaine réponse impulsionnelle appelée canal. Si
l’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 entraîne 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 l’action du canal. Dans le cas d’une méthode
indirecte [Tal96], l’identification du canal est la première étape de l’égalisation. La deuxième
étape sera l’utilisation d’un égaliseur paramétré par la réponse impulsionnelle du canal (l’al-
gorithme de Viterbi par exemple) pour détecter les symboles émis.

Pour résoudre le problème de la variation du canal dans le temps, les systèmes actuels de
communications mobiles numériques (le standard européen GSM: Global System for Mobile
ou américain IS54/136) utilisant l’accès multiple par répartition temporelle (AMRT) trans-
mettent les données en paquets de manière à ce qu’on puisse considérer le canal comme inva-
riant dans le temps pendant la durée d’un paquet. Pour permettre l’identification de la réponse
impulsionnelle du canal, les techniques standards d’identification de systèmes nécessitent non
seulement la disponibilité des mesures de la sortie du système qui est le signal rȩcu mais aussi
des mesures du signal d’entrée (les symboles transmis) qui est justement l’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 l’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
apparaît assez naturellement lorsqu’on utilise plusieurs antennes ou si on exploite plusieurs
(deux) polarisations à la réception. Ainsi, plusieurs voies physiques apparaîssent. L’aspect
multivoie peut aussi être introduit de manière artificielle en suréchantillonnant le signal rȩcu
par rapport à 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 rȩcu
peut être considéré comme un signal stationnaire, il faut toujours représenter ce signal à la
cadence des symboles. Donc, dans le cas du suréchantillonnage, on obtient un signal rȩcu vec-
toriel (multivoie) en séparant les sous-séquences à la cadence des symboles. Finalement, une
autre manière pour obtenir deux voies se présente dans le cas des symboles réels (plutôt que
complexes) correspondant par exemple aux modulations BPSK (Binary Phase Shift Keying) et
PAM (Pulse Amplitude Modulation). Dans ce cas, après modulation et démodulation, les par-
ties en phase et en quadrature du canal du signal rȩcu peuvent être considérées comme deux
voies fictives dans un système où l’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 système mobile, l’une des solutions proposées est l’uti-
lisation d’un système 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
manière à assurer la couverture complète de l’espace terrestre. La figure 1.1 montre l’exemple
d’un motif à trois cellules. La popularité de ces systèmes entraîne la saturation de leurs capa-

f1

BS

Obstacle

BS
f2

BS
f3 f1

BS

Trajet réfléchi

Trajet direct

Interférence co-canal

FIG. 1.1 – Système de communications mobiles cellulaire.
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1.1. Les communications mobiles cellulaires

cités dans les endroits stratégiques; ce qui motive actuellement les concepteurs à trouver des
solutions qui augmentent la capacité de leurs systèmes. D’autre part, les performances de ces
systèmes 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 même bande de fréquence (interférence co-canal)
ou dans des bandes voisines (interférences des canaux adjacents). En pratique, on arrive sou-
vent à réduire les interférences des canaux adjacents par un filtrage passe-bas à la réception
[GHM94, MP92]. Cependant, les interférences co-canal restent la principale limitation de la
qualité du signal rȩcu. Pour cela, nous proposons dans ce qui suit de faire l’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 système.

1.1.1 Annulation des interférences

Etant donné un signal rȩcu contenant les contributions de multiples utilisateurs, le récep-
teur optimal effectue la Détection de Séquence basée sur le critère du Maximum de Vraisem-
blance (DSMV) [For72] par l’algorithme de Viterbi [For73]. Cependant, la complexité (expo-
nentielle en nombre d’utilisateurs) de l’algorithme de Viterbi devient prohibitive dans le cas
multi-utilisateur [Ver86]. Des techniques sous-optimales doivent alors être développées. Une
approche sous-optimale commence par reconnaître la dimension spatiale du problème multi-
utilisateur cellulaire: les signaux des interféreurs et de l’utilisateur considéré arrivent typique-
ment par des directions différentes. Une antenne adaptative peut être 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 complètement 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 où on ne va pas
détecter les symboles des interféreurs, nous allons ignorer leur distribution discrète. 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 hypothèse, utilisée
aussi dans [ME86, VPPF94, BJ95, Slo96], devient de plus en plus justifiée lorsque l’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 rȩcu
vectoriel à un signal scalaire. La réception par la DSMV continue ensuite par l’algorithme de
Viterbi, qui devrait encore prendre en compte les corrélations de la composante bruit de ce
signal scalaire. Nous démontrons qu’ à la première étape, le filtre adapté blanchisseur effectue
en effet une annulation (ou au moins une réduction) des interféreurs (IEU: interférences entre
utilisateurs) alors que la deuxième étape (Viterbi) effectue l’égalisation et élimine donc les
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interférences entre symboles (IES).
Nous démontrons que le filtre adapté blanchisseur peut être interprété comme étant le ré-

sultat de la minimisation d’un critère quadratique avec une contrainte linéaire. En effet, le
filtre adapté blanchisseur est le filtre qui, pour la contribution de l’utilisateur considéré dans
le signal rȩcu, se comporte comme un filtre adapté (habituel, c.a.d. en supposant un bruit
blanc) tout en minimisant la variance du signal à sa sortie. Donc, le filtre adapté blanchisseur
est l’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 à reparamétrer le problème de manière à satisfaire automatiquement
la contrainte linéaire. Cette reformulation mène au GSC (Generalized Sidelobe Canceler).
L’équivalent spatio-temporel du GSC pour notre problème de réception multivoie est l’ICMF
(Interference Canceling Matched Filter). La mise en œuvre de ce dernier nécessite l’estima-
tion du canal de l’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 être facilitée si tout le signal du paquet de données envoyées est utilisé.

L’interprétation de la DSMV en terme de l’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 être 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 l’égalisation (cette borne est en même temps une
bonne approximation pour les performances de la DSMV). La BFA est un rapport signal à
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 à bruit.

Nous décrivons le récepteur ICMF, récemment proposé par Slock [Slo96], dans le chapitre
4. Outre l’analyse présentée dans le papier original [Slo96], 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 précédé par le chapitre 3 qui décrit les structures des récepteurs (multivoie)
connus dans la littérature. Ce chapitre, loin d’être complet, nous a permis de comprendre les
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1.1. Les communications mobiles cellulaires

mécanismes de fonctionnement de ces récepteurs et de situer notre travail par rapport à l’état
de l’art.

1.1.2 Application au système GSM

Le système GSM utilise la modulation non linéaire GMSK (Gaussian Minimum Shift
Keying) qui peut être très bien approximée par une modulation linéaire. Dans le modèle li-
néaire, les symboles sont d’abord filtrés par un certain filtre de mise en forme avant d’être
transmis. Ce filtre s’ajoute à la réponse impulsionnelle du canal de propagation pour donner
le canal total entre les symboles transmis et le signal rȩcu. Dans le modèle linéaire, la constel-
lation des symboles est binaire à 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 apparaîssent)
que le nombre de voies [TS97a]. Ainsi, avec une constellation réelle binaire à tous les instants,
on peut appliquer le dédoublement 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 l’entrée du modèle linéaire est formée par
des symboles réels modulés, il suffit de démoduler le signal rȩcu (qui est déjà en bande de
base) pour restituer l’aspect réel de l’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 l’utilisateur considéré et des interféreurs selon un modèle du canal (Urban, Rural,
Hilly Terrain) proposé par l’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 l’interféreur, pour un rapport signal à bruit (RSB) donné, la dégradation de la BFA. Il est
intéressant de calculer la BFA dans le cas où l’interféreur devient arbitrairement fort et de
la comparer avec le cas ou l’interféreur est absent (ce cas extrême correspond au cas de la
détection conjointe de tous les utilisateurs qui est l’approche optimale).

Nous constatons qu’avec une seule antenne, et rien d’autre qu’en utilisant l’aspect bivoie
dû à l’exploitation des parties en phase et en quadrature, la perte de la BFA est limitée à 5dB.
Donc cette approche s’avère très intéressante et peut être immédiatement implémentée dans le
système GSM actuel en ajoutant, relativement, une quantité faible de code dans le mobile. Avec
l’exploitation d’une deuxième antenne (ou polarisation), la perte maximale de la BFA se réduit
à 2dB; ce qui rend l’approche implémentable dans la station de base (qui utilise effectivement
deux antennes). Ces performances sont comparées avec celles résultant de l’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 étalement dans le temps, cette
simplification limite les performances de manière significative. Cette simplification n’offre
plus au système une certaine résistance aux interférences dans le sens où 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 l’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 entrée. 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’intérêt.
Dans le cas général, Laurent a démontré dans [Lau86] que toute modulation (numérique) de
phase peut être approximée par une superposition des modulations d’amplitude.

Cas de la modulation linéaire MSK

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

s(t) =

r
2�2

d

T
exp (j2�fct+ j'(t)) (1.1)

où �2
d est l’énergie des symboles transmis dk, fc est la fréquence de la porteuse et j =

p
�1.
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L’expression de la phase, pour une modulation MSK correspondant à l’indice de modula-
tion h = 1

2
, pour t 2 [kT; (k + 1)T ] est donnée par

'(t) =
�

2

k�1X
n=0

an + ak�(t� kT ) (1.3)

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

x(t) = ej'(t) = e

j �
2

k�1X
n=0

an

ejak�(t�kT ) =
k�1Y
n=0
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�
2
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�
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=
+1X
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f(t� kT ) bk

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

f(t) =

(
j sin(�

2
t
T
) ; 0 � t � 2T

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 x(t) = ej'(t) où

'(t) =
�

2

X
k

ak

Z t

�1
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�
u� kT

T

�
� h(u)du =

X
k

ak�(t� kT ) (1.5)

est la phase modulée, �(t) peut être interprétée comme étant une réponse impulsionnelle de
la phase, fakg est l’ensemble des symboles résultant d’un codage différentiel des données
originales fdkg 2 f�1; 1g et T est la période des symboles. La réponse impulsionnelle de la

phase est obtenue en intégrant un filtre gaussien h(t) = 1p
2��T

e�
t2

2�2T2 , et est donnée par
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où � =

p
ln(2)

2�BT
, B est la largeur de bande à -3dB, BT = 0:3 et

G(u) = �2T h(uT ) + u

Z uT

�1
h(t)dt: (1.7)
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FIG. 1.2 – (a) Réponse impulsionnelle �(t) de la phase d’une modulation GMSK, (b) Filtre de
transmission f(t) de la modulation GMSK.

Nous pouvons remarquer sur la figure 1.2a qu’on peut approximer �(t) par zéro si t < �3T
2

et
par �

2
si t > 3T

2
. En interprétant cette figure, nous concluons qu’un symbole ak a une influence

sur trois périodes de symboles (k � 1; k; k + 1). Etant donnée la séquence d’origine fdkg, le

Codage
différentiel

f�1gf0;1g f�1g

modulation GMSK

R t
�1h(t) ej'(t)ak x(t)uk dk(�1)uk dk

dk�1

FIG. 1.3 – Chaîne de modulation d’un signal GMSK.

codeur différentiel (FIG. 1.3) produit à sa sortie ak = dkdk�1 = dk
dk�1

. La relation d’entrée-
sortie de ce codeur satisfait ak = 1 si dk = dk�1 et ak = �1 si dk = �dk�1. Cette relation
implique que la phase '(t) croît par �

2
durant trois périodes de symboles si les symboles aux

instants k et k � 1 sont égaux et décroît par la même quantité dans l’autre cas. C’est le cas
d’une modulation avec mémoire où des IES sont introduites par la modulation elle-même.

Un signal GMSK suréchantillonné peut être approximé par un filtre linéaire ayant une
réponse impulsionnelle (FIG. 1.2b) s’étalant sur quatre périodes de symboles, excitée par la
séquence bk = jkdk , une version modulée des symboles transmis dk. Nous avons mentionné
dans la section précédente que cette approximation disparaît et la modélisation devient exacte
(mais avec un filtre plus court) dans le cas des signaux MSK. En exploitant le caractère bande
limitée du signal GMSK, on peut approximer la version temps continu de ce signal en in-
terpolant la sortie d’un système linéaire à temps discret. Pour cela, il faut supposer que le
facteur d’échantillonnage r

T
de la sortie du modulateur x(t) satisfait le théorème de Shannon.

Le système 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 modèle linéarisé, l’impulsion principale obtenue par la décomposition de Laurent
[Lau86]. Toutefois, notre modèle linéarisé est optimal au sens des moindres carrés et permet
d’améliorer le rapport signal à bruit relatif à l’erreur d’approximation (sur 1000 périodes de
symboles) de 5dB.

Soit ffir+ug0�i�Lf�1 ; 0�u�r�1 la réponse impulsionnelle, de longueur Lf = 4T , du sys-
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FIG. 1.4 – Identification d’une modulation GMSK par la méthode des Moindres carrés.

tème identifié F ayant pour sortie échantillonnée

x(t0+kT+u
T

r
) = xkr+u � x̂kr+u =

Lf�1X
i=0

fir+u bk�i (1.8)

où t0 2 [0; T ] est un instant d’échantillonnage initial. Après interpolation, l’enveloppe com-
plexe du signal GMSK sera approximée par

x̂(t) =
+1X

k=�1
f(t� kT )bk: (1.9)

Le filtre f(t) =
Lf�1X
i=0

r�1X
u=0

sinc(r
t� t0

T
�ir�u)fir+u peut être alors interprété comme étant un

filtre de transmission (FIG. 1.2b).
Pour avoir une idée sur la qualité de cette estimation, nous tra̧cons sur la figure 1.5 simul-

tanément la partie réelle du signal GMSK en bande de base x(t) et son estimée bx(t) pour un
facteur de suréchantillonnage r = 6. Le rapport signal à bruit (relatif à l’erreur d’approxi-
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FIG. 1.5 – Linéarisation d’un signal GMSK en bande de base.
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mation dont le spectre est similaire à celui du signal qui n’est pas constant) est égal dans ce
cas à 25dB. La variance des erreurs de linéarisation doit être ajoutée à 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 modèle
linéarisé est correct et que la modulation est (rendue) linéaire.

1.2.2 Description de l’environnement radiomobile

L’environnement des communications radiomobiles est constitué par des objets physiques
(immeubles, voitures, montagnes...) qui altèrent 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 modèles 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 système de communications radiomo-
biles [Rap96].

Les signaux émis peuvent être atténués sous l’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, hypothèses et modèle de données

� Enveloppe complexe du signal modulé:

Nous considérons le cas des modulations linéaires; l’extension au cas de quelques mo-
dulations non linéaires [Lau86, TS98a] est aussi possible (après une linéarisation). Le
message utile pour l’utilisateur i est une séquence de symboles fdi;kg appartenant à un
alphabet fini 
. A la sortie du modulateur GMSK nous aurons le signal

si(t) =
+1X

k=�1
f(t� kT )bi;k; (1.10)

multiplié par ej2�fct où T est la période des symboles, fc est la fréquence de la porteuse,
f(t) est le filtre de transmission et bi;k = jkdi;k.

� Canal de propagation:

L’environnement de propagation est modélisé par un canal matriciel ci;j(t) (1 � i �
Ns; 1 � j � Nu) ayant Nu entrées (le nombre d’utilisateurs) et Ns sorties (le nombre
de capteurs à la réception). Il s’agit d’un modèle linéaire dans lequel le principe de
superposition (des signaux) est applicable. Pour les signaux à bande limitée, on peut
approximer l’environnement par un ensemble de trajets multiples atténués et déphasés.
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1.2. Modélisation

Ainsi, la fonction de transfert entre l’utilisateur j et l’antenne n peut s’écrire comme

cnj(t) =

LcnjX
r=1

ar;nj�(t� �r;nj) (1.11)

où ar;nj et �r;nj sont respectivement l’amplitude (complexe) et le retard du trajet r. Le
retard �r;nj dépend de l’angle d’arrivée de l’onde et de la géométrie de l’antenne. La
distribution des amplitudes et les valeurs (déterministes) des retards dépendent de l’en-
vironnement de la propagation (urbain, rural ou montagneux). Dans un contexte multi-
utilisateur, un retard �j lié à l’utilisateur j uniformément réparti sur une période de sym-
boles vient s’ajouter à l’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 à �=2 où � est la longueur d’onde alors le bruit est supposé être spatialement
blanc. Si les capteurs sont identiques alors la puissance du bruit sera équirépartie sur
les capteurs. Le spectre du bruit blanc (théoriquement infini) est très large et il peut
s’étendre à 1013Hz [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 l’absence dans nos
simulations des utilisateurs appartenant à des cellules adjacentes, on se contentera d’un
filtre de réception idéal d’amplitude

p
T dans la largeur de bande.

� Signal rȩcu:

Après démodulation, le signal rȩcu 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) =
+1X

k=�1
h(t� kT ) bk + n(t) (1.12)

où y(t) = [y1(t) � � � yNs(t)]
T est le vecteur des signaux rȩcus sur les capteurs à l’instant

t, n(t) = [n1(t) � � �nNs(t)]
T celui du bruit sur les capteurs au même instant et bk =

[b1;k � � � bNu;k]
T le vecteur des signaux sources modulés par jk à l’instant t = kT . En

absence de toute fréquence d’offset, la convolution du canal de propagation c(t), du
filtre de transmission f(t) et éventuellement du filtre de réception g(t) est la réponse
impulsionnelle globale h(t) = c(t)�f(t)� g(t). La convolution du filtre de transmission

11



Chapitre 1. Introduction

et du filtre de réception est le filtre de mise en forme. Ce dernier est donné, dans le cas
où g(t) est un filtre idéal de (moitié de) largeur de bande p

2T
, par l’expression

ps(t) = f(t) � g(t) =

8>>>><>>>>:
p
T

Lf�1X
i=0

r�1X
u=0

sinc(r
t� t0

T
�ir�u)fir+u si p > r;

p

r

p
T

Lf�1X
i=0

r�1X
u=0

sinc(p
t� t0

T
�ip�up

r
)fir+u si p � r:

(1.13)
Puisque la modulation GMSK est à bande limitée, la diversité obtenue par le suréchan-
tillonnage est limitée. En pratique, p = 2. Il est à noter que p, qui est un paramètre de
conception à la réception, est indépendant du choix de r qui est typiquement plus grand.
A la sortie du capteur n et avec les hypothèses précédentes sur le modèle de propagation,
les symboles de l’utilisateur j doivent passer par le canal

hnj(t) =

LcnjX
r=1

ar;njps(t� �j � �r;nj): (1.14)

Il s’en suit que chaque colonne hj(t) de h(t) est un filtre à réponse impulsionnelle finie
(RIF) de longueurNjT = (Lf + �j)T + max

r; 1�n�Ns

�r;njT où LfT est la longueur du filtre

de mise en forme.

� Diversité:

La diversité spatiale consiste à recevoir sur des capteurs suffisamment éloignés des co-
pies déphasées des signaux. On peut créer des voies artificielles en suréchantillonnant
le signal rȩcu sur chaque capteur à la fréquence p

T
[GM75, Ung76]. En géneral, l’en-

tier p est faible et dépasse rarement deux dans le cas des signaux à bande limitée. Il a
été mentionné dans [Slo93] qu’un suréchantillonnage fractionnel est déconseillé dans le
cas des transmissions par paquets courts (cas de tous les systèmes 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 Ns signaux (suréchantillonnés) rȩcus sur les capteurs par:

y(n�1)p+l;k = yn(t0 + (k +
l

p
)T ); n = 1; : : : ; Ns ; l = 0; : : : ; p� 1 (1.15)

où yn(t) est le signal rȩcu par le capteur n.

Notons que nous ne considérons pas dans ce manuscript le cas de la diversité induite par
l’émetteur [Win98].

� Variance du bruit à la sortie d’un filtre de réception idéal:

Soit N0

2
la densité spectrale de puissance de la partie réelle ou imaginaire d’un bruit

blanc we(t) à l’entrée du filtre de réception g(t) = pp
T

sinc(p t
T
). A la sortie de ce filtre,

12



1.2. Modélisation

on aura le bruit

ws(t) = we(t) � g(t) =
Z +1

�1
g(� )we(t� � )d� (1.16)

qui, échantillonné à l’instant t = kT
p
; k 2Z, fournitws(k

T
p
) =

R +1
�1 g(� )we(k

T
p
�� )d� .

En calculant la fonction d’autocorrélation du processus ws(k)

Rwsws(k
T
p
� lT

p
) = E

h
ws(k

T
p
)ws(l

T
p
)
i

=
R +1
�1

R +1
�1 g(� )g(� 0)E

h
we(k

T
p
�� )we(l

T
p
�� 0)

i
d�d� 0

=
R +1
�1

R +1
�1 g(� )g(� 0)N0

2
�(lT

p
�� 0+��k T

p
)

= N0

2

R +1
�1

R +1
�1 g(� 0)g(� 0+k T

p
�lT

p
)d� 0

= N0

2
p �k;l 8k; l 2Z;

(1.17)

on remarque que le bruit, filtré, échantillonné à la fréquence p

T
est blanc et il a comme

variance (de la partie réelle ou imaginaire) pN0

2
. Par conséquent, le suréchantillonnage

est une source d’amplification du bruit.

� Signal discret:

Echantillonnons le signal (filtré) rȩcu (1.12) à la cadence p

T
et réarrangeons les sous-

échantillons obtenus pour avoir une représentation vectorielle à la cadence des symboles

yk =

NuX
l=1

Nl�1X
i=0

hl;ibl;k�i + nk =

NuX
l=1

H l;Nl
Bl;Nl

(k) + nk; (1.18)

yk =
�
y0;kyp;k � � � y(Ns�1)p;k ; � � � ; yp�1;ky2p�1;k � � � yNsp�1;k

�T
et une écriture similaire

pour nk et hl;k. Les coefficients de la réponse impulsionnelle relative à l’utilisateur l, et
s’étalant sur NlT , sont regroupés dans la matrice Hl;Nl

= [hl;Nl�1 � � �hl;0]. Cette der-
nière doit être multipliée par Bl;Nl

(k) = [bl;k�Nl+1 � � � bl;k]T pour donner la contribution
de l’utilisateur l dans le signal yk.

� Exploitation du caractère unidimensionnel de la constellation dans le modèle multivoie:

L’entrée bk du modèle multivoie discret est complexe alors que la constellation des sym-
boles dk est réelle. Si on représente le système par des quantités réelles, on arrive à
doubler le nombre de voies. La décomposition polyphase aux instants pairs et impairs,
introduite dans [TS97a], du signal yk permet de doubler aussi bien le nombre de voies
que le nombre de sources. Les sous-séquences (�1)kd2k et (�1)kd2k+1 apparaîssent
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
yk par j�k pour compenser la rotation de l’alphabet [Lau86] et restituer l’aspect réel de
l’entrée. Après cette démodulation

j�kyk =
NuX
l=1

Nl�1X
i=0

j�khl;ibl;k�i + j�knk =

NuX
l=1

Nl�1X
i=0

(j�ihl;i)dl;k�i + j�knk; (1.19)
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on décompose les quantités complexes en parties réelles et imaginaires8>>>><>>>>:
y
R
k=<(j�kyk)=

NuX
l=1

Nl�1X
i=0

<(j�ihl;i)dl;k�i + <(j�knk)=
NuX
l=1

hRl (q)dk + n
R
k ;

y
I
k==(j�kyk)=

NuX
l=1

Nl�1X
i=0

=(j�ihl;i)dl;k�i + =(j�knk)=
NuX
l=1

hIl (q)dk + n
I
k;

(1.20)

où q�1 est l’opérateur de retard (q�1yk = yk�1) et8>>>><>>>>:
hRl (q) =

Nl�1X
i=0

h
R
l;iq

�i =
Nl�1X
i=0

<(j�ihl;i)q�i;

hIl (q) =
Nl�1X
i=0

h
I
l;iq

�i =
Nl�1X
i=0

=(j�ihl;i)q�i:
(1.21)

Une représentation plus compacte de ce système, ayant Nu entrées et m = 2pNs sorties
réelles, est la suivante

yk = P
"
y
R
k

y
I
k

#
= P

NuX
l=1

"
hRl (q)
hIl (q)

#
dl;k + P

"
n
R
k

n
I
k

#
=

NuX
l=1

hl(q)dl;k + nk ; (1.22)

où P est une matrice de permutation qui doit prendre en compte un arrangement préféré
des phases. En pratique les symboles d’un utilisateur peuvent être considérés comme
étant blancs et décorrélés entre les utilisateurs. Ainsi, E[dl;kdi;j] = �l;i�k;j�

2
d.

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

yk = h1(q)d1;k +

NuX
l=2

hl(q)dl;k + nk = h1(q)d1;k + vk : (1.23)

Dans tous les endroits où il n’y aura pas de risque de confusion, l’indice 1 sera omis et
on aura le modèle simplifié

yk = h(q)dk + vk ; h(z) =
N�1X
k=0

hkz
�k =

264 H1(z)
...

Hm(z)

375 (1.24)

1.3 Implémentation du récepteur proposé

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

La partie critique de l’ICMF est l’estimation du canal de l’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

où 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 première solution, nous estimons le canal à partir
de la séquence d’apprentissage par un critère de MC optimalement pondéré. L’autre solution
fait intervenir aussi un critère de MC pondéré, mais en modifiant les signaux d’entrée et de la
réponse désirée [TS97b]. Cette solution, qui exploite aussi bien l’information de la séquence
d’apprentissage que l’information aveugle qui peut exister dans le reste du paquet rȩcu, est
notre première proposition d’un algorithme semi-aveugle. Nous démontrons, grâce à une ana-
lyse des bornes de Cramer-Rao, que la séquence d’apprentissage doit être assez courte afin de
maximiser l’apport de l’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 même chapitre, toutes les méthodes d’estimation spectrale paramé-
trique que nous avons étudiées dans le but de mettre en œuvre le filtre d’annulation d’interfé-
rences en aveugle présent dans l’ICMF. Finalement, nous proposons une méthode bilinéaire
pour résoudre le problème de maximum de vraisemblance déterministe correspondant à 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 l’ICMF, nous proposons dans le chapitre 6 de prendre en
compte les connaissances a priori du système cellulaire (GSM). Nous démontrons qu’une
amélioration significative des performances peut résulter de l’exploitation du filtre de mise
en forme ps(t) [TS98b]. Nous avons proposé 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 rȩcu le prix de The Hewlett Packard Excellence Award, d’égaliser partiellement ce filtre
commun à tous les utilisateurs afin de raccourcir leurs canaux. Nous présentons une borne de
probabilité d’erreur correspondant à cette implémentation du récepteur. Ensuite, nous consi-
dérons le problème d’identification conjointe de canaux multiples pour des utilisateurs quasi-
synchrones. Ce scénario est assez courant dans un système utilisant l’AMRT où les stations de
base sont synchrones et le rayon des cellules est limité à quelques kilomètres. Après 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 séquences d’apprentissage actives par une
étape de synchronisation. La performance de notre méthode de synchronisation [TS99c] est
compétitive à 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 être améliorée dans le cas où le système 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 à complexité réduite

Afin d’augmenter le débit dans la troisième génération des systèmes 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 à la DSMV sans réduction de la complexité. Nous démontrons, dans le
chapitre 7, que l’ICMF peut réduire conjointement les interférences et la mémoire du canal
d’un utilisateur donné. Toutefois, son implémentation faisant intervenir des filtres à réponses
impulsionnelles infinies est rendue plus difficile. Nous proposons, comme dans [Slo96], de sé-
parer les opérations d’annulation des interférences et de l’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 être, alors, traités par la DSMV après l’égalisation partielle des autres
zéros. Nous comparons aussi dans le même chapitre la performance de différents types d’éga-
liseurs multivoie à complexité réduite [TS99b] pouvant être 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 à complexité réduite et ap-
plication à la norme EDGE. In Proc. 17ème 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 critère 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 système GSM peut être reformulée afin d’obtenir une constellation réelle pour les symboles
transmis, permettant d’avoir un aspect bivoie dû aux composantes en phase et en quadrature de
phase du signal rȩcu. On peut obtenir plus que deux voies en suréchantillonnant le signal rȩcu
et/ou en utilisant plusieurs capteurs (antennes, polarisations). Pour ce modèle, nous présentons
la BFA correspondant à la DSMV faisant la détection d’un seul utilisateur en présence des
interféreurs modélisés par un bruit gaussien coloré. Nous supposons que l’information sur la
corrélation du bruit exploitée par la DSMV peut être, en général, incomplète (par exemple en
simplifiant les corrélations spatio-temporelles par des corrélations spatiales). Dans les conclu-
sions, il s’avère d’une part, que la prise en compte correcte des corrélations spatio-temporelles
des interféreurs permet d’améliorer nettement les performances (BFA) et d’autre part, qu’une
diversité intéressante résulte de l’exploitation de l’excès en largeur de bande de la modulation
GMSK.

2.1 Probabilité d’erreur et borne du filtre adapté

Considérons tout d’abord le cas d’un seul utilisateur. Le signal rȩcu échantillonné à la ca-
dence des symboles est décrit à l’instant t = kT par l’équation (1.24) où vk est un bruit blanc
spatialement et temporellement de variance �2vIm et Im est la matrice identité de taille m.
En pratique, on distingue deux cas de transmission: continue et par paquets. La première est
fréquemment rencontrée dans les systèmes utilisant l’Accès Multiple par Répartition de Code
(AMRC) où toutes les ressources temporelles et fréquentielles sont identiques pour tous les uti-
lisateurs. La transmission par paquets est très fréquente dans les systèmes cellulaires utilisant
l’AMRT. Si le paquet est assez long, et si les effets (transitoires) de bords sont négligeables,
alors la transmission par paquets sera équivalente à la transmission continue. En général, nous
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préférons des dérivations temporelles correspondant à la transmission par paquets. Les for-
mules asymptotiques, correspondant au cas des transmissions continues, seront données dans
la mesure où le passage de la formulation temporelle à la formulation fréquentielle sera simple.

Empilons L échantillons consécutifs du signal rȩcu dans un vecteur

Y = T (H)D + V = T D + V (2.1)

où Y = [yT1 � � � yTL]T , V = [vT1 � � �vTL]T , D = [d2�N � � � dL]T , H =
�
hN�1 � � �h0

�
et T (H)

est une matrice de convolution (bloc) Toeplitz remplie par les coefficients du canal. Le critère
à minimiser par la DSMV se réduit dans le cas d’un bruit additif blanc gaussien à un problème
de moindres carrés bD = arg min

D2
L+N�1
kY � T (H)Dk2: (2.2)

Supposons qu’il existe une séquence de n symboles estimés bDn(k) = [bdk � � � bdk+n�1]T qui
ne contient pas N symboles consécutifs corrects et soit En(k) , Dn(k) � bDn(k) la séquence
d’erreur de longueur n (le premier et le dernier élément étant non nuls) satisfaisant l’évènement
d’erreur [For72]

E :

k+n�1X
j=k

kyj �H bDN (j �N + 1)k2 �
k+n�1X
j=k

kyj �HDN (j �N + 1)k2 (2.3)

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

P (E) = Q

�
d(E)
2�v

�
; d(E) = kTn(k +N � 1)En(k)k (2.4)

où Q(x) , 1p
2�

Z +1

x

e�
t2

2 dt est la fonction de probabilité d’erreur, liée à la fonction d’erreur

complémentaire par Q(x) = 1
2
erfc

�
xp
2

�
. La matrice Tn(k + N � 1) contient l’ensemble

des colonnes de T (H) correspondant à la séquence Dn(k). Il a été démontré dans [For72]

qu’une bonne approximation de la probabilité d’erreur Pe est proportionnelle à Q
�
dmin

2�v

�
où

dmin = min
En

d(E) est la valeur minimale de d(E). Dans la littérature [CGKS92], l’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:

p
BFA,

dmin

2�v
: (2.5)

Dans le cas particulier des transmissions binaires (de symboles i.i.d. de variance �2d) et n = 1,
on peut vérifier que dmin = 2kHk�d et que

Pe = Q(
p
BFA) = Q

�
�dkHk
�v

�
: (2.6)
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2.2. Interprétation de la borne du filtre adapté

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 à 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
disparaît dans la dérivation d’Ungerboeck [Ung74] et la métrique considérée par l’algorithme
de Viterbi n’est plus euclidienne. Cependant, les récepteurs de Forney et d’Ungerboeck issus
de la même formulation mathématique sont équivalents [BC98]. Considérons la transmission
d’un symbole isolé dk , ou d’une manière équivalente, enlevons la contribution des symboles
passés et futurs au symbole dk du signal rȩcu. Soit Fk un filtre linéaire qui transforme le signal
multivoie en un signal scalaire

zk = FkTkdk + FkV (2.7)

où Tk est la (k + N � 1)ème colonne de T (H). Le rapport signal à bruit doit dépendre de la
position du symbole dans le paquet et il est défini à l’instant k par

RSBk =
�2
dFkTkT

H
k F

H
k

�2
vFkF

H
k

: (2.8)

La solution du problème de maximisation de RSBk par rapport à Fk est donnée par Fk =

cTH
k où c est un scalaire. A part les effets de bords, le rapport signal à bruit à l’entrée de

l’élément de décision (qui est le signal zk) est donné par RSBk;max =
�2d
�2v



H

2 et il sera
appelé RSBBFA. Cette valeur, dont la racine carrée apparaît dans l’argument de la probabilité
d’erreur (2.6), est la performance atteignable pour un canalH bruité par un bruit additif blanc
et gaussien (BABG) et une constellation donnée si on ne transmet qu’un seul message (c.à.d.
en absence des IES). Dans le cas d’une constellation quelconque, une bonne approximation de
la probabilité d’erreur Pe sera proportionnelle à Q(

p
BFA) [For72]; la BFA étant à son tour

proportionnelle au RSBBFA.
Finalement, la BFA est une quantité liée au rapport signal à bruit. Elle sera confondue dans

ce chapitre, faisant appel à une constellation binaire, avec le RSBBFA.

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
Rvv = E

�
V V

H
�
. Nous nous intéressons, dans cette section, à la dérivation de la BFA cor-

respondant à la DSMV faisant la détection d’un seul utilisateur en présence d’un bruit gaussien
coloré dont la matrice de covariance est supposée être bRvv = E

�
V V

H
�

alors que sa valeur
réelle est Rvv = E

�
V V

H
�
. Le problème de la DSMV se ramène dans ce cas à la minimisa-

tion d’un critère de moindres carrés pondéré

min
D2
L+N�1

kY � T (H)Dk2c
R

�1

vv

: (2.9)
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Chapitre 2. Aspect multivoie et annulation des interférences

Décomposons, comme dans [SC96b], la partie signal en une composante dépendante du sym-
bole à détecter dk et une autre composante dépendante des symboles connus Dk (détectés
correctement)

T D = Tdkdk + TDk
Dk: (2.10)

Tdk est la colonne de T qui est multipliée par le symbole dk , TDk
est la matrice T dont la

colonne Tdk a été enlevée, le vecteur Dk contient les symboles passés et futurs au symbole dk.
Les vecteurs Tdkdk et TDk

Dk contiennent respectivement la contribution du symbole dk et les
autres symboles dans le paquet. Si la contribution des symboles connus est enlevée du signal
rȩcu, on peut réécrire le critère (2.9) comme

min
dk2


k
�
Y � TDk

Dk

�
� Tdkdkk2c

R
�1

vv

: (2.11)

Il admet pour solution(
d̂k = dec fzkg
zk =

�
T H
dk
bR�1
vvTdk

��1
T H
dk
bR�1
vv

�
Y � TDk

Dk

� (2.12)

où decf:g est l’opérateur de décision qui choisit l’élément de l’alphabet 
 le plus proche de

son argument. T H
dk
bR�1
vv est un filtre adapté spatio-temporel multivoie qui maximise le rapport

signal à bruit à sa sortie. En appliquant la définition de la section précédente, la borne du filtre
adapté est le rapport signal à bruit à l’entrée de l’élément de décision decf:g. A l’instant k et
avec la notation simplifiée Tdk = Tk, on peut écrire

BFAk = RSBk =
�2
d(T

H
k
bR�1
vvTk)

2

TH
k
bR�1
vvRvv

bR�1
vvTk

: (2.13)

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

BFA =
1

L+N � 1

LX
k=�N+2

BFAk =
1

L+N � 1

LX
k=�N+2

�2
d(T

H
k
bR�1

vvTk)
2

TH
k
bR�1
vvRvv

bR�1
vvTk

: (2.14)

Quand la longueur du paquet L tend vers l’infini, cette borne sera équivalente à celle obtenue
dans le cas d’une transmission continue. Afin d’obtenir l’expression asymptotique de cette
borne, on repose sur le théorème 4:4 établi dans [Gra93]. Soit

T (sk(z)) =

266664
r0;k r�1;k � � � r�L+1;k

r1;k
. . . . . .

...
...

. . . . . . r�1;k
rL�1;k � � � r1;k r0;k

377775 (2.15)

une matrice Toeplitz de taille L correspondant au kème spectre sk(z) =
1X

i=�1
ri;kz

�i, les

éléments ri;k peuvent être en général des matrices carrés. Asymptotiquement (quand L!1),
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2.4. Bornes de performances pour l’annulation des interférences

le (i; j)ème élément du produit des matrices Toeplitz ou de leurs inverses (�k = �1) est donné
par "Y

k

T �k(sk(z))

#
i;j

=
1

2�j

I
dz

z
zi�j

Y
k

s�kk (z) : (2.16)

L’application directe de ce théorème nous permet de transformer l’expression temporelle qui
apparaît dans le numérateur de l’équation (2.14) en une expression fréquentielle

TH
k
bR�1
vvTk =

N�1X
i=0

N�1X
j=0

h
H

i [bR�1
vv ]k�N+1+i;k�N+1+jhj (2.17)

L!1�! 1

2�j

I
dz

z

N�1X
i=0

N�1X
j=0

h
H

i zj�i bS�1vv(z)hj =
1

2�j

I
dz

z
h
y
(z) bS�1vv(z)h(z) ;

h(z) =
N�1X
i=0

hiz
�i étant le canal multivoie de taille m � 1. Après une transformation ana-

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

BFA =
�2
d

�
1

2�j

H
dz
z

h
y
(z)bS�1

vvh(z)
�2

1
2�j

H
dz
z

h
y
(z)bS�1vvSvv bS�1

vvh(z)
; (2.18)

Svv(z) est la densité spectrale de puissance (d.s.p.) du bruit vk et h
y
(z) = h

H
(1=z�).

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

Considérons, dans cette section, le problème de la détection optimale de la séquence d’un
utilisateur donné par le critère de maximum de vraisemblance. Pour cela, nous pondérons
correctement le critère de la DSMV (2.9) par la matrice de covariance du bruit bRvv = Rvv .
Nous définissons le rapport signal à bruit par rapport au bruit blanc (de variance �2

n) dans le
modèle de données (1.22) comme la moyenne du RSB par voie physique

RSB =
1

2Ns

�2
d

�2
n

1

2�j

I
dz

z
h
y
(z)h(z) ; (2.19)

�2
n étant proportionnelle au facteur de suréchantillonnage p. Le bruit additif gaussien vk qui

apparaît dans l’équation (1.24) résulte de la superposition de Nu � 1 interféreurs et d’un bruit
additif supposé être spatialement et temporellement blanc. Si on regroupe les canaux des inter-
féreurs (hi = Gi�1), ayant la même structure que h(z), dans la matrice G(z) = [G1 � � �GNu�1]
de taille m�Nu � 1, alors on peut écrire la d.s.p. du bruit coloré vk comme

Svv(z) = �2
dG(z)Gy(z) + �2

nIm : (2.20)
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Chapitre 2. Aspect multivoie et annulation des interférences

Avec l’hypothèse précédente sur la d.s.p. du bruit coloré (bSvv(z) = Svv(z)), l’expression de
la borne du filtre adapté (2.18) se simplifie sous la forme

BFA =
�2
d

2�j

I
dz

z
h
y
(z)S�1vvh(z): (2.21)

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

RSIk =

H
dz
z

h
y
(z)h(z)H

dz
z

Gy
k(z)Gk(z)

; (2.22)

Gk(z) étant la kème 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 même puissance (RSIk =
RSI
Nu�1 ), ce qui est le cas le plus défavorable en pratique. Nous noterons par la suite BFA =

BFA(RSB;RSI). Dans le cas où tous les utilisateurs sont détectés conjointement, une borne de
performance sur la détection d’un utilisateur donné peut être obtenue en supposant que tous
les interféreurs sont détectés parfaitement. Dans ce cas, leur contribution au signal rȩcu est
parfaitement enlevée et on obtient

BFADC = BFA(RSB;1) = 2Ns RSB: (2.23)

Nous considèrerons 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 problème 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 dû à 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

BFArel =
BFA(RSB;RSI)
BFA(RSB;1)

=
�2
n

H
dz
z

h
y
(z )S�1vvh(z )H

dz
z

h
y
(z )h(z )

: (2.24)

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

BFArel = 1 �

H
dz
z

h
y
(z )G(z)

�
�2n
�2
d

+ Gy(z)G(z)
��1

Gy(z)h(z )H
dz
z

h
y
(z )h(z )

: (2.25)

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

P1 : Si A et B sont deux matrices définies positives alors (A+B)�1 < B�1: (2.26)

Nous obtenons

sin2 � = 1�
H

dz
z

h
y
(z )PG(z)

h(z )H
dz
z

h
y
(z )h(z )

� BFArel � 1 ; (2.27)
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PG(z)
= G(z )

�
Gy(z )G(z )

��1
Gy(z ) est la matrice de projection sur l’espace colonne engen-

dré par les canaux des interféreurs, et � est l’angle entre cet espace et le canal de l’utilisateur
considéré. La borne supérieure est atteinte pour RSI

RSB ! 1 (même si bSvv 6= Svv tant quebSvv converge vers un multiple de la matrice identité) alors que la borne inférieure est atteinte
pour RSI

RSB ! 0. Dans ce dernier cas, il est clair que nous ne pouvons annuler que la partie
des interférences incluse dans le sous-espace orthogonal à celui de l’utilisateur considéré. Ce
résultat montre que si le canal de l’utilisateur considéré est orthogonal à ceux des interféreurs
forts, ce qui est très probable lorsque le nombre de voies est assez grand, la DSMV sur le
signal multivoie rȩcu utilisant la vraie matrice de covariance du bruit et des interféreurs aura
pratiquement les mêmes 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 rempla̧cons 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�Ns doit être remplacé par un filtre spatial linéaire au sens large
f =

�
f
R
f
I
�

de taille 1�2Ns afin de traiter l’aspect non-circulaire des signaux [PC95, Che95].
En pratique, ce filtre est coņcu en maximisant le rapport signal à bruit plus interférence (RSBI)
du signal scalaire fRyR + f IyI résultant à sa sortie. Dans le cas où nous suréchantillonnons
le signal rȩcu par un facteur p > 1, toutes les phases seront prises en compte et le nombre de
coefficients du filtre f sera multiplié par p. Cependant, l’approche sera toujours spatiale du
moment où elle n’utilise pas les corrélations des signaux dans le temps.

Le filtre spatial, obtenu en maximisant le rapport

RSBI = �2
d

f ( 1
2�j

H
dz
z

h(z)h
y
(z))fH

f rvv(0)f
H

=
f ryy(0)f

H

f rvv(0)f
H
� 1; (2.28)

est le vecteur propre généralisé associé à la valeur propre généralisée maximale des matrices�
ryy(0); rvv(0)

�
. Il s’en suit que

RSBI = �max(r
�1
vv(0)ryy(0)) � 1 = �2

d�max(r
�1
vv(0)HNH

H

N ): (2.29)

Dans le cas où RSB ! 1, ou si le canal de l’utilisateur considéré est orthogonal à ceux des
interféreurs nous aurons l’égalité ci-dessous et les bornes du RSBI correspondant au filtrage
spatial optimal [SC96b]:

1 �
BFADC

RSBI
=

tr(HNH
H

N )

�max(HNH
H

N )
� min(2Ns; N) ; (2.30)

BFADC est la borne du filtre adapté correspondant à 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 disparaît. Dans ce cas, le canal spatio-temporel se factorise en un filtre spa-

tial h0 et un filtre scalaire temporel c(z) =

N�1X
i=0

ciz
�i; c’est a dire que h(z) = h0

c(z)

c0
. La

borne supérieure est atteinte dans le cas d’une diversité spatio-temporelle totale, c’est a dire
quand HNH

H

N � I2Ns ou HNH
H

N � IN , laquelle est de rang plein. Dans ce cas, les (2Ns

ou N ) réponses impulsionnelles individuelles sont orthonormales. Statistiquement, si les 2Ns

réponses impulsionnelles sont i.i.d., alors la borne supérieure est approchée quand le nombre
de capteurs devient grand.

2.6 Résultats 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] à six trajets. Les canaux sur les différents
capteurs sont supposés être indépendants. Nous montrons des courbes illustrant la BFA en
fonction du RSI pour un rapport signal à bruit fixé à RSB = 20dB. Une valeur différente du
RSB a pour effet de translater les courbes selon la bissectrice du premier cadran. Cependant,
une valeur supérieure à 25 dB (qui est la variance de l’erreur d’approximation de la modulation
GMSK) n’aura pas de sens. Les différentes courbes représentent la moyenne sur 50 réalisations
du canal de l’utilisateur considéré et ceux des interféreurs. Ces derniers sont retardés indépen-
damment par rapport à l’utilisateur considéré par un retard aléatoire dont la distribution est
uniforme dans [0; T ]. 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 (bRvv est un multiple de la matrice identité, le coefficient scalaire étant
la moyenne des éléments diagonaux de Rvv). 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 bRvv = Rvv et respectivement en trait interrompu et en trait interrompu court
le cas où bRvv 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 considérons 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 où le nombre de voies est égal ou excède 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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FIG. 2.1 – BFA en fonction du RSI pour RSB=20dB, un capteur, un interféreur et suréchan-
tillonnage par p = 2, pour les modèles de canaux RU, TU et HI.
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FIG. 2.2 – BFA en fonction du RSI pour RSB=20dB, deux capteurs, un interféreur et pas de
suréchantillonnage, pour les modèles de canaux RU, TU et HI.
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FIG. 2.3 – BFA en fonction du RSI pour RSB=20dB, deux capteurs, pas de suréchantillonnage,
le modèle TU, pour 2, 3 et 4 interféreurs.
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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 modèles de canaux RU, TU et HI.
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FIG. 2.5 – BFA en fonction du RSI pour RSB=20dB, deux capteurs, un interféreur et pas de
suréchantillonnage, pour le modèle BU avec 3, 4 ou 5 capteurs.

dation des performances reste bornée mais elle est plus significative lorsque l’aspect multivoie
est obtenu en suréchantillonnant le signal rȩcu. La diversité obtenue par le suréchantillonnage
seul est limitée pour les signaux à 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 à deux,
une perte bornée par 5dB en moyenne (FIG. 2.1). Cette capacité de réduction des interférences
résulte exclusivement de l’aspect bivoie après la reformulation de la modulation GMSK et l’ex-
ploitation du caractère réel de la constellation. Cette perte peut être réduite à 2dB (FIG. 2.2) en
utilisant un capteur supplémentaire (avec une diversité totale). Les simulations montrent aussi
l’absence de robustesse des récepteurs ignorant complètement les interféreurs (bRvv � I , ce
qui est le cas des récepteurs GSM actuels) et une robustesse très limitée dans le cas où les
corrélations temporelles des interféreurs sont ignorées (bRvv est une matrice bloc-diagonale,
la taille de chaque bloc étant 2Ns � 2Ns). Il est à noter que l’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 l’utilisateur désiré est à peu près orthogonal à l’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 l’hypothèse 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 à celui
de l’utilisateur désiré. Cette sous-optimalité disparaît et l’annulation des interférences devient
totale en considérant la détection conjointe de tous les utilisateurs ou en utilisant plusieurs cap-
teurs à la réception (voir §4.5). 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 complètement (cas des récepteurs GSM actuels).
Nous avons démontré que l’approche spatiale, dont les performances peuvent être acceptable
dans le cas de plusieurs voies, ne peut pas être optimale même en absence des interféreurs
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sauf dans le cas particulier où le canal spatio-temporel est le produit d’un canal spatial et d’un
facteur scalaire dynamique.

Nous avons démontré dans ce chapitre l’apport des récepteurs spatio-temporels par rapport
au récepteur classique (DSMV qui ignore complètement les interféreurs) et au récepteur spatial
optimal qui est le plus répandu dans l’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 démontré dans le chapitre précédent l’importance de l’aspect multivoie dans
l’annulation des interférences. Nous présentons et nous discutons, essentiellement, dans ce
chapitre l’état de l’art des récepteurs qui ont été proposés et développés durant les trois der-
nières décennies. Ces récepteurs faisant la détection multi-utilisateur ou d’un seul utilisateur
peuvent être linéaires ou non linéaires, opérer sur un signal scalaire ou vectoriel, utiliser des
modèles structurés ou non structurés de l’environnement de propagation [ABKO98]. En gé-
néral, l’optimalité de ces récepteurs et leurs performances sont inversement proportionnelles à
leurs complexités.

3.1 Méthode du maximum a posteriori

Dans le cas où l’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 p

DjY ;h
(D;Y ; h) par rapport aux coefficients des réponses impulsionnelles h et le

vecteur des symboles D. Le paquet du signal rȩcu

Y =
NuX
i=1

Ti(H i)Di +N = T D +N (3.1)

contientL échantillons consécutifs
�
y
T
1 � � � yTL

�T
,D =

�
DT

1 � � �DT
Nu

�T
,Di = [di;2�Ni

� � � di;L]T ,

T =
�
T1(H1) � � � TNu(HNu)

�
et h =

h
h
T

1;0 � � �h
T

1;N1�1; � � � ;h
T

Nu ;0
� � �hTNu;NNu�1

iT
. Nous

espérons que l’utilisation des mêmes notations (TD,h,...) que celles prises dans le cas mono-
utilisateur n’induira pas le lecteur en erreur. En utilisant la règle de Bayes [Pap84]

p
DjY ;h

(D;Y ; h)p
Y
(Y ) = p

Y jD(Y ;D)pD(D) (3.2)

et en remarquant que la densité de probabilité p
Y
(Y ) est identique pour toutes les réalisations

des symboles D [Pro89], la solution du critère MAP sera donnée par

( bD;bh)MAP = argmax
D;h

p
Y jD(Y ;D)pD(D) : (3.3)
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3.2 Méthode du maximum de vraisemblance (MV)

Ce récepteur choisit les paramètres D et h qui maximisent la fonction de vraisemblance
p
Y jD;h. En faisant un changement de variables et en utilisant l’indépendance entre les sym-

boles D et le bruitN , on peut écrire

p
Y jD;h(Y ;D; h) =

p
Y ;D;h

(Y ;D; h)

pD(D)
=
p
N

(Y � T D)pD(D)

pD(D)
= p
N

(Y � T D) : (3.4)

En ignorant la distribution non uniforme des sources pD(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
l’exploitation du caractère fini de l’alphabet 
 a été étudiée dans [Tal96] où deux algorithmes
ont été proposés: ILSP (Iterative 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 à l’alphabet fini 
. Avec l’hy-
pothèse gaussienne sur le bruit additif N , ce récepteur doit minimiser la norme euclidienne
kY � TDk2. L’implémentation pratique (récursive) de ce récepteur fait appel à l’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 être mise à 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 être utilisées. La première technique consiste à faire la DSMV
pour un utilisateur donné et modélise l’ensemble des interféreurs et le bruit additif blanc par
un bruit gaussien coloré [BJ95]. Nous considérons de nouveau le modèle de données (2.1), le
critère (2.9) et l’approximation du spectre de longueur infinie bS�1vv � P y(z)��2ev P (z) [Slo96]

où P (z) = Im +

LpX
i=1

Piz
�i est un filtre de prédiction linéaire et evk = P (q)vk (si bSvv = Svv)

est le processus d’innovation, temporellement blanc, de matrice de covariance �2ev . En absence
du bruit (nk = 0 8k), l’approximation précédente devient exacte [Slo94b] et la matrice �2ev
aura pour rang le nombre des interféreurs. Avec les notationsQ(z) = ��1ev P (z) =

LpX
i=0

Qiz
�i et

ek = Q(z)vk, le critère (2.9) sera équivalent à la minimisation de � =
X
k

kekk2. A première
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vue, le nombre d’états considérés par l’algorithme de Viterbi augmente à cause du filtrage par
Q(z) (généralement de longueur infinie) [Lin97]. Cependant, contrairement à ce qui a été pro-
posé dans [Lin97], il faut maintenir fini le nombre d’états et faire passer pour chaque chemin
survivant l’erreur yk �H(q)dk par le filtre Q(z) [LM88].

Vue que l’estimation de Q(z) par une (courte) séquence d’apprentissage est impossible
pour des ordres Lp élevés, on se limite généralement à l’ordre zéro (Q(z) = Q0) [DNP98a,
MB98].

3.3.1 Implémentation de la DSMV opérant sur un signal multivoie

Considérons le problème de la DSMV pour un utilisateur en présence d’un bruit gaus-
sien coloré et réécrivons la métrique à minimiser par l’algorithme de Viterbi comme [Ung74,
ME86, VPPF94, Lin97]

� =
X
k



Q(q)
�
yk � h(q)dk

�

2
=

X
k

[yHk Q
y(q)� h

y
(q)Qy(q)d�k][Q(q)yk �Q(q)h(q)dk] (3.5)

=
X
k

y
H
k S

�1
vvyk � 2<[

X
k

y
H
k S

�1
vvh(q)dk] +

X
k

d�kh
y
(q)Qy(q):Q(q)h(q)dk ;

QH(z) = Qy(z) car jzj = 1. En introduisant les notations y0k = Q(q)yk et h
0
(z) = Q(z)h(z),

l’équation précédente se réécrit comme

� = Cte� 2<[
X
k

y
0H
k

X
t

h
0
tdk�t] +

X
k

X
t

X
l

(h
0
tdk�t)

H(h
0
ldk�l) (3.6)

= Cte� 2<[
X
k

X
t

(h
0H
t y

0
k)
Hdk�t] +

X
k

X
t

X
l

d�k�th
0H
t h

0
ldk�l :

En posant r = k � l, n = k � t, en négligeant les effets de bords et en enlevant les termes
indépendant des symboles, la métrique à minimiser est

�FA = �2<[
X
n

X
t

(h0Ht y
0H
n+t)dn] +

X
n

X
r

d�n[
X
k

h
0H
k�nh

0
k�r]dr (3.7)

= �2<[
X
n

xHn dn] +
X
n

X
r

d�n
n�rdr ;


n�r = 1
2�j

H
dz
z

(z)zn�r, 
(z) = h

y
(z)S�1vvh(z) =

L
X
i=�L



iz
�i et xn = h

y
(q)S�1vvyn =

f(q)yn. Notons que la métrique �FA, qui fait intervenir le filtre adapté spatio-temporel multi-
voie f(z) et un canal scalaire symétrique 
(z), peut être calculée récursivement comme

�FA(n+ 1)= �FA(n)� 2<(x�n+1dn+1) +

nX
r=n+1�L


d�n+1
n+1�rdr +
nX

t=n+1�L

d�t


�
n+1�tdn+1 +
0d

�
n+1dn+1

= �FA(n)�<
(
d�n+1(2xn+1 � 
0dn+1 � 2

L
X
t=1


tdn+1�t)

)
(3.8)
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Le filtre adapté spatio-temporel multivoie a pour but d’annuler les interférences co-canal et de

par Maximum de Vraisemblance

Détection de Séquence bdkFiltre Adapté Multivoie

Spatio Temporel

f(z)

FIG. 3.1 – Détection de séquence par maximum de vraisemblance sur un signal multivoie.

réduire (en pratique) la longueur du canal équivalent 
(z). A cause de la symétrie de 
(z), la
métrique modifiée d’Ungerboeck �FA fait intervenir le même nombre d’états que �. Malgré
la réduction de la complexité due à l’aspect multivoie, le nombre d’états augmente dans le cas
d’un bruit temporellement coloré et l’algorithme de Viterbi risque de ne pas être 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 œuvre la DSMV: f(z) est le filtre adapté h

y
(z) et 
(z) = h

y
(z)h(z). Dans

le cas général, il faut disposer d’une longue séquence d’apprentissage pour estimer conjoin-
tement ou séparément le canal de l’utilisateur considéré et le spectre du bruit. Cependant, on

préfèrera en pratique des estimateurs directs de f(z) =
L
�N+1X
i=�L


f iz
�i et 
(z). On forcera dans

ce qui suit la symétrie du filtre 
(z) car on supposera que les filtres sont assez long. Toutefois,
on se limitera en pratique à l’estimation de quelques coefficients sans poser la symétrie de

(z).

Minimisation de l’erreur quadratique moyenne

Le signal d’erreur ek = f(q)yk � 
(q)dk contient le bruit filtré par f(z) et les interfé-
rences entre symboles résiduelles dues à la troncature des filtres. Introduisons les notations

 =

�

0 � � � 
L


�
et F = [fL
�N+1 � � � f�L
 ] et écrivons le signal d’erreur comme

ek = FY 2L
�N+2(k � L
 +N � 1) � 
�L
+1(k) (3.9)

où �L
+1(k) =
�
dk; dk�1 + dk+1; � � � ; dk�L
 + dk+L


�T
. En supposant que la séquence d’ap-

prentissage de longueur Mk commence à l’instant k = ko et en introduisant les notations
matricielles Y =

�
Y 2L
�N+2(ko +N � 1) � � �Y 2L
�N+2(ko +Mk +N � 2 � 2L
)

�
et E =�

�L
+1(ko + L
) � � � �L
+1(ko +Mk � 1� L
)
�
, nous appliquons la technique de séparation

des variables [GP73] pour simplifier l’optimisation conjointe du critère

ko+Mk�1�L
X
k=ko+L


e2k = kFY � 
Ek2 : (3.10)
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Le résultat de la minimisation de ce critère est, F = Vmin

�
YP?

ETYT
�
, le vecteur propre associé

à la valeur propre minimale de la matrice YP?
ETY

T où P?
ET = IMk�2L
 � PET est la projection

orthogonale sur le complément orthogonal de l’espace engendré par les lignes de E . Nous
déduisons l’expression du filtre 
 = FYET (EET )�1. La contrainte kF k = 1 prend en compte
le nombre exact des degrés de liberté. Elle est équivalente à une contrainte fixant la valeur d’un
coefficient de 
 [FAF98] ou de F . Trouvons une condition sur la longueur minimale du filtre
F permettant d’annuler les Nu�1 interféreurs en absence de tout autre bruit. Pour celà, il faut
que le système

F

�
T2L
�N1+2(H2) � � � T2L
�N1+2(HNu)

�
= 0 (3.11)

soit sous-déterminé, c.a.d que le nombre d’inconnues 2L
 �N1+2 soit supérieur aux nombre

d’équations (Nu � 1)(2L
 �N1 + 1) +
NuX
i=2

Ni, ce qui nous permet d’imposer la condition

L
 >
N1 � 1

2
+

NuX
i=2

Ni �m

2(m�Nu + 1)
(3.12)

sur l’ordre du filtre 
. D’autre part, il est préférable que la séquence d’apprentissage soit plus
longue que 3L
 +1. Notons qu’une implémentation sous-optimale de ce récepteur a été déve-
loppée dans [PC97, PCVM97, May97, PCVP97].

Maximisation du rapport signal à bruit plus interférence

Ce critère, très populaire en traitement d’antenne, a été proposé pour l’estimation conjointe
des filtres F et 
 [LCP97]. Il s’agit de maximiser par rapport aux coefficients des filtres, le
rapport signal à bruit plus interférence

RSBI =
k
Ek2

kFY � 
Ek2
: (3.13)

Par une transformation de variables [GP73] analogue à celle de la section précédente, le canal
équivalent est la solution du problème


 = arg max



k
Ek2


EP?
YT


2 = argmax





EET 
T

EP?

YT ET
T
(3.14)

qui est, à une constante près, le vecteur propre associé à la valeur propre maximale de la matrice
(EP?

YT ET )�1EET . La matrice P?
YT est celle de la projection orthogonale sur le complément

orthogonal de l’espace engendré par les lignes de Y et le filtre F est donné par la relation
F = 
EYT (YYT )�1.

3.4 Egaliseur avec retour de décisions non causal

Lorsque la réponse impulsionnelle équivalente 
(z) devient longue (afin d’avoir une cer-
taine robustesse vis-à-vis des interférences) et/ou la constellation de l’entrée devient large, la
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complexité de la DSMV sera inacceptable. Si on connaît à chaque instant quelques symboles
passés et quelques symboles futurs alors leur contribution au signal rȩcu peut être enlevée par-
faitement. Un élément de décision est, alors, suffisant pour détecter le symbole correspondant
à cet instant [Pro70, MS81, GL81] sans amplification du bruit [GL81]. Ce récepteur, utilisant
des symboles futurs, a été nommé égaliseur avec retour de décisions non causal [SC96a].
Dans le cas où tous les symboles passés et futurs sont connus, l’annulation des interférences
entre symboles devient parfaite et le récepteur atteint la borne du filtre adapté [MS81]. D’après
les dérivations de la section §3.3.1, le filtre avant est le filtre adapté multivoie f(z) et le filtre
de retour est 
(z) =

X
i6=0


iz
�i.

3.4.1 Minimisation de l’erreur quadratique moyenne

Considérons la minimisation de l’erreur quadratique moyenne

EQM =
1

Mk � 2L


X
k

jf(q)yk � 
(q)dkj2 (3.15)

par rapport aux coefficients des filtres f(z) et 
(z), le coefficient 
0 étant fixé à un. Développons
l’expression de l’EQM

EQM�
X
k

j
X
i

f iyk�i �
X
j


jdk�j j2 (3.16)

=
X
k

[
X
i

f iyk�i �
X
j


jdk�j ][
X
l

y
H
k�lf

H
l �

X
n


�nd
�
k�n]

=
X
k

X
i

X
l

f iyk�iy
H
k�lf

H
l �

X
k

X
i

X
n

f iyk�i

�
nd

�
k�n �

X
k

X
j

X
l


jdk�jyHk�lf
H
l

+
X
k

X
j

X
n


jdk�j
�nd
�
k�n

et notons par ruv(i) = E
�
uk+iv

H
k

�
la fonction d’intercorrélation des processus uk et vk, parbruv(i) sa valeur estimée par un nombre fini d’échantillons et respectivement par Suv(z) =X

i

ruv(i)z
�i et bSuv(z) = X

i

bruv(i)z�i le spectre et son estimée. Réécrivons l’expression de

l’EQM comme EQM=
X
i

X
l

f ibryy(l�i)fHl �X
i

X
n

f ibryd(n�i)
�n�X
j

X
l


jbrdy(l�j)fHl
+
X
j

X
n


jbrdd(n�j)
�n et dérivons par rapport à 
j . Nous obtenons l’équivalence entre

�
X
l

brdy(l�j)fHl +X
n

brdd(n�j)
�n = 0 8j (3.17)

et bSdy(z)fy(z) = bSdd(z)
y(z) qui implique asymptotiquement, en tenant compte de bSdd(z) =
�2
d et de bSdy(z) = �2

dh
y
(z), 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

< u(z); v(z) >=
1

2�j

I
dz

z
uy(z)Svv(z)v(z) (3.18)

et réécrivons le problème de la minimisation de l’EQM comme

min
<fy(z);S�1vv(z)h(z)>=1

< fy(z); fy(z) >= min
<fy(z);S�1vv(z)h(z)>=1



fy(z)


2 : (3.19)

La solution de ce problème est donnée par f(z) = �h
y
(z)S�1vv(z). Afin de satisfaire la contrainte

(d’absence de biais sur le signal utile), il faut choisir entre �(z) =
1

h
y
S�1

vvh
et la constante

� =


S�1

vvh


�2. Considérons maintenant la factorisation spectrale h

y
S�1vvh = g(z)gy(z) et le

cas particulier de l’inégalité de Cauchy-Schwartz

1 =< g; 1
gy
>2� kgk2




 1
gy




2 ; kgk2 =< g; g > (3.20)

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

h
y
(z)S�1vv(z)

S�1vv(z)h(z)



2 et 
(z) =
h
y
(z)S�1vv(z)h(z)

S�1vv(z)h(z)



2 .

3.4.2 Dérivation liée à la borne du filtre adapté

Considérons de nouveau le problème de la détection d’un seul symbole dk en supposant
que les symboles passés et futurs sont détectés correctement. La solution de ce problème (2.12)
peut être interprétée comme un égaliseur avec retour de décisions non causal [SC96a]. Le filtre
avant est le filtre adapté multivoie h

y
(z)bS�1vv tandis que le filtre de retour est h

y
(z)bS�1vvh(z) où

le coefficient central a été enlevé (FIG. 3.2). Dans le cas d’un bruit temporellement coloré, la

EGALISEUR

LINEAIRE

yk +

�

bdk
h
y
(z)bS�1vv

1


bS�1h(z)



2

h
y
(z)bS�1vv(z)h(z)�




bS�1vv(z)h(z)



2

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
l’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 être 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 l’estimation conjointe du symbole d’intérêt et l symboles fu-
turs. Cependant, seule la valeur du symbole d’intérêt sera retenue à chaque instant [PWD96,
WKP92, SC97]. Considérons le critère (2.9) et la décomposition

T D = TlDl(k)� T lDl ; (3.21)

Dl(k) = [dk � � � dk+l]T , Tl est une matrice contenant l + 1 colonnes correspondant à Dl(k) et
T lDl est la contribution des autres symboles dans le paquet. Par analogie à (2.12), la solution
de ce problème est donnée par

bDl = dec
n
(T H

l
bR�1
vvTl)�1T H

l
bR�1
vv(Y � T lDl)

o
: (3.22)

Le filtre avant T H
l
bR�1
vv , celui de retour T H

l
bR�1
vvT l et l’égaliseur de foŗcage à zéro (EFZ)

(T H
l
bR�1
vvTl)�1 varient dans le temps et le régime transitoire au niveau des bords risque d’être

non négligeable. Une implémentation sous-optimale consiste à prendre des filtres RIF inva-
riants dans le temps et par conséquent, le filtrage de quelques échantillons du signal rȩcu est
suffisant à la détection d’un symbole à chaque instant.

3.5 Prédiction linéaire et annulation des interférences

Contrairement au récepteur d’Ungerboeck (généralisé au cas multivoie à la section §3.3.1)
se reposant sur un filtrage vectoriel, ce récepteur fait appel à 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 l’algorithme
de Viterbi multivoie appliqué au signal

y
0
k = P (q)yk = P (q)h(q)dk + P (q)vk = h0(q)dk + evk ; (3.23)

evk est l’innovation du processus vk. En absence du bruit thermique, le processus à moyenne
mobile (MA: Moving Average) multivoie correspondant à la contribution des interféreurs au si-
gnal rȩcu est équivalent à un processus autorégressif (AR) multivoie singulier [SP95, GLM96]:
P (z) aura un ordre fini et rev ev(0) aura m � Nu + 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 paramètres à estimer est plus grand. Les
performances de ce récepteur ont été évaluées 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 proposée dans [LP96]; il s’agit de minimiser l’EQM entre
le signal rȩcu filtré par un filtre matriciel et une version filtrée des symboles de l’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 à l’amplification du bruit inhérente aux récepteurs linéaires. Son appli-
cation à l’annulation des interférences co-canal a été, particulièrement, 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 proposées dans [LAS95a] par une courte sé-
quence d’apprentissage est difficile, voire même 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’avère 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 particulières de l’ERD (FIG. 3.3) et nous supposons que les
décisions prises par l’ERD sont correctes.

f(z)


(z)� 1

�

yk zk bdk+

FIG. 3.3 – Egaliseur avec retour de décisions.

3.6.1 ERD minimisant l’EQM et foŗcant l’IES à zéro

Le signal à l’entrée de l’élément de décisions est zk = dk+ek où ek = f(q)yk�
(q)dk. En
utilisant l’orthogonalité entre ek et dk (ek ne contient pas des IES), nous obtenons la contrainte
de causalité f(z)h(z) = 
(z) (avec 
0 = 1) et le signal d’erreur ek = f(q)vk. Avec les notations
de la section §3.4.1, la minimisation de l’EQM est équivalente au problème

min
f(z)h(z)=
(z)



fy(z)


2 (3.24)

qui admet pour solution f(z) =
h
y
(z)S�1vv(z)
�2gy(z)

où nous avons utilisé la factorisation spectrale

hy(z)S�1vv(z)h(z) = �2g(z)gy(z) et le fait que 
(z) = g(z) est le facteur spectral à phase
minimale. Le filtre f(z) réduit les IEU et annule les interférences des symboles futurs alors
que l’élimination de la contribution des symboles passés est prise en charge par le filtre 
(z).
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3.6.2 ERD non biaisé minimisant l’EQM

f(z)


(z)� 1

�

yk zk+ bdk
�2

�2 � 1

FIG. 3.4 – Egaliseur avec retour de décisions non biaisé minimisant l’EQM.

Pour un filtre 
(z) fixé, le problème de minimisation de l’EQM par rapport à f(z) est équi-
valent à celui de l’estimation linéaire optimale de la séquence 
(q)dk à partir du signal yk . En
utilisant l’orthogonalité entre ek et yk, nous déduisons que le filtre f(z) = 
(z)Sdy(z)S�1yy(z)
est proportionnel à un filtre de Wiener. Avec ce choix, nous obtenons

See(z) =

(z)
y(z)

1 + �2
dh

y
(z)S�1vv(z)h(z)

=

(z)
y(z)
�2g(z)gy(z)

: (3.25)

La minimisation de l’EQM aura pour solution, 
(z) = g(z), le facteur spectral à phase mini-

male de 1 + �2
dh

y
(z)S�1vv(z)h(z), et par conséquent f(z) =

�2
dh

y
(z)S�1vv

�2gy(z)
. Le filtre 
(z) a pour

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 à l’entrée de l’élément de décisions

zk = dk �
dk

�2gy(z)
+
�2
dh

y
(z)S�1

vvvk
�2gy(z)

=

�
1� 1

�2

�
dk +

+1X
i=1

�idk+i +
�2
dh

y
(z)S�1

vvvk
�2gy(z)

(3.26)

est biaisé. Afin d’enlever le biais, il a été proposé dans [CDEF95] de multiplier le signal zk

(FIG. 3.4) par
�2

�2 � 1
.

3.7 Récepteurs linéaires

Par rapport à la section précédente, le filtre de retour est omis dans les récepteurs linéaires
(
(z) = 1).

3.7.1 Filtrage spatio-temporel

Considérons tout d’abord le cas d’un EFZ minimisant l’EQM. Le signal à l’entrée de l’élé-
ment de décision est zk = f(q)yk = dk + ek. Avec les notations de la section §3.4.1, la
minimisation de l’EQM est équivalente au problème

min
f(z)h(z)=1



fy(z)


2 (3.27)
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qui admet pour solution f(z) =
h
y
(z)S�1vv(z)

h
y
(z)S�1

vv(z)h(z)
. Ainsi, le traitement spatio-temporel se

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,

f(z) =
h
y
(z)S�1vv(z)

h
y
(z)S�1vv(z)h(z)

=
h
y
(z)S�1yy(z)

h
y
(z)S�1

yy(z)h(z)
; (3.28)

le filtre spatio-temporel multivoie réduisant les IEU et les IES est proportionnel au filtre de
Wiener �2

dh
y
(z)S�1yy(z). Théoriquement, ce résultat résoud un problème de dimensionnalité

du moment où le canal est estimé par une séquence d’apprentissage et Syy(z) est estimée
par tous les échantillons d’un paquet [Slo96]. La combinaison d’une fonction de coût aveugle
exploitant une caractéristique de la constellation (CM: Constant Modulus) et de la fonction
de coût liée à 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 à RIF, il faut optimiser le critère par rapport aux coefficients
et par rapport à leur positionnement (retard à la décision).

3.7.2 Filtrage spatial

Afin de simplifier l’implémentation des récepteurs linéaires 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 à 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 systèmes cellulaires [WSG94, May97].

3.8 Conclusion

Nous avons démontré dans ce chapitre qu’il faut dissocier les opérations d’annulation des
interférences et de l’égalisation afin de pouvoir implémenter la DSMV mono-utilisateur. La
première opération peut être faite par un filtre (d’annulation ou de réduction des interférences)
qui maximise le rapport signal à bruit à 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 l’information (sur les symboles) en passant d’un signal vectoriel à
un signal scalaire. Ce filtre, qui est typiquement le filtre adapté spatio-temporel multivoie, peut
être remplacé par le filtre de Wiener du moment où l’estimation de ce dernier est plus simple
en pratique. L’inconvénient majeur de la première opération est qu’elle augmente en général la
mémoire du canal à inverser. La seconde opération (l’égalisation) est une DSMV opèrant sur
un signal monovoie. Cette étape peut ignorer la couleur du bruit lorsque l’étape précédente (la
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Chapitre 3. Structures de récepteurs multivoie

réjection des interféreurs) est optimale. Le récepteur qui en résulte est appelé récepteur hybride
du moment où il rassemble deux opérations de natures différentes. La métrique de l’algorithme
de Viterbi n’est euclidienne que dans le cas où le filtre d’annulation des interférences est suivi
par un filtre blanchisseur. Dans ce cas, l’égaliseur inverse un canal à phase minimale.

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

Un filtre adapté avec annulation des
interférences

Nous avons démontré 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 l’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 première étape correspond à une annulation (ou au moins une réduction) des interférences
entre utilisateurs alors que la deuxième étape effectue l’égalisation qui élimine les interférences
entre symboles.

Nous démontrons que le filtre adapté blanchisseur peut être interprété comme étant le ré-
sultat de la minimisation d’un critère 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 à sa sortie. Il est donc
l’équivalent spatio-temporel du formateur de voie, qui est le cas purement spatial en traitement
d’antenne, minimisant la variance à sa sortie sous des contraintes linéaires. Ce problème de mi-
nimisation, reparamétré de manière à satisfaire automatiquement la contrainte linéaire, mène
au GSC. L’équivalent spatio-temporel du GSC pour notre problème de réception multivoie est
l’ICMF, qui sera dérivé, en partant de la réception par la DSMV.

L’interprétation de la DSMV en terme de l’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 être parfaitement annulé et ceci avec un filtre de longueur finie. Si on considère 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 évaluée
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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Chapitre 4. Un filtre adapté avec annulation des interférences

4.1 Dérivation d’un filtre adapté avec annulation des inter-
férences

Considérons le critère de la DSMV (2.9) avec bRvv = Rvv et son approximation asymp-
totique

min
dk2


1

2�j

I
dz

z
L(z) =

1

2�j

I
dz

z

�
y(z)� h(z)d(z)

�y
S�1

vv(z)
�
y(z)� h(z)d(z)

�
=

X
k

�
yk � h(q)dk

�H
S�1vv(q)

�
yk � h(q)dk

�
: (4.1)

Considérons la transformation inversible TA(z) =

"
h
y
(z)

P(z)

#
c.a.d que det(TA(z)) 6= 0 8z,

où P(z) est l’ensemble de m�1 égaliseurs bloquants satisfaisant P(z)h(z) = 0. Cette relation
implique que ces égaliseurs engendrent l’espace bruit (le complément orthogonal à l’espace
signal) [SP94]. Un égaliseur bloquant est, par définition [Slo93], un égaliseur dont la sortie est
égale à zéro quelque soit la séquence d’entrée. Les égaliseurs bloquants peuvent être paramé-
trés, naturellement, par des quantités de prédiction linéaire [SP94, CS96]. D’après l’équation
P(z)h(z) = h0 [Slo94a], on aura P(z) = h

?H
0 P(z) où h

?
0 est le complément orthogonal de

l’espace engendré par h0 (c.a.d. h
?H
0 h0 = 0). Cependant, le choix de h

?
0 n’est pas unique.

Dans [XLTK95], les auteurs paramètrent linéairement l’espace bruit par la réponse impulsion-
nelle du canal. Dans [ADS97], ce type d’égaliseurs bloquants (P(z) � h

?y
(z)) a été qualifié

d’équilibré (balanced) du fait que tr(h
?y
(z)h

?
(z)) = �h

y
(z)h(z) où � est un scalaire. Le

nombre de lignes de h
?y
(z) varie entre m� 1 et m(m�1)

2
. On retient, en particulier,

h
?y
min(z) =

264 �h2(z) h1(z) � � � 0
...

...
. . .

...
�hm(z) 0 � � � h1(z)

375

et h
?y
bal;min(z) =

266664
�h2(z) h1(z) 0 � � � 0

0 �h3(z) h2(z) � � � ...
...

. . . . . . 0

hm(z) 0 � � � 0 �h1(z)

377775 :
(4.2)

Dans la littérature [GN93, BR94, Hua96], les m(m�1)
2

combinaisons possibles des voies ont été

considérées et nous appelons cet égaliseur bloquant h
?y
bal;max(z).

Introduisons TA�1(z)TA(z) de part et d’autre de S�1vv dans le critère (4.1) et notons par

xk = TA(q)yk =

"
x1;k

x2;k

#
=

"
h
y
(q)h(q)dk + w1;k

w2;k

#
(4.3)

et

wk =

"
w1;k

w2;k

#
= TA(q)vk (4.4)
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respectivement le signal et le bruit filtrés par la transformation TA(z). Notons que w2;k ne
contient pas le signal utile mais uniquement du bruit filtré qui est corrélé avec w1;k. Afin de
réduire le niveau du bruit au signal x1;k (FIG. 4.1), on applique la transformation inversible

TB(z) =

"
1 �w(z)

0 Im�1

#
au signal xk . On obtient comme signal utile

++
�

�
+

�
dk

h(z)

vk

yk

h
y
(z)

x1;k

P(z) w(z)
x2;k

�k

1
gy(z)

sk
EGALISEUR

bdku1;k

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

uk=TB(q)xk=

"
u1;k

u2;k

#
=

"
h
y
(q)h(q)dk + ew1;k

w2;k

#
(4.5)

où ewk = [ew1;kw
T
2;k]

T = TB(q)wk et le filtre de Wiener, en utilisant l’orthogonalité entre ew1;k

et w2;k, correspondant à l’estimation de w1;k à partir de w2;k

w(z) = Sx1x2
(z)S�1x2x2(z) = Sw1w2

(z)S�1w2w2
(z): (4.6)

Notons que pour un bruit vk gaussien, le signalw2;k est indépendant de u1;k et dk et par consé-
quent, la séquence fu1;kg constitue une statistique suffisante pour la détection des symboles dk .
La cascade TB(z)TA(z) mène à une structure particulière appelée filtre adapté avec annulation
des interférences (ICMF: Interference Cancelling Matched Filter). Afin d’éviter l’étalement de
la fonction de transfert globale sur une durée supérieure à NT (longueur du canal h(z)), on

fait passer le signal u1;k par un filtre blanchisseur
1

gy(z)
; g(z) = (h

y
(z)h(z))

1
2 étant le facteur

spectral RIF et à phase minimale du filtre h
y
(z)h(z). La sortie de l’ICMF est alors

sk = g(q) dk + nk : (4.7)

4.2 Annulations des interférences

Analysons le cas d’un bruit coloré vk , constitué par Nu � 1 < m interféreurs et d’un bruit
gaussien spatialement et temporellement blanc nk, dont la d.s.p. est donnée par l’expression
(2.20). En utilisant le lemme d’inversion matricielle (LIM) [Kay93], on peut réécrire la d.s.p.
du bruit nk à la sortie de l’ICMF (FIG. 4.1)

Snn(z) =
h
y
Svvh� h

y
SvvP

y �
PSvvP

y��1
PSvvh

h
y
h

(4.8)

comme

Snn(z) = �2
n

�
1 + trfGyPhG(GyP

P
yG +

�2
n

�2
d

INu�1)
�1g
�

(4.9)
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où 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 à la sortie de l’ICMF se réduit à Snn = �2

n et le
filtrage de Wiener devient inutile (w(z) = 0). L’ICMF se réduit dans ce cas à un filtre adapté
multivoie. Notons que la structure proposée (ICMF) reste optimale dans un contexte multi-
utilisateur singulier (Svv est singulière: �2

n = 0 et Nu � m). Afin de démontrer ce résultat il
suffit de remarquer que P

GyP
y engendre un espace de dimension Nu � 1 et d’établir

Snn(z) = �2
d

h
y
GP?

GyP
y
Gyh

h
y
h

= 0 : (4.10)

D’autre part, dans le cas singulier, le filtre w(z) satisfait le système d’équations

w(z)P(z)G(z) = h
y
(z)G(z) (4.11)

admettant une solution à RIF dans le cas où le nombre des interféreurs est limité à m�2. Dans
le cas général, w(z) est un filtre à réponse impulsionnelle infinie (RII) qui sera approximé par
un filtre RIF.

4.3 Conservation de la borne du filtre adapté

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

BFA =
�2
d

2�j

I
dz

z

h
y
(z)h(z)
Snn(z)

: (4.12)

Pour celà, il suffit d’établir

h
y
S�1vvh = h

y
TAyTA�yS�1

vvTA�1TAh

= [h
y
h 0]

�
TASvvTAy��1 [hyh 0]y

= [h
y
h 0]S�1ww[h

y
h 0]y = (h

y
h)2[1 0]S�1

ww[1 0]H

= (h
y
h)2[1 0]TByS�1fwfwTB[1 0]H = (h

y
h)2S�1ew1 ew1

= h
y
h S�1nn :

(4.13)

4.4 Liaison avec la formation de voies

Quand les canaux de tous les utilisateurs sont statiques (hi(z) = h 8i), l’ICMF est la
structure connue en traitement d’antenne sous le nom de GSC [JD93, VB88]. Par contre, il
peut être considéré dans le cas des canaux dynamiques comme un formateur de voies pour des
signaux à large bande. Le GSC est une implémentation particulière d’un formateur de voies
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minimisant la variance à sa sortie sous des contraintes linéaires (LCMV). Nous considérons la
relation d’entrée-sortie de l’ICMF: sk = f(q)yk et nous cherchons le problème d’optimisation
pour lequel l’ICMF est une solution. Paramétrons, arbitrairement, le filtre linéaire comme
f(z) = �(z)h

y
(z) + �(z)P(z). Du moment où le choix du filtre �(z) est libre en absence

des interféreurs et de tout autre bruit, nous prenons �(z) = 0 et f(z) = �(z)h
y
(z). Le filtre

f(z) à énergie unitaire (


fy(z)



2 = 1) qui maximise la variance à sa sortie est donné par

f(z) =
f(z)

gy(z)
h
y
(z) où f(z) est un filtre à énergie unitaire. Dans les sections précédentes, nous

avons considéré le choix f(z) = 1. Dans le cas général, de f(z) =
f(z)

gy(z)
[h
y
(z) � w(z)P(z)]

satisfaisant la contrainte d’agir sur le signal désiré comme un filtre adapté blanchisseur

f(z)h(z) =
f(z)

gy(z)
h
y
(z)h(z) ; (4.14)

les paramètres libres sont ceux de w(z). Afin de simplifier le problème de minimisation de la
variance du signal sk nous utilisons la propriété

@Sss(z)

@wi

= 0 =) @

@wi

1

2�j

I
dz

z
Sss(z) = 0 : (4.15)

Ainsi, nous minimisons la d.s.p.

Sss(z) = f(z)fy(z)[�2
dg(z)g

y(z) + Snn(z)] avec Snn(z) =
[1�w(z)]Sww(z)[1�w(z)]y

g(z)gy(z)
(4.16)

par rapport aux coefficients du filtre w(z) et nous aurons pour solution w(z) = Sw1w2
S�1w2w2

.
En notant par Sdss(z) = �2

dg(z)g
y(z)f(z)fy(z) et Sn

ss(z) = f(z)fy(z)Snn(z) respectivement
les contributions de la partie signal et bruit dans Sss(z), on peut remarquer que le filtre précé-
dent w(z) est aussi la solution du problème

max
f

Sd
ss(z)

Sn
ss(z)

= max
f

�2
dg(z)g

y(z)
Snn(z)

; (4.17)

pour un choix arbitraire du filtre f(z). Finalement, on peut vérifier que l’ICMF maximise le

rapport signal à bruit à sa sortie dans le cas où une contrainte de foŗcage à zéro
f(z)

gy(z)
=

1

h
y
(z)h(z)

a été adoptée.

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 l’ICMF en présence d’un nombre fixe d’utilisateurs. Rappelons, tout
d’abord, l’expression évidente de la BFA utilisant la d.s.p. du bruit à la sortie de l’ICMF (4.9)

BFA =
�2
d

2�j

I
dz

z

h
y
h

Snn
=

�2
d

2�j�2
n

I
dz

z

h
y
h

1 + tr
n

GyPhG(GyP
P
yG +

�2n
�2
d

INu�1)�1
o : (4.18)
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Utilisons maintenant les expressions (4.8) et (2.20) et écrivons

BFA =
1

2�j

I
dz

z
(h

y
h)2
�

h
y
GGyh+

�2
n

�2
d

h
y
h�h

y
GGyP

y
(PGGyP

y
+
�2
n

�2
d

PP
y
)�1PGGyh

��1

:

(4.19)
L’application du LIM sur la matrice (PGGyP

y
+

�2n
�2
d

PP
y
)�1 nous permet de simplifier l’expres-

sion précédente en

BFA =
�2
d

2�j

I
dz

z
(h

y
h)2
h
�2
nh

y
h+h

y
G(��2d I+��2n GyP

P
yG)�1Gyh

i�1

: (4.20)

En appliquant le LIM sur la matrice située entre les crochets et en exploitant la propriété
P

P
y + Ph = Im, on trouve

BFA =
�2
d

2�j�2
n

I
dz

z
h
y
h
�
1�tr

�
(GyG+

�2
n

�2
d

I)�1GyPhG
��

: (4.21)

La borne supérieure de l’expression précédente est

BFADC =
�2
d

2�j�2
n

I
dz

z
h
y
h (4.22)

et elle est atteinte pour GyPhG = 0. Dans ce cas le canal de l’utilisateur considéré est ortho-

gonal au sous-espace formé par les canaux des autres utilisateurs: G ? h et GyP
P
yG = GyG.

Cette borne correspond à la détection conjointe de tous les utilisateurs, auquel cas la contribu-
tion des interféreurs parfaitement détectés est soustraite du signal rȩcu. Un autre cas extrême
aura lieu lorsque le canal de l’utilisateur considéré est parallèle au sous-espace formé par les
canaux des interféreurs: G k h. Dans ce cas GyPhG = GyG, GyP

P
yG = 0 et la BFA (4.18) se

réduit à une intégrale d’un RSBI dépendant de la fréquence

BFA = BFAk =
�2
d

2�j

I
dz

z

h
y
h

�2
n+�

2
dtrfGyGg

: (4.23)

Considérons maintenant le cas des canaux normalisés

G = G(GyG)�y=2 ; H =
h

(h
y
h)y=2

(4.24)

qui engendrent ensemble un espace de dimension Nu. Si la distribution de ces vecteurs (sup-
posés être i.i.d.) est uniforme à chaque fréquence alors

EGyHHyG =
1

Nu

INu�1: (4.25)

En insérant GyPhG = GyG dans (4.21) nous obtenons

BFAk = (2�Nu)BFADC+
1

2�j

I
dz

z
h
y
h trf(GyG+

�2
n

�2
d

INu�1)
�1g : (4.26)
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Réécrivons le terme de la trace dans (4.21) comme

trf[INu�1+
�2
n

�2
d

(GyG)�1=2(GyG)�y=2]�1(GyG)�1=2GyPhG(GyG)�y=2g (4.27)

et utilisons (4.25) pour trouver sa valeur moyenne

1

Nu

trf[INu�1+
�2
n

�2
d

(GyG)�1=2(GyG)�y=2]�1g = Nu � 1

Nu

� �2
n

�2
d

1

Nu

tr[GyG+
�2
n

�2
d

INu�1]
�1 :

(4.28)
Finalement, en utilisant (4.26), la moyenne de la BFA (4.21) est donnée par

EBFA =
Nu � 1

Nu

BFADC+
1

Nu

BFAk : (4.29)

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

Notons que l’expression (4.29) aboutit à une borne inférieure de la probabilité d’erreur éva-
luée en moyennant sur les mêmes scénarios. En effet, sachant que les fonctions Q(x) et �

p
x

sont convexes1 sur R+ et en prenant BFA comme variable aléatoire, l’inégalité de Johnson2

indique que E(Pe) = E[Q(
p

BFA)] � Q(E
p

BFA) � Q(
p

EBFA).

4.6 Comparaison avec le filtrage de Wiener

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

f(z) = Sdy(z)S�1yy(z) = �2
dh

y
(z)S�1yy(z) : (4.30)

Nous démontrons dans cette section que ce récepteur est équivalent à l’ICMF suivi d’un éga-
liseur linéaire scalaire minimisant l’EQM. Nous commeņcons par interpréter la transforma-
tion induite par l’ICMF comme un filtrage spatio-temporel. Considérons l’expression du filtre
w(z) = h

y
SvvP

y
(PSvvP

y
)�1 et la transformation

h
y � wP = h

y
S
1=2

vvP
?
S
y=2

vvP
yS

�1=2
vv = h

y
S
1=2

vvPS�1=2vv hS
�1=2
vv =

h
y
h

h
y
S�1

vvh
h
y
S�1

vv ; (4.31)

où nous avons utilisé le fait que S�1=2vv h et Sy=2vvP
y

sont orthogonaux et engendrent un espace
de dimension m. D’autre part, on peut démontrer par un calcul simple que

SdyS�1yy = SdsS
�1
ss g

�ySnnh
y
S�1

vv ; (4.32)

1. On rappelle qu’une fonction f(x) est dite convexe sur I si et seulement si 8x 2 I; 9a; b=ax+ b � f(x).
2. E[f(X)] � f [E(X)] pour toute fonction convexe f(x) et une variable aléatoire X.
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et en utilisant les résultats de la section §4.3, que

SdyS�1yy = SdsS
�1
ss g

�y[h
y �wP] ; (4.33)

et par conséquent, Sdy(z)S�1yy(z)yk = Sds(z)S�1ss (z)sk. Afin de séparer les opérations de l’an-
nulation des interférences et de l’égalisation et par conséquent, d’implémenter d’autres égali-
seurs il sera utile de produire le signal u1;k comme

u1;k = [h
y � wP]yk =

h
y
h

h
y
S�1vvh

h
y
S�1vvyk =

h
y
h

h
y
S�1yyh

h
y
S�1yyyk : (4.34)

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

4.7 Extension au cas de signaux non circulaires

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

yk = h(q)bk + vk ; vk =
NuX
l=2

hl(q)bl;k + nk (4.35)

et faisant intervenir des signaux complexes sur les m
2

voies. Rappelons qu’une variable aléa-
toire complexe gaussienne vk est dite circulaire [Pic94] si et seulement si EvkvTl = 0 8k; l
(Svv� = Sv�v = 0, ce qui est équivalent à SvRvR = SvIvI et SvRvI = �SvIvR ). 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 vk contient des in-
terféreurs, il peut être non circulaire. Ceci est toujours le cas si la constellation des interféreurs
est non circulaire, dont l’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 à prendre
dans un même vecteur le signal et son complexe conjugué. En utilisant une notation similaire
à y

k
=
�
y
T
k y

H
k

�T
pour les signaux complexes, on peut démontrer l’optimalité du récepteur de

la figure 4.2. Afin de résoudre correctement un problème d’estimation linéaire dans le cas de
signaux circulaires, un filtre linéaire au sens large (FLSL) [Pic94, PC95, Che95, Che96]

w(z) = [w1(z)w2(z)] = Sw1w2
S�1w2w2

= Sx1x2
S�1x2x2

: (4.36)

doit remplacer le filtre de Wiener w(z). De nouveau, w2;k est indépendant de bk et u1;k et
par conséquent, u1;k constitue une statistique suffisante pour la détection des symboles bk. La
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FIG. 4.2 – Un filtre adapté avec annulation des interférences non circulaires.

sortie de l’ICMF (FIG. 4.2) est donnée par la relation (4.7) et le bruit non circulaire nk est
caractérisé par sa d.s.p.

Snn(z) =
hySvvh� hySvvP

y�
PSvvP

y��1
PSvvh

hyh
(4.37)

avec

h =

"
h 0

0 h?

#
; P =

"
P 0

0 P
?

#
; h?(z) = h�(z�) et P

?
(z) = P

�
(z�) (4.38)

Considérons le cas d’un bruit coloré gaussien vk constitué par Nnc interféreurs ayant une
constellation réelle (non circulaire) et Nc interféreurs ayant une constellation circulaire et par
un bruit circulaire spatialement et temporellement blanc sachant que Nnc+2Nc � m�2. En
utilisant l’expression de la d.s.p. du bruit vk

Svv = �2
bGcSbcbc

Gy
c + �2

bGncSbncbnc
Gy
nc + �2

nIm; (4.39)

les séquences des interféreurs étant bc;k =
�
bTc1;k � � � bTcNc;k

�T
= b�c;k et bnc;k =

�
bTnc1;k � � � bTncNnc;k

�T
,

on peut vérifier que Snn(z) = 0 dans le cas où �2n = 0. Ainsi, le nombre des interféreurs ayant
une constellation non circulaire qui peuvent être éliminés double par rapport aux autres inter-
féreurs, au moins si l’estimation au sens large du filtre w(z) a été utilisée.

Afin d’obtenir la BFA dans le cas des signaux non circulaires, on considère la dérivation du
filtre adapté f(z) = [f1(z) f2(z)] filtrant le signal y

k
. Par analogie à la section §3.4.1, le filtre

adapté est le formateur de voies passant le signal utile sans biais et minimisant la variance des
interféreurs et du bruit thermique à sa sortie. Le filtre adapté est alors la solution du problème

max
f

BFA = max
f

�2
b j

1

2�j

I
dz

z
fhj2

1

2�j

I
dz

z
fSvvfy

= min
1

2�j

I
dz

z
fh = [1 0]

1

2�j

I
dz

z
fSvvfy : (4.40)

Afin de faciliter la résolution de ce problème, on utilise la définition du produit scalaire entre
les vecteurs u(z) et v(z) (§3.18) et on réécrit le problème (4.40) comme

min
<fy;S�1vvh>=[1 0]

< fy; fy > : (4.41)
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Il admet pour solution

f = �HhyS�1vv = [1 0]

�
1

2�j

I
hyS�1vvh

��1
hyS�1vv (4.42)

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

BFA =
�2
b

< fy; fy >
= �2

b

 "�
1

2�j

I
dz

z
hyS�1vvh

��1#
11

!�1

: (4.43)

Cette borne est équivalente à l’expression (2.21) dans le cas où la constellation des interféreurs
est circulaire. Selon un raisonnement analogue à celui de la section §4.3, on peut démontrer
que la transformation du signal multivoie en un signal scalaire induite par l’ICMF (FIG. 4.2)
conserve la BFA qui pourra s’écrire comme

BFA = �2
b

 "�
1

2�j

I
dz

z
gS�1nn g

y
��1#

11

!�1
: (4.44)

Finalement, on peut démontrer que la corrélation entre vk et v�k (ou d’une manière équivalente
entre nk et n�k) augmente la valeur de la BFA par rapport au cas de signaux circulaires (vk et
v
�
k sont décorrélés), ce qui a pour effet de diminuer la probabilité d’erreur. Afin de démontrer

ce résultat, il suffit d’introduire la transformation"
vkev�k jvk

#
=

"
Im
2

0

�Sv�vS�1vv Im
2

#
vk ; (4.45)

ev�k jvk étant l’erreur d’estimation de v�k à partir de vk.

4.8 Conclusion

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

ICMF. Par exemple, avec le choix de f(z) =
gy(z)

h
y
(z)h(z)

l’ICMF n’est autre qu’un égaliseur de

forçage à zéro qui maximise le rapport signal à bruit à sa sortie. Dans les systèmes à haut débit
(EDGE par exemple), ce filtre sera utilisé pour raccourcir la mémoire du canal g(z) (à inverser
par l’égaliseur) afin de réduire la complexité de l’algorithme de Viterbi.

Nous avons démontré, par la BFA, que le filtre d’annulation d’interférences f(z) garde
toute l’information (sur les symboles) en passant d’un signal multivoie (entrée de l’ICMF) à
un signal scalaire (sortie de l’ICMF). Nous avons redémontré que ce filtre est équivalent à un
filtre de Wiener et au filtre adapté spatio-temporel multivoie. La structure de l’ICMF nous a
permis de démontrer qu’un récepteur spatio-temporel multivoie optimal ne peut annuler, avec
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un filtre w(z) ayant une longueur finie, que m� 2 interféreurs en absence du bruit thermique
où 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 être atteind par
toute autre structure équivalente (filtre de Wiener, filtre adapté spatio-temporel).

Comme tout récepteur issu du critère de la DSMV mono-utilisateur, la structure proposée
passe la partie des interférences se trouvant dans la direction du canal de l’utilisateur désiré
h(z). Cette sous-optimalité disparaît (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 reçu yk 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 même effet que celui qui considère
les parties en phase et en quadrature des signaux BPSK.
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Chapitre 5

Méthodes d’estimation du canal d’un
utilisateur donné

En communications mobiles, la diversité spatiale (réseaux de capteurs) et temporelle (l’ex-
cès 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 l’ICMF
que nous avons introduit dans le chapitre précédent. L’ICMF dépend du canal de l’utilisateur
considéré, pouvant être estimé par une séquence d’apprentissage, et d’un filtre d’annulation
(aveugle) des interférences. La partie critique de ce récepteur est l’estimation du canal. La
méthode classique des moindres carrés (MC) peut donner des estimées médiocres dans le cas
où 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, l’estimation d’un spectre.
Nous nous limitons, dans le cadre de cette étude, aux techniques d’estimation spectrale para-
métrique.

Les paramètres inconnus, dans le problème d’estimation aveugle à base du paquet du si-
gnal rȩcu Y sont: le canal h, les symboles transmis D et la séquence de corrélations du bruit
rvv(0 : N 0�1). Le bruit vk est supposé être un processus vectoriel MA(N0-1) oùN 0 est la lon-
gueur maximale des canaux des interféreurs. Or, cet ensemble de paramètres inconnus ne peut
pas être identifiable à partir du paquet du signal rȩcu Y . Une séquence d’apprentissage, c’est
a dire un sous-ensemble connu Dk des symboles transmis D, doit être disponible au récepteur
pour permettre l’estimation de tous les paramètres inconnus. Dans [Slo96], en se reposant sur
des travaux antérieurs, une procédure à deux étapes a été proposée dans laquelle la séquence
d’apprentissage est utilisée pour estimer le canal h par la méthode des moindres carrés. Un
ensemble équivalent aux paramètres rvv(0 : N 0 � 1) dans une structure de filtrage appelée
ICMF est estimé en aveugle. Les symboles utiles Du sont alors, estimés par n’importe quel
récepteur connaissant le canal et les statistiques du bruit. Le critère des moindres carrés utilisé
dans [Slo96] pour l’estimation du canal est optimal, au sens du maximum de vraisemblance,
dans le cas où le bruit additif est blanc. Quand le bruit est coloré et contient de l’interférence
multi-utilisateur, l’estimation du canal obtenue par MC peut être assez mauvaise. Nous consi-
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dérons des situations où 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
première solution, nous estimons le canal à partir de la séquence d’apprentissage par un critère
de MC optimalement pondéré. L’autre solution fait intervenir aussi un critère de MC pondéré,
mais en modifiant les signaux d’entrée et de la réponse désirée.

5.1 Estimation paramétrique du spectre du signal rȩcu

Supposons que la distribution du signal rȩcu Y = T (H)D + V est gaussienne, de
moyenne nulle et de matrice de covariance exacte Ryy = E(Y Y H ) qui est bloc-Toeplitz
et bande, et que les variables aléatoires complexes sont circulaires. Le critère de maximum
de vraisemblance maximise la fonction de densité de probabilité (f.d.p) complexe f(Y j�) =

1
�mM detRyy

exp(�Y HR�1
yyY ) ou minimise, l’opposé du logarithme de la fonction de vrai-

semblance,

L(�) = Y HR�1
yyY + lndetRyy : (5.1)

L’estimée non structurée de la matrice de covariance est la matrice de rang un bRyy = Y Y H .
Dans quelques problèmes pratiques, l’estimation d’une matrice de taille (nombre de blocs par
ligne ou par colonne) réduite M 0 < M est suffisante. Nous supposons que les observations
Y M 0(1 + (k � 1)M 0); k = 1 : L, sont indépendantes et nous minimisons le critère

bL(�) = tr(R�1
yy
bRns
yy) + ln detRyy ; (5.2)

dont la solution non structurée est la matrice de corrélation empirique

bRns
yy =

1

L

LX
k=1

Y M 0(1 + (k � 1)M 0)Y H
M 0(1 + (k � 1)M 0) =

1

L
Y Y H : (5.3)

5.1.1 Méthode de projections alternées

Soit H l’espace de Hilbert des matrices hermitiennes de taille M 0, dans lequel le produit
scalaire est défini par < A;B >= tr(AB)8A;B 2 H. Nous considérons le problème

inf



 bRns
yy �Ryy




2 sous: Ryy 2 C = C1 \ C2 ; (5.4)

C1 � H est le sous-espace des matrices bloc-Toeplitz et C2 � H est celui des matrices définies
positives. Toute matrice bloc-Toeplitz peut s’écrire sous la forme d’une combinaison linéaire

Ryy =
P

i �iEi où fEig est une base de C1 et �i =
<Ryy ;Ei>

<Ei;Ei>
2 R. Chaque matrice Ei

contient des zéros et des uns (ou �j) et f�ig est l’ensemble de paramètres réels de Ryy .
Dans le contexte des projections alternées, le problème (5.4) est simplifié en un problème
d’optimisation sur l’ensemble C1 et un problème de faisabilité sur C2 [GFS94]. Etant donné un
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élément bRns
yy 2 H, on définit par P1( bRns

yy) sa projection orthogonale sur C1 dont la première
ligne bloc est [r0r1 � � � rM 0�1]. Il est facile de vérifier que [GFS94, BS97]

rj =
1

M 0 � j

M 0�j�1X
i=0

bri+1;i+1+j ; j = 0 :M 0 � 1 (5.5)

où bri+1;i+1+j est le (i+1; i+1+j)ème bloc de bRns
yy . Si P2 est la projection orthogonale sur C2

et P1( bRns
yy) = U�UH alors P2P1( bRns

yy) = U�+U
H , les valeurs propres négatives de � sont

forcées à zéro dans �+. Comme l’aspect bloc-Toeplitz est perdu, il faut projeter de nouveau sur
C1. La convergence de cette méthode est assez lente mais elle est garantie. Si la matrice obtenue
à la convergence est mal-conditionnée, on peut modifier C2 comme C2 = fA 2 H; �(q)min(A) =

constanteg où q est la multiplicité de �min(A). Ce type de contrainte a été considéré dans
[Cad88, FV89] avec la pondération du critère (5.4) dans [FV89]. Soit la décomposition en

valeur singulière [GL89] Ryy =

mM�qX
i=1

�iUiU
H
i +

mMX
i=mM�q+1

�UiU
H
i où �i = �ii. La solution

du problème min
�
kP1( bRns

yy)�Ryyk2 est donnée par b� =
1

q

mMX
i=mM�q+1

�i.

Afin de trouver une matrice appartenant à C, sans résoudre le critère d’ajustement de co-
variances (5.4), il a été proposé de changer dans (5.5) 1

M 0�j par 1
M 0

[BS97]. Cependant, l’amé-
lioration des performances du traitement ultérieur avec cette estimée n’est plus garantie.

5.1.2 Résolution sous contraintes du critère de MV par l’algorithme EM

Nous décrivons dans cette section l’estimation de la matrice de covariance par une procé-
dure itérative résultant de la minimisation du critère (5.2) basée sur l’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 à
un ensemble d’opérations matricielles [Hay91]. L’itération k +1 de cet algorithme est donnée
par [FB90]

�k+1 = BlocDiag
�
�k + �kA

HR�1
k ( bRns

yy �Rk)R
�1
k A�k

�
Rk+1 = A�kA

H ; (5.6)

R0 = I , �0 = I , Rk+1 est la matrice bloc-Toeplitz estimée, A = ([IM 0 0M 0;N�1]WM 0+N�1) 

Im, WM 0+N�1 est la matrice normalisée de la transformée de Fourier discrète et BlocDiag(x)
est l’opérateur qui retourne la diagonale bloc de x dans une matrice de même taille que x.
Comme l’initialisation bRns

yy est un minimum non structuré du critère approximé (5.2), nous
avons obtenu une très faible différence sur la valeur du critère entre les itérations. Cependant la
minimisation du critère (5.1), sous contraintes de structure, est un problème 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 l’estimateur de MV

Nous supposons dans cette section que le nombre d’observations est supérieur à la taille
de la matrice à estimer (L > M 0) afin que la matrice de corrélation empirique bRns

yy soit non
singulière avec une probabilité certaine.

Estimateur exact

Considérons la décomposition scalaire de l’inverse de la matrice de covariance R�1yy =

LHD�1L où D est une matrice diagonale et L est une matrice triangulaire inférieure dont les
coefficients de la diagonale sont égaux à un. Le critère (5.2) se réécrit dans ce cas comme

bL =

mMX
i=1

(
1

LDi

LX
k=1

jYik +
i�1X
j=1

LijYjkj2 + lnDi

)
; Di = Dii: (5.7)

La structure de ce critère implique que les problèmes d’estimation de Di et de la ième ligne de
L sont découplés pour différentes valeurs de i [PM92]. Afin d’obtenir les éléments de la ième

ligne de L, il faut résoudre le système linéaire
LX
k=1

Y �
jkYik+

i�1X
l=1

Lil

LX
k=1

Y �
jkYlk = 0 ; j = 1 : i�1.

Ensuite, il faut évaluer Di =
1

L

LX
k=1

jYik +
i�1X
j=1

LijYjkj2.

Approximation du processus observé par un modèle 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 NAR. Ainsi nous
foŗcons l’aspect bande sur la matriceR�1yy . Le nombre de paramètres à estimer devient constant
et indépendant de M 0. Rappelons que les erreurs de prédiction linéaire progressive et retro-

grade sont données respectivement par eyp;k = NARX
i=0

Pp;iyk�i et eyr;k = NARX
i=0

Pr;iyk�NAR+i
et que

les filtres de prédiction linéaire satisfont les équations normales

Ryy;NAR+1

26664
PH
p;NAR

...
PH
p;1

Im

37775 =

26664
0
...
0

�2
p

37775 ; Ryy;NAR+1

26664
Im

PH
r;1
...

PH
r;NAR

37775 =

26664
�2
r

0
...
0

37775 (5.8)

dont la résolution fait appel à l’algorithme rapide de Levinson [Kay88]. La matriceRyy;NAR+1

est bloc-Toeplitz et elle est estimée par
1

M
T (Y TtJM)T H(Y TtJM) où JM est la matrice

nulle M � M dont les coefficients de l’anti-diagonale sont égaux à un et t est l’opérateur
qui transpose les blocs (Y Tt = [y1 � � �yM ]). L’inverse de la matrice de covariance est donné
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par R�1
yy = LHD�1L où

L =

264 ImNAR
0 � � � 0

TM 0�NAR
(P p)

375 ; D =

"
R�1
yy;NAR

0

0 IM 0�NAR

 ��2p

#
(5.9)

et P p = [Pp;NAR
� � �Pp;1Im] = [PpIm]. On définit P r = [ImPr;1 � � �Pr;NAR

] = [ImPr].
Extension de la formule de Gohberg-Semencul [Cad89, RS92] au cas d’un processus vectoriel

Considérons l’erreur de prédiction linéaire progressive eyp;M =
M�1X
i=0

Pp;iyM�i et l’écriture

matricielle du signal rȩcu

Y M(1) =

"
Y M�1(1)
yM

#
=

"
Im(M�1) 0

�Pp;M�1 � � � � Pp;1 Im

#
=

"
Y M�1(1)eyM

#
(5.10)

dont la matrice de covariance est donnée par (NAR = M � 1)

Ryy;M =

"
Im(M�1) 0

�Pp Im

#"
Ryy;M�1 0

0 �2
p

#"
Im(M�1) �PH

p

0 Im

#
: (5.11)

En remarquant que ImM =

"
Im(M�1) 0

�Pp Im

# "
Im(M�1) 0

Pp Im

#
, l’inverse de la matrice de

covariance sera donné par

R�1
yy;M =

"
Im(M�1) PH

p

0 Im

#"
R�1
yy;M�1 0

0 ��2p

#"
Im(M�1) 0

Pp Im

#
: (5.12)

L’écriture de la forme quadratique Y H
MR

�1
yy;MY m comme

Y
H
MR

�1
yy;MY m = [Y H

M�1(1)jeyHM ]

"
R�1
yy;M�1 0

0 ��2p

#"
Y M�1(1)eyM

#
(5.13)

= Y
H

"
R�1
yy;M�1 0

0 0

#
Y M + Y H

MP
H
p �

�2
p P pY M

permet d’établir queR�1
yy;M =

"
R�1
yy ;M�1 0

0 0

#
+PH

p �
�2
p P p. Une écriture analogueR�1yy;M ="

0 0

0 R�1
yy ;M�1

#
+ PH

r �
�2
r P r résulte de l’utilisation des quantités de prédiction rétrograde.

En remarquant que

"
0 0

0 R�1
yy;M�1

#
= Zm

"
R�1
yy;M�1 0

0 0

#
ZmH où Zm = Z 
 Im et

Zij =

(
1 si i = j � 1

0 ailleurs
, on peut écrire

"
0 0

0 R�1
yy;M�1

#
� Zm

"
R�1
yy;M�1 0

0 0

#
ZmH = PH

r �
�2
r P r �PH

p �
�2
p P p : (5.14)
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Maintenant, il suffit de pré(resp. post)multiplier chaque matrice par Zmk (resp. ZmkH ) pour
k 2 N et de prendre la somme pour déduire"

R�1
yy;M�1 0

0 0

#
=

1X
k=0

Zmk
�
P

H
r �

�2
r P r � PH

p �
�2
p P p

	
(Zmk)H (5.15)

et la formule de Gohberg R�1
yy = LrD�1

r LH
r � LpD�1

p LH
p où Dr = IM 
 �2

r , Dp = IM 
 �2
p et

Lr =

26666666666664

Im 0 � � � � � � 0

PH
r;1

. . .
...

...
PH
r;NAR

0
...

...
. . . 0

0 � � � 0 PH
r;NAR

� � � PH
r;1 Im

37777777777775
Lp =

2666666664

0 � � � � � � 0
...

. . .
...

0

PH
p;NAR

...
. . .

...
PH
p;1 � � � PH

p;NAR
0 � � � 0

3777777775
:

(5.16)
Avec cette approximation de R�1yy pour un ordre fixé NAR, on peut minimiser l’un des critères
(5.2 ou 5.1). Toutefois, nous préférons calculer l’estimateur de MV d’un modèle à moyenne
mobile qui correspond à notre modèle de données.

Estimateur de MV approché

Considérons le critère (5.1) et la décomposition de la d.s.p. comme Syy(z) = Q(z)dQy(z)
oùQ(z) = P�1(z)l, �2 = ldlH , et P (z) et �2 sont les quantités de prédiction linéaire (progres-
sive ou retrograde). La matrice de covariance est donnée parRyy = TM(Q)TM+N�1(d)T H

M (Q)

oùQ = [Q0Q1 � � �QN�1] et Q0 = l. Soit la décomposition

Ryy = [U1jL1]

"
D1 0

0 D2

# "
UH
1

LH
1

#
= U1D1U

H
1 + L1D2L

H
1 (5.17)

où TM (Q) = [U1jL1] et U1 est une matrice triangulaire supérieure dont la diagonale est uni-
taire. On poseW = U�1

Y et F , (D1+U�1
1 L1D2LH

1 U
�H
1 )�1 et on vérifie que det(Ryy) =

det(F ). Afin d’établir une expression approchée pour D, nous supposons que la matrice D2

est constante. Cette hypothèse peut être vérifiée en comparant les bornes de Cramer-Rao cor-
respondant aux cas où D2 est connue ou estimée. En prenant la dérivée du critère (5.1) et en
posant X , (ImM + U�1

1 L1D2LHU�H
1 D�1

1 )�1, nous déduisons

di =
W

HXHTM ( @d
@di

)XW

tr[XTM ( @d
@di

)]
; di = dii: (5.18)

Quant à l’estimation deQ, qui contient (N�1)m2+m(m�1)
2

paramètres complexes, nous avons
négligé le terme du déterminant devant celui de la moyenne dans le critère (5.1). Ainsi, on
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peut vérifier que l’estimation de vec(Q) devient découplée de celle de vec(Q�) où l’opérateur
vec est celui qui transforme une matrice en un vecteur en ignorant la partie non significative
(il s’agit ici du triangle supérieur de Q0). Nous estimons les paramètres � = vec(Q) par la
méthode itérative de scoring. Soit le développement de Taylor au second ordre d’une fonction
non-linéaire L0(�)

L0(i) � L0(i�1) + 1

2
[��T j��H]

"
@
@�
(@L

0

@�
)H @

@�
(@L

0

@��
)H

@
@��

(@L
0

@�
)H @

@��
(@L

0

@��
)H

#"
���

��

#
+ [��T j��H]

"
@L0
@�
@L0
@��

#
(5.19)

où [��T j��H] = [�T (i)j�H(i)] � [�T (i�1)j�H(i�1)]. Comme l’évaluation du hessien en � =

�(i�1) ne garantit pas toujours une matrice définie positive, des instabilités numériques peuvent
apparaître. La méthode de scoring propose de remplacer l’hessien par son espérance [Kay93].
Ainsi, les paramètres à l’itération i sont calculés dans notre cas par la formule

�(i) = �(i�1) �
�
[E

@

@��
(
@L0
@��

)H ]�1
@L0
@��

�
�=�(i�1)

(5.20)

� = vec(Q) et L0 = Y HU�H
1 (D1 + U�1

1 L1D2LH
1 U

�H
1 )�1U�1

1 Y .
Algorithme

1. résoudre les équations normales pour un ordreNAR > N�1; résoudre P (z)Q0(z) � Im

et calculer l, d et Q(z) = Q0(z)l.

2. évaluer d par (5.18)

3. faire scoring (5.20) pour les paramètres deQ

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

Méthode itérative approchée

Considérons dans cette section la dérivation d’une méthode itérative à partir du critère
simplifié L0 = Y HR�1

yyY où Ryy = LMDMLH
M et

LM =

"
R

1=2

yy;N�1(IN�1 
 ��1p ) 0 � � � 0
TM�N+1(Q

0)

#
; DM = IM 
 �2

p; Q
0 = [Q0

N�1 � � �Q0
1Im]; (5.21)

Ryy;N�1 est une matrice bloc-Toeplitz. Nous calculons les quantités P(0)
p (z) et �2;(0)

p pour un

ordre NAR > N et nous résolvons P (0)
p (z)Q0(0)(z) � Im. La jème itération de l’algorithme est

décrite par

1.

8><>:
X

(j)

N�1(1) = (IN�1 
 �
1;(j�1)
p )R

�1=2
yy;N�1Y N�1(1)

x
(j)

k = yk �
N�1X
i=1

Q
0(j�1)
i x

(j)

k�i; k � N
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2. calculer Q0(j) = arg min
Q0

i

X
k�N

kyk �
N�1X
i=1

Q0
ix

(j)

k�ik2

3. calculer �2;(j)
p = 1

M�N+1

MX
k=N

(yk �
N�1X
i=1

Q
0(j)
i x

(j)

k�i)(yk �
N�1X
i=1

Q
0(j)
i x

(j)

k�i)
H

Nous avons remarqué des problèmes d’instabilité de cet algorithme après un nombre d’itéra-
tions supérieur à dix.

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

L’ensemble de paramètres (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 problème d’iden-
tification (de canal) aveugle multi-entrée multi-sortie. Dans la littérature, deux méthodes gaus-
siennes permettent l’identification des canaux à un mélange instantanné près [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
critère (5.1) où Y = T D +N , T = [T1 � � � TNu ], Ti est une matrice bloc-Toeplitz dont la pre-
mière ligne bloc est [hNi�1 � � �h0 0m;(M�1)], D = [DT

1 � � �DT
Nu

]T , Di = [di;2�Ni
� � � di;M ]T et

le vecteur de paramètres � = [hT ; �2
n]
T où h = [hT1;0 � � �hT1;N1�1; � � � ;h

T
Nu;0

� � �hTNu;NNu�1]
T .

Notons par hr et hi respectivement la partie réelle et la partie imaginaire de h et rappelons les
formules de la dérivée par rapport à un vecteur complexe [Kay93]

@L
@h�

=
1

2
(
@L
@hr

+ j
@L
@hi

);
@L
@h

=
1

2
(
@L
@hr

� j
@L
@hi

): (5.22)

On peut vérifier que les matrices Jr =

"
Jhrhr Jhrhi
Jhihr Jhihi

#
et Jc =

"
Jhh Jhh�

Jh�h Jh�h�

#
sont

liées par Jr =

"
Is Is

jIs �jIs

#
Jc

"
Is �jIs
Is jIs

#
, où s = m

NuX
i=1

Ni. Un bloc de Jr (resp. Jc)

est calculé, pour des vecteurs de paramètres u et v réels (resp. complexes), comme Juv =

E[ru(rvL)T ] (resp. Juv = E[ru(rvL)H ]). Soit pour le (k; l)ème terme les expressions

(Jhh)k;l = tr

�
R�1
yy

@Ryy

@hk
R�1
yy

�
@Ryy

@hl

�H�
= �4

dtr
h
R�1
yyTkT HR�1

yyT T H
l

i
(Jhh�)k;l = tr

�
R�1
yy

@Ryy

@hk
R�1
yy

�
@Ryy

@h�
l

�H�
= �4

dtr
h
R�1
yyTkT HR�1

yyTlT H
i
;

(5.23)

Tk = @T
@hk

est la matrice T dont les coefficients sont égaux à un aux positions du paramètre
hk et zéro ailleurs. Le calcul de s(s + 1) termes est suffisant pour la spécification de Jc dont
les blocs vérifient Jhh = JHhh, Jhh� = JThh� , Jh�h� = JThh et Jh�h = JThh� . D’autre part, on peut
vérifier que J�2nh = J�

�2nh
� = �2

dtr[T H
k R�2

yyT ] et que J�2n�2n = tr[R�2
yy] =

P
i �

�2
i où �i est la
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ième valeur propre de Ryy . L’extension de l’estimation paramétrique pour certaines classes
de bruit non gaussien a été considérée dans [WJ93].
Approximations asymptotiques

Considérons le cas où la longueurM du paquet rȩcu tend vers l’infini. Le termeY HR�1
yyY

est approximé par yy(z)S�1yyy(z) où y(z) =
+1X
k=0

ykz
�k et yy(z) = yH(z��) alors que le second

terme de (5.1) vérifie ln detRyy = ln
Y
i

�i =
X
i

ln�i
M!1�! M

2�j

I
dz

z
ln detSyy où

Syy = �2
dhhy + �2

nIm et h = [h1 � � �hNu]. On peut vérifier que

y(z)yy(z) =
X
k

ykz
�kX

l

y
H
l z

l =
X
k

X
l

ykylz
�(k�l) =

X
k

X
m

yky
H
k�mz

�m

=
X
m

z�m
X
k

yky
H
k�m =M

X
m

bryy(m)z�m = M bSyy(z) ;
(5.24)

et approximer (5.1) par bL(h) = 1
2�j

H
dz
z

L(z) où L(z) = yy(z)S�1yyy(z) +M ln detSyy. Un

bloc de la matrice Jc est approximé par Juv = 1
2�j

H
dz
z

E[ru(rv
bL)y] et les expressions (5.23)

sont approximées par [Whi53]

(Jhh)k;l = M
2�j

I
dz

z
tr[S�1yy

@Syy
@hk

S�1yy(
@Syy
@hl

)y] =
M �4

d

2�j

I
dz

z
tr[S�1yyhkhyS�1yyhhyl ]

(Jhh�)k;l = M
2�j

I
dz

z
tr[S�1yy

@Syy
@hk

S�1yy(
@Syy
@h�l

)y] =
M �4

d

2�j

I
dz

z
tr[S�1yyhkhyS�1yyhlhy]

;

(5.25)
hi(z) est la matrice h(z) contenant un à la position du paramètre hk et des zéros ailleurs.

La spécification de Jhh ou Jhh� nécessite le calcul de s + Num
m�1
2

+ m

Nu�1X
j=1

[
NuX

i=j+1

Ni +

Nu�jX
i=1

Ni �Nu + j] termes puisque la matrice Jhh est devenue bloc-Toeplitz et la matrice Jhh�

est devenue bloc-hankel [Tri99]. L’avantage de cette approximation est la manipulation de
matrices de taille réduite (� mM ). L’inverse du spectre Syy peut être approximé par des FRIF
(S�1yy � Py(z)��2ey P(z)) ayant pour ordre (pratique) un multiple (4 ou 5) de l’ordre maximal
des canaux. Dans le cas mono-utilisateur (Nu = 1), l’approximation n’est plus nécessaire du
moment où on peut trouver une expression analytique de S�1yy et l’évaluation des termes de Jhh
ou Jhh� 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 proposée [FP90, Por93, GH97]. L’idée de cette méthode
est de travailler sur des statistiques réduites contenant une information suffisante sur l’en-
semble de paramètres à estimer [Por93]. L’utilisation de cette méthode trouve sa justification
par exemple, dans le cas d’un bruit non gaussien puisque le critère de MV n’est plus optimal.
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En se limitant aux statistiques du second ordre, la méthode des moments consiste à résoudre un
problème de moindres carrés entre les vraies covariancesR(�) = [ryy(0)ryy(1) � � � ryy(M 0

�1)] et les covariances estimées bR(�) = [bryy(0)bryy(1) � � � bryy(M 0 � 1)]. En utilisant les
notations r(�) = vec(R(�)) et br = vec( bR), le critère d’ajustement de moments ou d’ajuste-
ment de covariances est donné par min

�
(br � r(�))HW�1(br � r(�)) où W est une matrice de

pondération dont la valeur optimale est Wo = E[(br � r(�o))(br � r(�o))H ], �o est l’ensemble
des vrais paramètres. L’opérateur vec ignore dans le cas réel la partie triangulaire inférieure de
ryy(0). Dans le cas complexe, il faut considérer la diagonale de ryy(0) et la partie réelle et
imaginaire de vec(:) comme paramètres réels et l’opérateur vec ignore par rapport au cas réel
la diagonale de ryy(0). Nous rappelons l’écriture linéaire de Ryy(�) =

X
i

�iEi (§5.1.1) et

le critère d’ajustement de covariances (AC) pondéré [FV89, Gor97a]

LAC(�) = tr(W�1 eRyyW�1 eRyy); eRyy = Ryy(�)� bRyy : (5.26)

L’expression de la dérivée du critère par rapport à un paramètre réel�i:
@LAC
@�i

= 2tr[W�1EiW�1eRyy] = 2
X
j

�j tr[W�1EiW�1Ej] � 2tr[W�1EiW�1 bRyy] = 2
X
j

�jJij � 2Gi implique

que la solution optimale est donnée par b� = J�1G. Toutefois, la matrice Ryy(b�) n’est pas
garantie d’être 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-
mètres à estimer. Dans ce cas, nous estimons la variance du bruit thermique �2n et un ensemble
de paramètres équivalent à 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 Méthodes d’estimation de canal

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

5.2.1 Méthodes déterministes

Les symboles de l’utilisateur considéré sont supposés être des paramètres déterministes.
Le vecteur de paramètres � contient l’ensemble des symboles inconnus Du = PuD où Pu est
une matrice de sélection de rang ligne plein, le canal h et un vecteur r contenant un ensemble
de paramètres équivalent à vec(rvv(0 : N 0 � 1)). La méthode de MV déterministe (MVD)
minimise le critère

L(�) = (Y � TD)HR�1
vv(Y � T D) + ln detRvv: (5.27)

Dans le cas complexe, � = [DT
uD

H
u h

ThHrT1 r
T
2 r

H
2 ]

T , r1 et r2 contiennent respectivement les pa-
ramètres réels et complexes de r. Dans le cas réel, � = [DT

u h
TrT ]T . La minimisation du critère
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(5.27) par rapport aux symboles inconnus Du permet d’obtenir bDu = (T H
u R�1

vvTu)�1T H
u R�1

vv

(Y � TkDk), qui insérée dans (5.27) permet d’écrire [SP95]

L0(�0) = kP?
R
�1=2

vv
TuR

�1=2
vv (Y � TkDk)k2 + lndetRvv; (5.28)

�0 = [hThHrT1 r
T
2 r

H
2 ]

T (resp. [hTrT ]T ) dans le cas complexe (resp. réel), Tk contient les co-
lonnes de T correspondant aux symboles connus Dk et Tu est le reste de la matrice T (T D =

TkDk + TuDu).

Borne de Cramer-Rao

La borne de Cramer-Rao (BCR) est la borne inférieure de la matrice de covariance de
l’erreur d’estimation de tout estimateur non biaisé et, elle est donnée par l’inverse de la ma-
trice d’information de Fisher (MIF). Dans le cas complexe, la MIF est définie par J�� =

E[ @
@�
(@L(�)

@�
)H] alors qu’il suffit de remplacer H par T dans le cas réel [Kay93]. L’expression

générale du (i; j)ème terme de J�� est donnée, dans le cas des problèmes considérés dans
ce rapport en faisant l’hypothèse que le signal rȩcu est gaussien de moyenne m(�), où �

est le vecteur de paramètres réels et complexes, et de matrice de covariance Cyy(�) (c.a.d.
Y � N (m(�); Cyy(�))), par ([Sch91] dans le cas réel)

J��(i; j) = E[
@

@�i
(
@L(�)
@�j

)H] (5.29)

= tr[C�1
yy

@Cyy

@�i
C�1
yy(

@Cyy

@�j
)H ] + (

@m
@�j

)HC�1
yy

@m
@�i

+
@mH

@�i
C�1
yy(

@mH

@�j
)H :

Modèle autorégressif du bruit coloré

La modélisation des interférences et du bruit thermique par un modèle 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 yk = h(q)dk + P�1(q)vk,
le critère (5.27) sera équivalent à

min
dk ;P;c

X
k

kP (q)yk � c(q)dkk2��2
fvfv

+M ln det�2ev ev (5.30)

qui a la forme d’un récepteur de Forney si P (z) et c(z) = P (z)h(z) sont fixés [Asz99]. L’esti-
mation conjointe de ces quantités et de �2ev ev par une séquence d’apprentissage a été proposée
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 (critère des moindres carrés généralisé [SS89])
n’est pas significative.

Nous avons proposé pour résoudre le critère de MVD une méthode bilinéaire, plus com-
plexe et moins performante, qui se repose sur les mêmes hypothèses et qui prend la même
initialisation que la méthode précédente. Soit R�1=2vv = D�1=2L où �2ev ev = ldlH ,

D�1=2 =

"
ImNAR

0

0 IM�NAR

 d�1=2

#
; L =

"
R
�1=2
vv;NAR

0 � � � 0
TM�NAR

(P 0
p)

#
; P

0
p = l�1P p:

(5.31)
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et la ième itération:

1. hi = [Di�1HR�1;i�1
vv Di�1]�1Di�1HR�1;i�1

vv Y où T (H i)Di�1 = T iDi�1 = Di�1hi

2. Di
u = [T i

u

H
R�1;i�1
vv T i

u ]
�1T i

u

H
R�1;i�1
vv (Y � T i

kD
i
k)

3. Ei = Y � T iDi + T i
u [T i

u

H
R
�1;i�1
vv T i

u ]
�1T i

u

H
R
�1;i�1
vv V

i�1

4. P 0
p

i
= arg min

P 0

p;j

kR�1=2;i
vv E

ik2

5. V i = Ei

L’inconvénient majeur de cette méthode est sa convergence lente (vers un minimum local).
Afin d’accélérer la convergence de la méthode bilinéaire (en D et h, Rvv étant connue),
l’exploitation de l’alphabet fini a été considérée dans [Ses90, TVP96]. Toutefois, plusieurs
minima locaux viennent s’ajouter à la fonction de coût. Les décisions douces proposées dans
[ADN99] présentent l’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 l’hypothèse gaussienne sur le bruit vk, la méthode de MV gaussien (MVG) consi-
dère que les symboles émis D sont gaussiens de moyenne Do et ayant pour matrice de cova-
riance Cdd (D�N (Do;Cdd)) et sont indépendants de V (�N (0; Rvv)). On suppose que les
variables aléatoires complexes sont circulaires. Soit D=P

�
DoT
k DT

u

�T
où Do

k est la séquence
d’apprentissage et P est une matrice de permutation qui prend en compte le fait que l’empla-
cement des symboles de la séquence d’apprentissage n’est pas restreint au début du paquet.

Donc, Do = P
"
Do
k

0

#
et Cdd = P

"
0 0

0 RDuDu

#
PH = P

"
0 0

0 �2
dI

#
PH . La relation

entre la matrice de corrélation Ryy et la matrice de covariance Cyy est donnée, en utilisant
la notation T D = TkDk + TuDu = TkDo

k + TuDu, par Cyy = TuRDuDuT H
u + Rvv =

Ryy � (TkDo
k) (TkDo

k)
H . Le critère de MVG est bien connu en traitement d’antenne sous le

nom de MV stochastique [VON95] et son application à l’identification de canal a été proposée
dans [Bap96, CS97, TS97c, TS97b]. Ce critère, qui minimise la fonction de coût

L(�) = (Y � TkDo
k)

HC�1
yy(Y � TkDo

k) + lndetCyy; (5.32)

a été introduit pour remédier à l’inconsistance de l’estimation conjointe des paramètres par
(5.27). Si au moins un des interféreurs a une réponse impulsionnelle plus longue que NT

(c.a.d. N 0 � N ), alors il faut remplacer Cyy = �2
dTuT H

u +Rvv par Cyy = �Ryy � �2
dTkT H

k

où �Ryy=EDo
k
Ryy=�2

dT T H+Rvv qui est une matrice bloc-Toeplitz et bande (On a supposé
que RDkDk

= �2
dI et que Do

k est indépendant de Du). L’ensemble de paramètres équivalent à
(h, �Ryy) résoud le problème d’inconsistance du critère (5.27) dû à l’utilisation d’un ensemble
de paramètres équivalent à (h,Rvv). Si le paquet du signal rȩcu est suffisamment long alors on
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peut négliger les erreurs d’estimation et supposer que �Ryy est connue. Asymptotiquement, le
nombre de symboles inconnus peut être infini alors que celui de la séquence d’apprentissage
doit être fini. On peut vérifier que la matrice d’information de Fisher est régulière, et par
conséquent on aura l’identification de tous les paramètres, si au moins un symbole est connu.
En considérant le lemme d’inversion matricielle, sur la matrice partitionnée Cyy [Kay93], on
peut démontrer que l’information aveugle additionnelle disparaît quand la longueur du paquet
tend vers l’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 l’information utile à l’identification du canal est concentrée
autour de la séquence d’apprentissage. Pour cette raison, la minimisation de (5.32) ne peut
pas être qualifiée d’un problème d’identification de canal semi-aveugle dans le cas où �Ryy
est connue (estimée indépendamment des autres paramètres). L’estimation aveugle du canal
d’un utilisateur donné, en présence d’un bruit coloré arbitraire, est généralement impossible.
Toutefois, l’identification devient possible dans le cas particulier où les canaux des interféreurs
ne s’étalent pas sur plus qu’une période de symboles [MLM94] et dans le cas où le bruit coloré
résulte du filtrage à 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 Rvv
sont Toeplitz.

Performance des méthodes gaussiennes

Définissons la BCR normalisée (BCRN) par le rapport de la trace de l’inverse de la MIF
sur l’énergie des paramètres à estimer et analysons le cas simple de N = N0 = 1. Suppo-
sons qu’un paquet contient Mk symboles connus (séquence d’apprentissage) et Mu symboles
d’information (inconnus) tel que Mk +Mu = M . Considérons tout d’abord le problème d’es-
timation de canal dans le cas où ryy est connue. Le critère (5.32) se simplifie en

L1 = trf(ryy ��2
dhh

H)�1
MkX
k=1

(yk�hdk)(yk�hdk)
Hg+Mk ln det(ryy��2

dhh
H): (5.33)

On peut vérifier que Jh�h� =
�2dMk

1��2
d
hHr�1
yy

h
(ryy��2

dhh
H)�1, Jhh� = �4

dMk(ryy��2
dhh

H)�Th�hH

(ryy � �2
dhh

H)�1, et par conséquent la borne sur les coefficients complexes de h

BCRN =
tr(Jc

�1)
khk2 =

2(1 � �2
dh

Hr�1yyh)

�2
dMk

"
tr(ryy)

hHh
� �2

d

1 + �2
dh

Hr�1yyh

#
(5.34)

La borne sur les coefficients réels de h est donnée par BCRNr = BCRN
2

. L’information
aveugle sert à estimer ryy et l’information de la séquence d’apprentissage, qui sert à l’es-
timation de h, provient aussi bien du numérateur

P
k kyk � hdkk2 que du dénominateur

ryy � �2
dhh

H . Dans le cas où rvv est connue, il faut considérer le critère simplifié

L2 =

MkX
k=1

(yk�hdk)Hr�1vv(yk�hdk)+
MX

k=Mk+1

y
H
k (rvv+�

2
dhh

H)�1yk+Mu ln det(rvv+�
2
dhh

H):

(5.35)
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De même, on peut vérifier que Jh�h� = (�2
dMk+�4

dMuh
Hr�1yyh)r

�1
yy+

�4dMk

1��2
d
hHr�1
yy

h
r�1yyhh

Hr�1yy ,

Jhh� = �2
dMur

�T
yyh

�hHr�1yy et par conséquent la borne sur les coefficients complexes de h

BCRN =

2[
tr(rvv)

hHh
+ �4

d
Mu

Mk
hHr�1yyh(1 � �2

dh
Hr�1yyh)

Mk+Mu(1��2dhHr�1yyh)
Mk+2�2

d
MuhHr

�1

yy
h(1��2

d
hHr�1
yy

h)
]

�2
dMk + �4

dMuhHr
�1
yyh

:

(5.36)
Afin d’établir facilement cette formule, il faut écrire que la MIF (Jc) 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 l’information aveugle aide à l’estimation du canal. Toutefois, l’apport de cette information
devient négligeable lorsque Mu

Mk
! 0 où on retrouve le résultat classique du critère de moindres

carrés pondéré optimalement: BCRN =
tr(C

eheh
)

hHh
=

2tr(rvv)

�2
d
MkhHh

. Asymptotiquement, l’information

aveugle est finie du moment où BCRN
Mu
Mk

!1
�! 1

�2
d
Mkh

Hr�1
vv

h
. Remarquons qu’en absence des

interféreurs (rvv = �2
vIm), le rapport entre cette borne et celle correspondant au critère de

MC optimalement pondéré (Mu

Mk
! 0) est égal au nombre de paramètres réels à estimer (2m).

Ainsi, l’information aveugle additionnelle peut améliorer l’estimation du canal et la qualité de
la réception d’une manière significative. Toutefois, et afin d’avoir une estimée raisonnable, il
faut éviter que la longueur de la séquence d’apprentissage soit une fonction particulière1 de la
longueur de la séquence transmise Mu par paquet.

Critère de moindres carrés optimalement pondéré

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

�Ryy > 0 et Cyy = �Ryy � �2
dTkT H

k > 0()
"

�Ryy Tk
T H
k �2

dIm(M+N�1)

#
> 0: (5.37)

Toutefois, l’implémentation des algorithmes standard (de type Newton) ne peut pas être en-
visageable dans le contexte des communications mobiles. Nous nous limitons au problème
simplifié

min
h
kY � TkDo

kk
2

C�1

yy
: (5.38)

En vérifiant que 8�0, les égalités suivantes

arg min
�
kZ�X�k2

[R�X�o�Ho XH]
�1=arg min

�
kZ�X�k2R�1 ;

min
�
kZ�X�k2

[R�X�o�Ho XH]
�1=min

�
kZ�X�k2R�1 : (5.39)

sont satisfaites, le problème (5.38) peut être remplacé parmin
h
kY � TkDo

kk
2

R�1

yy
qui est encore

un problème compliqué du moment où Ryy = Ryy(h). Une simplification possible consiste

1. Mk est croissante et Mk
Mu!1
�! 0. Les exemples classiques sont de la forme Mk = logMu

Mu

et Mk =
p
Mu

Mu

.
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à résoudre min
h
kY � TkDo

kk
2b�R�1

yy
où b�Ryy est une matrice bloc-Toeplitz et bande. Le problème

(5.38) est le critère de moindres carrés pondéré optimalement si la pondération Cyy est fixée
à la vraie valeur. Une solution approchée résoud à chaque itération

min
H

(i)




Y �Tk(H(i))Do
k




2
C
(i�1)

yy

�1 ; C
(i�1)
yy = b�Ryy��2

dTk(H(i�1))T H
k (H(i�1)) (5.40)

avecH(�1) = 0. Afin d’éviter les instabilités numériques, il faut résoudre à chaque itération un
problème de faisabilité, c’est a dire projeter la matrice C(i�1)

yy sur l’espace des matrices hermi-
tiennes définies positives (ou un sous-espace plus restreint en ajoutant d’autres contraintes de

structure). Notons par h
(i)

le canal normalisé (h(i) = �(i)h
(i)

où �(i) = kh(i)k) et essayons de

modifier la valeur de �(i) afin de satisfaire C(i)
yy > 0. Soit la décomposition de T (i)

k = 1

�(i)
T (i)

k

en valeurs singulières [GL89] T (i)

k = U�V H
1 = [U1jU2]

"
�1

0

#
V H
1 et l’équivalence

b�Ryy � �(i)2T (i)

k T
(i)

k

H

> 0() UH b�RyyU � �(i)2UHT (i)

k T
(i)

k

H

U > 0

()
(

UH
2
b�RyyU2 > 0

UH
1
b�RyyU1 � UH

1
b�RyyU2(UH

2
b�RyyU2)�1UH

2
b�RyyU1 � �(i)2UH

1 T
(i)

k T
(i)

k

H

U1 > 0
(5.41)

qui implique que �(i)2 doit être inférieure à la valeur propre minimale de la matrice

(UH
1 T

(i)

k )�1[UH
1
b�RyyU1 � UH

1
b�RyyU2(U

H
2
b�RyyU2)

�1UH
2
b�RyyU1](T

(i)

k

H

U1)
�1: (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 problème de moindres carrés, où la
réponse désirée est l’ensemble de tous les symboles connus, formulé pour estimer le filtre
adapté hy(z) du filtre de Wiener �2

dhy(z )S�1yy(z ). La qualité d’estimation est améliorée, dans
une seconde étape, par un critère itératif de MC optimalement pondéré qui prend en compte la
matrice de covariance des erreurs.

yk eyk
S�1yy

bk
�2
dhy(z)

+
�

dk

nk

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

Le signal rȩcu est approximé par un modèle autorégressif d’ordre L. Soit fk = P (q)yk
l’erreur de prédiction de variance �2

f
et S�1yy(z ) � P y(z )��2

f
P (z ) l’approximation de l’in-

verse du spectre du signal rȩcu par des filtres d’ordre L fini. L’information utile à l’identifica-
tion du canal est concentrée autour de la séquence d’apprentissage, supposée être assez loin
des bords, parce que nous supposons que �Ryy est connue (§5.2.2). En particulier, la portion
Y Mk+2L+N�1 = ePY M , où eP est une matrice de sélection, du paquet rȩcu est suffisante à l’es-
timation du canal par filtrage de Wiener. Soit eyk = S�1yy(q)yk = P y(q)��2

f
P (q)yk la version

filtrée du signal rȩcu et la minimisation par rapport aux coefficients du canal du critère de MC

MkX
j=1

n2
j =

MkX
j=1

jdj��2
dh

H eYj j2 = 


Do
k��2

dT (hH) eY 


2 ; (5.43)

où eYj = heyTk+j�1 � � � eyTk+j+N�2iT et eY =
heyTk � � � eyTk+Mk+N�2

iT
. La solution de ce problème

est donnée par �2
d
bh = (

MkX
j=1

eYj eY H
j )�1

MkX
j=1

eYjd�j . En exploitant le fait qu’on utilise une partie du

paquet rȩcu et en remarquant que N =Do
k��2

dT (hH) eY =Do
k��2

dYTh� suit une loi normale
de moyenne QDo

k et de matrice de covariance R�nn, on peut démontrer que la version pondérée

du critère précédent est min
h




Do
k��2

dT (hH) eY 


2
R��1
nn

où Rnn = QDo
kD

o
k
HQH+SCyySH , Q=

IMk
��2

dT (hH)b�R�1
yy
ePTk , S = �2

dT (hH)b�R�1
yy
eP et b�R�1

yy = T (P y)[IL+N+Mk

��2
f
]T (P ) est

une approximation de �R�1
yy avec P = [PL � � �P1Im] et P y = [ImPH

1 � � �PH
L ].

La solution du problème de filtrage de Wiener peut être étendue à une minimisation du
critère de MV gaussien L(eY jh) =NHR��1

nn N+ lndetRnn par rapport à h. En utilisant le fait
que � =

�
SCyyS

H
��1

QDo
kD

oH
k QH � I et ln det(I + �)� tr� pour des petites matrices

au sens de la norme euclidienne, on peut extraire une partie de l’information contenue dans
ln detRnn. En écrivant ln detRnn = lndetSCyySH+lndet(I+�) � ln detSCyySH+tr�
et en négligeant l’information aveugle ln detSCyyS

H , la solution approximative du critère
de MVG est donnée par

bh=[�4
dYR�1

nnYH+DH
k S

H(SCyyS
H)�1SDk]

�1[DH
k S

H(SCyyS
H)�1Do

k+�
2
dYR�1

nnD
o�
k ]

(5.44)
où TkDo

k = Dkh. Du moment où S, Q, Rnn et Cyy dépendent du canal à estimer, la solution
(5.44) est itérative. En plus, il faut résoudre à chaque itération le problème de faisabilité discuté
dans §5.2.2.

5.3.2 Filtrage d’ordre fini

Afin d’éviter l’approximation du spectre S�1yy, nous considérons dans cette section le pro-
blème du filtrage de Wiener d’ordre fini. Pour un certain retard � � 0, nous considérons le
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problème de minimisation par rapport à h du critère
MkX
k=1

jdk��2
dh

HCH �R�1
yyY N+2�(k ��)j2; CH = [0N;�IN0N;�]
 Im: (5.45)

Malgré que les approximations du spectre sont évitées, l’erreur quadratique moyenne minimale
(EQMM) et par conséquent la variance des erreurs d’estimation sont assez élevées lorsque �

est fini. D’autre part, et par rapport au problème des MC classique, le nombre d’équations (Mk)
n’est plus proportionnel au nombre de paramètres (mN ). Afin de remédier à ce problème, il
faut minimiser, en une seule étape, une combinaison de fonctions de coûts. Chacune d’elles
considère un sous-ensemble de coefficients et elle est pondérée par l’inverse de son EQMM.
Une meilleure solution consiste à prendre, en plus du coût global (5.45), m fonctions de coûts
secondaires ignorant chacune une des m phases. Ainsi, on minimise

J =
mX
j=0

�2
j

MkX
k=1

jdk��2
dh

HCHCH
j (Cj

�RyyC
H
j )�1CjY N+2�(k ��)j2; C0 = Im(N+2�);

(5.46)
où Cj est une matrice de sélection qui ignore la jème phase. A l’initialisation, �j = 18j.

Implémentation équivalente

Soit Y 0
N+2� = PY N+2�(k ��) = [Y T

N(k)Y
T
d (k ��)Y T

�(k + N + �� 1)]T où P =

[ST
1 S

T
2 ]

T est une matrice de permutation, S1=[0N;� IN 0N;�]
Im et S2=

"
I� 0�;N 0�
0� 0�;N I�

#

Im.

En utilisant le lemme de complément de Schur [GL89], on peut réécrire le critère (5.46) comme

J =
mX
j=0

�2
j

MkX
k=1

jdk��2
dh

HCH
j (CjRey eyCH

j )�1Cj
eY N (k)j2; C0 = ImN ; (5.47)

où eY N(k)=Y N(k)� bY N(k)jY N+2�(k��)
=[S1�S1

�RyySH
2 (S2

�RyySH
2 )�1S2]Y N+2�(k��)

et Rey ey = E[ eY N
eY H

N ] = S1
�RyySH

1 � S1
�RyySH

2 (S2
�RyySH

2 )�1S2
�RyySH

1 .

5.4 Résultats de simulations

Nous considérons deux canaux aléatoires (Nu = 2) de longueur 6T (N = 5). Les signaux
modulés par la constellation QAM-4 sont rȩcus par trois capteurs (m = 3). Les performances
des différents algorithmes sont illustrées sur la figure (FIG. 5.2) et sont comparées à la borne de
Cramer-Rao correspondant au cas où �Ryy est connue. Les courbes sont obtenues en moyen-
nant sur t = 50 réalisations du bruit thermique et des symboles des deux utilisateurs. La
séquence d’apprentissage de longueur Mk = 26 se trouve au milieu d’un paquet de longueur
M = 148. On trace la racine carrée de l’EQM normalisée

REQMN =

vuut1

t

tX
i=1

kh� bh(i)k2
hHh

(5.48)
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FIG. 5.2 – Qualité d’estimation du canal en fonction du rapport signal à bruit.

en fonction du RSB pour RSI = 10dB. Les abréviations bcr, mc, mcp, fw, fwp correspondent
respectivement à la borne de Cramer-Rao (5.30), aux problèmes 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 considérées dans les courbes fwe et fwpe.

La courbe illustrant la performance du critère (5.38) est assez loin de la BCR malgré que
nous avons considéré la pondération exacte. Ce critère considère l’information de la moyenne
et néglige l’information de la matrice de covariance. L’approximation pratique considérée dans
(5.40) ne fonctionne pas très bien et elle est assez compliquée. Par contre, l’approche de filtrage
de Wiener est simple et elle est aussi performante que le critère 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 problème de filtrage de Wiener améliore la
performance du critère non pondéré. D’après la courbe présentée, la bonne estimation de la
matrice de corrélation �Ryy est essentielle pour le problème du filtrage de Wiener. Nous avons
essayé d’évaluer les performances, en terme d’estimation de canal (REQMN) et de pouvoir
d’annulation des interférences (en calculant l’EQM), pour toutes les méthodes d’estimation du
spectre (§5.1). Il s’avère d’une part que la matrice de corrélation empirique (5.3) est le meilleur
choix pour l’estimation de canal et d’autre part, que la matrice structurée (bloc-Toeplitz et
bande) offre le meilleur pouvoir d’annulation des interférences. Ainsi, l’absence de robustesse
de l’approche du filtrage de Wiener proposée peut s’expliquer par l’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 problème d’estimation des paramètres nécessaires
à la mise en œuvre du filtre d’annulation d’interférences ICMF. Il s’agit du canal de l’uti-
lisateur considéré h(z) et du spectre du signal reçu Syy(z). D’après les chapitres 3 et 4, la
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manière la plus évidente pour implémenter un filtre d’annulation d’interférences est celle du
filtre de Wiener. Nous avons proposé d’estimer indépendamment le canal et le spectre afin de
réduire le nombre de paramètres à estimer par une courte séquence d’apprentissage. En effet, le
spectre est estimé par un (ou plusieurs) paquet(s) du signal reçu 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 l’expression du filtre de Wiener par une courte séquence 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 mêmes performances. Généralement,
l’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) équivalente introduite par une des caractéristiques du signal d’entrée
(module constant, alphabet fini,...). Le cas des constellations à module constant a été consi-
déré dans [KH98, KFFM97]. Dans le cas de l’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 à la norme DECT où une courte séquence d’apprentissage
est disponible sur un paquet de 480 symboles dans lequel le canal est quasi-stationnaire. Si la
dernière hypothèse est vérifiée dans la norme GSM (par exemple dans le cas où l’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 coût relatives à chaque
séquence d’apprentissage sont pondérées par des coefficients décroissants dans le temps (se-
lon une fenêtre triangulaire par exemple). Dans ce cas, l’implémentation du filtre Wiener est
assez bonne et il suffit de mettre à sa sortie un élément de décision pour trouver la séquence
transmise. Le taux d’erreur (sur les symboles) peut être amélioré en remplaçant le filtre de
Wiener par l’ICMF (paramétrée par le canal de l’utilisateur désiré et le spectre du signal reçu)
et l’élément de décision par la DSMV monovoie.

A part ce récepteur (considérant que l’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), l’accent
est mis dans ce chapitre sur les approches gaussiennes. Malgré que nous avons proposé un
critère de MC itératif qui approxime le critère du MVG, nous ne pouvons pas prétendre que
cette solution est la meilleure en pratique. Actuellement, nous sommes en train de chercher
une meilleure façon, différente des algorithmes standard, d’optimiser le critère 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 œuvre d’un récepteur mono-utilisateur
équivalent au critère de MVD est possible dans la majorité des cas. Toutefois, la structure
d’un récepteur équivalent au critère de MVG ne nous semble pas évidente. Dans une première
étape, nous espérons que le critère de MVG peut améliorer la qualité d’estimation des para-
mètres nécessaires à l’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 proposé

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 système cellulaire (GSM). Nous
commeņcons par démontrer qu’une amélioration des performances peut résulter de l’exploi-
tation du filtre de mise en forme ps(t). Ensuite, nous considérons le problème d’identification
conjointe de canaux multiples pour des utilisateurs quasi-synchrones. Ce scénario est assez
courant dans un système utilisant l’AMRT où les stations de base sont synchrones et le rayon
des cellules est limité à quelques kilomètres. Après 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 critère classique des MC est utilisé pour l’estimation conjointe des canaux. Toutefois,
l’apport de l’exploitation de la connaissance a priori du filtre de mise en forme est faible dans
le cas où l’excès 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 paramètres à 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 séquence d’apprentissage a été ensuite étudiée dans [NCP97, Ng98b, NCP99].
L’application au cas multi-utilisateur, et spécifiquement à l’annulation des interférences des
canaux multiples, a été considérée dans [TS98b, DNP98b, DNP98a, Ng98a, TS99c].
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6.1.1 Formulation générale

Nous démontrons dans cette section, en reprenant avec une légère modification la déri-
vation de [NCP99], que la réponse impulsionnelle globale échantillonnée vit dans un espace
complètement défini par le filtre de mise en forme ps(t). Rappelons que l’expression du canal
entre l’utilisateur j et l’antenne n est donnée par hnj(t) = cnj(t) � ps(t) où cnj décrit l’envi-
ronnement de propagation. Pour la clarté de la présentation, l’indice j sera omis dans la suite.
L’expression fréquentielle du canal est donnée par

Hn(f) = Cn(f)Ps(f) = Cn(f)[Ps(f)W (f)] = [Cn(f)W (f)]Ps(f); (6.1)

où W (f) est un filtre idéal de (moitié de) largeur de bande p0

2T
(p0 � 1:5 pour GSM. La valeur

maximale correspond à la troncature du spectre de la modulation GMSK à -40dB par un filtre
de réception idéal. Cette valeur ne peut pas être atteinte en pratique du moment où le filtre
de réception a pour but principal d’atténuer les interférences des canaux adjacents dont les
porteuses sont situées à des multiples entiers de 200KHz). Ainsi la représentation (discrète) du

canal est hn(t) �
1X
k=0

cn;kps(t� k
T

p0
). Sans perte de généralité, nous échantillonnons le signal

rȩcu (et donc le canal h(t)) à la fréquence p

T
où p 2 N alors que p0 2 Q. Nous obtenons, en

prenant comme instant d’échantillonnage initial t0 = 0,26666666666666666664

hn(0)

hn(
T
p
)

...
hn(

p�1
p
T )

...

hn((N � 1)T )
...

hn((N � 1 + p�1
p
)T )

37777777777777777775

=

2666666666666664

ps(0) � � � ps(�k1 Tp0 )
ps(

T
p
) � � � ps(

T
p
� k1

T
p0
)

...
...

ps(
p�1
p
T ) � � � ps(

p�1
p
T � k1

T
p0
)

...
...

ps((N � 1)T ) � � � ps((N � 1)T � k1
T
p0
)

...
...

ps((N � 1 + p�1
p
)T ) � � � ps((N � 1 + p�1

p
)T � k1

T
p0
)

3777777777777775

26664
cn;0

cn;1
...

cn;k1

37775 ;

(6.2)
et sous une forme compacte [hTn;N�1 � � � hTn;0]T = P 0

s[cn;0cn;1 � � � cn;k1 ]T . Lorsque Ns capteurs
sont utilisés à la réception, nous aurons [hTN�1 � � �hT0 ]T = Ps[c

T
0 c

T
1 � � � cTk1 ]

T = Psc où Ps =

P 0
s
 INs = [P T

s;N�1 � � �P T
s;0]

T . Finalement, en exploitant le fait que la constellation est binaire,
nous écrivons h = Psc où h = [hT0 � � �hTN�1]T , hTj = [<(hTj )=(hTj )], Ps = [PT

s;0 � � � PT
s;N�1]

T ,

Ps;j = J j 
 Ps;j et J =

"
0 1

�1 0

#
.

6.1.2 Formulation correspondant à un cas particulier

Nous considérons dans cette section le cas particulier de p = p0 2 N qui doit satisfaire le
critère de Nyquist pour le filtre de mise en forme ps(t). Soit Hn(f) = Cn(f)Ps(f) la cascade

74



6.2. Egalisation partielle du filtre de mise en forme

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 être représentées par leurs com-

posantes polyphases au baud des symboles comme [SP94, AS97] Hn(z) =

p�1X
i=0

z�iHn;i(z
p),

Cn(z) =

p�1X
i=0

z�iCn;i(z
p) et Ps(z) =

p�1X
i=0

z�iPs;i(z
p) et elles sont reliées par

p�1X
i=0

z�iHn;i(z
p) =

p�1X
k=0

z�kPs;k(z
p)

p�1X
l=0

z�lCn;l(z
p): (6.3)

La représentation vectorielle équivalente est hn(z) = P s(z)cn(z) = C(z)p
s
(z) où hn(z) =

[Hn;0(z) � � �Hn;p�1(z)]T , cn(z) = [Cn;0(z) � � �Cn;p�1(z)]T , p
s
(z) = [Ps;0 � � �Ps;p�1]T et

P s=

266664
Ps;0 z�1Ps;p�1 � � � z�1Ps;1

Ps;1
. . .

...
... z�1Ps;p�1

Ps;p�1 � � � Ps;1 Ps;0

377775 ; Cn=

266664
Cn;0 z�1Cn;p�1 � � � z�1Cn;1

Cn;1
. . .

...
... z�1Cn;p�1

Cn;p�1 � � � Cn;1 Cn;0

377775
(6.4)

qui sont des matrices Toeplitz. Nous obtenons dans le cas d’une réception par Ns capteurs
h(z) = P s(z) 
 INsc(z) = C(z)p

s
(z) où h(z) = [H1;0 � � �HNs;0; � � � ;H1;p�1 � � �HNs;p�1]

T ,
c(z) = [C1;0 � � �CNs;0; � � � ; C1;p�1 � � �CNs;p�1]

T , C(z) a la même structure que la matrice
Cn(z) où le scalaire Cn;k(z) est remplacé par le vecteur [C1;k(z) � � �CNs;k(z)]

T . En exploitant
le caractère binaire de l’alphabet dans le système GSM, en prenant la partie réelle et imagi-
naire de h(jz) = P s(jz) 
 INsc(jz), nous obtenons [TS98b] h(z) = Ps(z)c(z) où Ps(z) =

Lf�1X
k=0

P s;kz
�k ,P s;k = Jk
P s;k
INs,P s;k=

266664
ps;0(k) ps;p�1(k � 1) � � � ps;1(k � 1)

ps;1(k)
. . .

...
... ps;p�1(k � 1)

ps;p�1(k) � � � ps;1(k) ps;0(k)

377775
avec ps;l(k) = ps[t0 + (Lf � 1 � k)T + l

p
T ], ps;1:p�1(�1) = 0 et par abus de notation

h(z) = [<(hT (jz))=(hT (jz))]T et c(z) = [<(cT (jz))=(cT (jz))]T . Finalement, à partir de
h(z) = Ps(z)c(z), nous écrivons h = Psc où Ps 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 l’implémentation du récepteur
proposé (ICMF).
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6.2.1 Egalisation partielle minimisant l’erreur quadratique moyenne

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

Soit p0s = [ps;0(0) � � � ps;p�1(0); � � � ; ps;0(Lf � 1) � � � ps;p�1(Lf � 1)] le vecteur ligne rempli
par les coefficients du filtre de mise en forme, g = [g0(0) � � � gp�1(0); � � � ; g0(Lg�1) � � � gp�1(Lg�
1)] l’égaliseur de longueur Lg et b = [b(0) � � � b(Lb � 1)] la réponse impulsionnelle désirée,
au sens de l’erreur quadratique moyenne, résultant de la convolution de l’égaliseur avec le
filtre ps(t). Définissons par F 0 = TpLg(p0s) une matrice Toeplitz ayant pLg lignes dont la pre-

mière est [p0s 01�(pLg�1)]. Cette matrice peut être décomposée en F0 = F 0I et F
0
= F 0I

où I =

264 0�;Lb
ILb
0s;Lb

375, I = I? =

264 I� 0�;s
0Lb;� 0Lb;s
0s;� Is

375, s = pLg + pLf � 1 � � � Lb et �

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

retard

nk

�
+

ykxk ek
G(z)

B(z)

Ps(z)

xk��

++

FIG. 6.1 – Schéma bloc d’un égaliseur partiel minimisant l’erreur quadratique moyenne.

sont choisis de telle sorte qu’ils maximisent le rapport signal à bruit à la sortie de l’égali-

seur RSB = kgF 0k2
�2nkgk2+�2xkgF

0k2
sous l’hypothèse que l’entrée xk est blanche. L’égaliseur g est

alors la transposée hermitienne du vecteur propre généralisé associé à la valeur propre géné-

ralisée minimale des matrices �2nIpLg + �2
xF

0
F
0H

et F 0F 0H
. Les auteurs de [ADC96b] pro-

posent de minimiser l’erreur quadratique moyenne de la séquence ek. Ils démontrent, sous
la contrainte d’énergie unitaire sur b et en supposant que la séquence xk est blanche, que la
réponse désirée optimale est donnée par le vecteur propre correspondant à la valeur propre

minimale de la matrice R� = IH
�
IpLg+pLf�1

�2x
+ F 0HF 0

�2n

��1
I . Ainsi, l’égaliseur est donné par

g = [01;� b 01;s]F
0H �F 0F 0H

+ �2n
�2x
IpLg

��1
.

En passant au domaine temporel, il faut filtrer le signal rȩcu par z�G(z) = z�
Lg�1X
k=0

Gkz
�k
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6.2. Egalisation partielle du filtre de mise en forme

où Gk = Jk 
Gk 
 INs et Gk=

266664
g0(k) gp�1(k � 1) � � � g1(k � 1)

g1(k)
. . .

...
... gp�1(k � 1)

gp�1(k) � � � g1(k) g0(k)

377775. Le modèle

de données est alors, y0k = h0(q)dk + v0k où y0k = q�G(q)yk, v0k = q�G(q)vk et h0(z) =

z�G(z)Ps(z) = B(z)c(z).

6.2.2 Implémentation du récepteur

La fonction de transfert h0(z) est estimée par la séquence d’apprentissage de l’utilisateur
considéré et elle sert à la détermination de h0y(z) et h0?y(z). Ensuite, il faut estimer le filtre
d’annulation des interférences

w(z) = h0ySy0y0h0?(h0?ySy0y0h0?)�1 = h0ySv0v0h0?(h0?ySv0v0h0?)�1: (6.5)

En absence du bruit, ce filtre satisfait w(z)h0?y(z)h0Nu�1(z) = h0y(z)h0Nu�1(z) où h0Nu�1(z)
regrouppe les canaux des interféreurs. Ce système d’équations admet une solution w(z) de
longueur finie si le nombre d’utilisateurs est limité à Nu � m � 1. La longueur optimale

de w(z) est Lw �
l
2(Nu�1)(Nq�1)

m�Nu

m
où NqT � (N + 1 � Lf )T est la durée maximale des

canaux [h0(z)h0Nu�1(z)]. En général, la longueur de w(z) est infinie mais il suffit en pratique
d’estimer quelques coefficients après avoir enlevé le signal utile h0(q)dk de x1;k. Après avoir
détecté les symboles de l’utilisateur considéré, les échantillons de tout le paquet peuvent servir
à la réestimation de w(z). Du moment où la séquence d’apprentissage se trouve au milieu du
paquet, le filtre blanchisseur est implémenté de telle sorte que le canal résultant à sa sortie
est à phase minimale dans le sens progressif (des données) et à phase maximale dans le sens
rétrograde. Dans le cas où les interféreurs sont fortement asynchrones, l’adaptation du filtre
w(z), et par conséquent les chemins survivants de chaque état de l’algorithme de Viterbi,
pour chaque nouveau symbole détecté par l’algorithme RLS (Récursive Least Squares) s’avère
inefficace.

6.2.3 Borne(s) de la probabilité d’erreur

Cette borne correspond au problème de la DSMV dans lequel le canal et la matrice de
covariance du bruit sont estimés et elle est donnée par l’expression (7.6). Le signal scalaire s0k
à l’entrée de l’égaliseur (FIG. 4.1) est donné, en considérant l’égalisation partielle du filtre de
mise en forme, par

s0k =
(bh0y� bwbh0?y)Ghbg0y dk+� +

(bh0y� bwbh0?y)Ghbg0y vk+� = bg0dk + eg0dk + nk (6.6)
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où bg0 = (bh0ybh0)1=2 et eg0 = (
bh0y

�cwbh0?y

)Ghbg0y �bg0. En négligeant la couleur du bruit nk (en prenantbSnn(z) = 1), la borne du filtre adapté est donnée par

BFA =
�2
d[

1
2�j

H
dz
z
bh0ybh0]2

1
2�j

H
dz
z
bh0ybh0(�2

deg0eg0y+ Snn)
�

�2
d[

1
2�j

H
dz
z
bh0ybh0]2

1
2�j

H
dz
z
(bh0y � bwbh0?y)GSvvGy(bh0y� bwbh0?y)y :

(6.7)
La borne supérieure de la probabilité d’erreur (inférieure de la BFA) est obtenue en écrivant

bh0ybh0(�2
deg0eg0y+ Snn) = �2

d[(
bh0y� bwbh0?y)z�Gh� bh0ybh0][(bh0y � bwbh0?y)z�Gh� bh0ybh0]y

+(bh0y� bwbh0?y)GSvvGy(bh0y � bwbh0?y)y:
(6.8)

6.2.4 Résultats de simulations

En considérant le même 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 première courbe (Exact ICMF) correspond au cas où le vrai
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FIG. 6.2 – Courbes de probabilité d’erreur pour l’environnement urbain.
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6.3. Annulation d’interférences dans un système cellulaire quasi-synchrone

canal h(z) et le vrai filtre d’annulation des interférences w(z) sont mis dans l’ICMF. L’égali-
seur minimisant l’EQM de longueur 2Nq , mis à la sortie de l’ICMF, a pour expression �2dg

ybS�1ss

où bSss est le spectre empirique du signal sk. Une borne plus exacte doit correspondre à (6.7).
Pour le reste des courbes, le canal bh(z) est estimé par séquence d’apprentissage et l’égaliseur
correspond à �2

dbgybS�1ss . Le filtre w(z) correspondant à la courbe (ICMF1step) est estimé par
séquence d’apprentissage après avoir enlevé la contribution du signal utile. Si le module de la
sortie de l’égaliseur est supérieure à un, nous prenons des décisions dures (�1). Dans l’autre
cas, nous considérons des décisions douces (la non-linéarité de l’élément de décision est la
fonction tangente hyperbolique). Si des séquences de �1 plus longues que Nq apparaîssent
alors on peut améliorer l’estimation du canal en ajoutant les équations correspondantes. En
remarquant que la sortie du filtre adapté x1;k correspond principalement à la contribution du
symbole dk , on peut enlever cette dernière 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 à w(z) = 0. Nous comparons nos résultats avec le récepteur d’Ungerboeck im-
plémenté dans un cas particulier [LCP97]. Notons que l’estimation du canal est faite par le
critère de MC classique et non pas avec les techniques décrites dans le chapitre 5. Le choix
d’un égaliseur minimisant l’EQM est tout à fait arbitraire.

Il est clair d’après 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 système cellulaire
quasi-synchrone

Nous considérons dans cette section le cas d’un système cellulaire utilisant l’accès multiple
par répartition temporelle dans lequel chaque utilisateur occupe un seul paquet par trame (de
8 paquets en GSM). Les paquets de la même trame sont séparés par une période de garde afin
d’éviter le chevauchement des utilisateurs de la même 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-

co-canal

Utilisateur

Un paquet

41 3 5 6 7 8

1 3 4 5 6 7 8

Interféreur

considéré

Durée d’une trame dans GSM� 4:615ms

Retard dû à la propagation

FIG. 6.3 – Structure d’une trame dans le système GSM.

prentissage actives alors on peut estimer conjointement tous les canaux sur la durée commune
de ces séquences. Comme le nombre de paramètres 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 à identifier correspondent principalement au canal de propagation.

6.3.1 Problème 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 même porteuse ne peuvent pas être synchronisés avec un utilisateur donné
même si les stations de base sont synchrones. Nous tenons à ce niveau à rappeler notre in-
térêt pour la synchronisation au niveau d’un paquet puisque le comportement des utilisateurs
opérant sur la même fréquence est non prédictible. Nous supposons que la conception du sys-
tème cellulaire est assez parfaite dans le sens que les séquences d’apprentissage de l’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
être étendue au cas multi-utilisateur pour estimer la position ko du premier symbole de la
séquence d’apprentissage Do(i) = [do(i)1 � � � do(i)Mk

]T du ième interféreur comme

[bk;bi] = arg min
k2W ;i;h0i

kY 0
Mk�Nq+1(k +Nq) �Dih

0
ik2 = arg min

k2W;i




P?
DiY

0
Mk�Nq+1(k +Nq)




2
(6.9)

où Di = D0
i 
 Im, D0

i =

264 d
o(i)

Nq
� � � d

o(i)
1

...
...

d
o(i)

Mk
� � � d

o(i)

Mk�Nq+1

375, h0i =

264 h
0(i)
0

...

h
0(i)
Nq�1

375, W est une fenêtre et

P?
Di est la matrice de projection orthogonale sur le complément orthogonal à l’espace engendré

par les colonnes de Di. La taille de la fenêtre doit être petite pour que la probabilité d’échec
de la méthode soit faible. Les bornes de k peuvent être prédites, dans le pire des cas, dans le
cas où les stations de base sont synchrones du moment où le retard de propagation est la seule
source de l’asynchronisme (FIG. 6.3).

Méthode de corrélation

Cette méthode exploite le fait que l’estimation du canal, spécifiée dans la norme GSM
[MP92], est basée sur la corrélation d’une partie du signal rȩcu avec les 16 symboles du milieu
de la séquence d’apprentissage de longueurMk = 26. Le nème coefficient du canal est calculé
comme

bh0n =
1

16

21X
j=6

do27�jy
0
ko+Mk+n�j =

1

16

21X
j=6

do27�j

Nq�1X
l=0

h
0
ldko+Mk+n�j�l � eh0n

=

Nq�1X
l=0

h
0
l

1

16

21X
j=6

do27�jd
o
27+n�j�l � eh0k = Nq�1X

l=0

h
0
l rn�l � eh0n

(6.10)
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FIG. 6.4 – Corrélation de la première séquence d’apprentissage spécifiée par la norme GSM.

où rn�l est la corrélation de la séquence d’apprentissage (FIG. 6.4). Afin de détecter les sé-
quences d’apprentissage actives, il faut calculer à chaque instant d’échantillonnage k 2 W le
coefficient de corrélation croisée normalisé

C
(i)

k =

vuuuuuuuut
1
Nq

NqX
n=1

 
1

16

21X
j=6

d
�(i)
27�jy

0H
ko+Mk+n�j

! 
1

16

21X
l=6

d
(i)

27�ly
0
ko+Mk+n�l

!
 

1
16

21X
j=6

jd(i)27�jj2
! 

1
Nq

NqX
n=1

1

16

21X
j=6

y0Hko+Mk+n�jy
0
ko+Mk+n�j

! : (6.11)

Les pics de corrélations trouvés, en essayant toutes les séquences d’apprentissage, corres-
pondent aux positions des séquences actives. Ainsi, [bk;bi] = arg max

k2W;i
C

(i)

k . Cette méthode ne

peut être 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 à 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 modèle de propagation spécu-
laire [ETS95], est due à la variation des phases alors que les retards et leurs amplitudes peuvent
être 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
système multipaquet, ayant pour but d’augmenter le débit, un temps moyen de 10ms (deux
trames) peut être suffisant à la détection des séquences d’apprentissage des interféreurs. Si le
rapport signal à interférence est assez élevé, on peut améliorer la synchronisation en enlevant
du signal rȩcu la contribution de l’utilisateur considéré du moment où la qualité d’estimation
de son canal est bonne. En pratique, il faut estimer le rapport signal à bruit plus interférence et
le comparer à un seuil après avoir enlevé la contribution de l’utilisateur considéré. Différentes
méthodes d’estimation, à complexité réduite, du RSBI ont été proposées dans [And97, TS98c].
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Afin de pouvoir prendre la moyenne sur plusieurs paquets, il faut que le système 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 l’utilisation des sauts de
fréquences malgré leur importance dans un système mobile. Une solution pratique consiste à
implémenter, dans le système mobile, un algorithme de saut de fréquences cyclique qui permet
une certaine périodicité dans l’allocation temporelle et fréquentielle des ressources (FIG. 6.5).
Il est à noter que nous avons ignoré, dans cette figure, la période (7 paquets) de chaque trame
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Second interféreur

Premier interféreur

Utilisateur considéré

FIG. 6.5 – Exemple d’un saut de fréquences cyclique.

où l’utilisateur considéré est absent.

6.3.2 Implémentation du récepteur proposé

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

Estimation conjointe des canaux

Notons par � le retard entre les paquets de l’utilisateur considéré et de l’interféreur, c =

[cT1 c
Tbi ]T le vecteur contenant les coefficients des deux réponses impulsionnelles, �D1 (resp. �Dbi)

la matrice D1 (resp. Dbi) dont les premières (resp. dernières) m� lignes ont été enlevées. Les
canaux sont estimés comme bc = argmin

c
kY Mk�N+1��(k

o +Mk � 1)�D(I2 
Ps)ck2 où

D =
�
�D1

�Dbi
�

et ko correspond à la position du premier symbole de la séquence d’apprentissage
de l’utilisateur considéré.

Détection des symboles de l’utilisateur considéré

Une fois que la qualité d’estimation des canaux est améliorée, on remplace le filtre de
Wiener w(z) de l’ICMF par son expression théorique qui nécessite aussi la connaissance de
la variance du bruit b�2

v . Si la première détection des symboles n’est pas trop mauvaise, tout le
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paquet peut être considéré comme séquence d’apprentissage à la seconde étape et par consé-
quent, on peut réduire la probabilité d’erreur des bits d’information de l’utilisateur considéré.
En supposant que la distribution des symboles inconnus de l’interféreur est gaussienne, on
peut utiliser le critère des moindres carrés optimalement pondéré (§5.2.2)

bc = arg min
c
kY � bD1Psc1 �Dbi;kPscbik2bC�1

yy
; bCyy = �2

d
bTbi;u bT Hbi;u + b�2

vImN : (6.12)

La matrice bD1 contient les symboles connus et estimés à la première itération de l’utilisateur
considéré. La contribution de l’interféreur est TbiDbi = Tbi;kDbi;k + Tbi;uDbi;u où Dbi;k est la sé-
quence d’apprentissage de l’interféreur. Avec les nouvelles estimées, on détecte les symboles
de l’utilisateur considéré. Cette étape peut être réitérée mais on atteint rapidement un mini-
mum local. En général, une itération est suffisante du moment où la seconde itération ne réduit
pas la probabilité d’erreur d’une manière significative.

6.3.3 Résultats de simulations

Nous considérons le cas d’une liaison descendante où l’aspect multivoie provient d’un
suréchantillonnage par p = 2 et l’exploitation du caractère binaire de l’alphabet. Nous tra̧cons
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FIG. 6.6 – Probabilité de la détection de la séquence d’apprentissage de l’interféreur

sur la figure 6.6 la courbe de la probabilité de détection de la séquence d’apprentissage de
l’interféreur en fonction du rapport signal à interférence pour un rapport signal à bruit fixé à
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) dû à 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 à bruit plus interférence est [SINR = 5dB. Si [SINR > 5dB, la contribution du signal
utile est enlevée du signal rȩcu avant l’étape de synchronisation. La courbe MF (FIG. 6.7)
correspond au cas où w(z) � 0. Le canal mis dans l’ICMF est estimé conjointement avec
celui de l’interféreur sur la partie commune des séquences d’apprentissage. Dans une seconde
étape l’estimation des canaux est faite par (6.12) et le récepteur est appelé (2-step ICMF).
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FIG. 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 l’EQM. Nous
comparons nos courbes avec celles obtenues avec le récepteur hybride [LCP97] et l’algorithme
de Viterbi qui ignore la couleur du bruit.

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

Nous considérons dans cette section le problème d’estimation du canal h = Psc par le
critère min

c
kY � DkPsck2. Soit Ps = U�V H la décomposition en valeur singulière [GL89]

de la matrice remplie par les coefficients du filtre de mise en forme. Il est facile de vérifier dans
le cas où le bruit additif est blanc, pour la formulation (§6.1.1), que tr(Ceheh) � min(mN;Kc)

pour une entrée blanche où Kc est le nombre de coefficients de c et Ceheh est la matrice de co-
variance de l’erreur d’estimation eh du vecteur h. On peut vérifier que l’estimée bh = Ub� =

(DH
k Dk)�1DH

k Y , où � = �V Hc, coincide avec celle obtenue par l’estimation directe de h

(par min
h
kY �Dkhk2) dans le cas où Kc � mN . Ce cas correspond, malheureusement, à une

situation pratique où on échantillonne le signal rȩcu (éventuellement filtré par le filtre adapté)
au rythme des symboles (p = 1 et 1 � p0 � 1:5). Théoriquement, la qualité d’estimation du
canal est proportionnelle au facteur de suréchantillonnage p du signal rȩcu (cas oùKc < mN ).
Cependant, ces voies artificielles sont fortement corrélées et leur pouvoir de réduction des in-
terférences est très faible (voir chapitre 2). La formulation de la section §6.1.2 indique qu’il
faut échantillonner au moins par p = p0 = 2 afin de satisfaire le critère de Nyquist pour ps(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 N

Nc
où Nc est la longueur de c. Ce

rapport, indépendant de p, est faible (� 2) dans la plupart des environnements considérés par la
norme GSM. Nous retenons de cette section que l’apport de l’exploitation de la connaissance a
priori du filtre de mise en forme dans l’estimation du canal et/ou l’annulation des interférences
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6.5. Conclusion

est négligeable pour la norme GSM.

6.5 Conclusion

Contrairement au chapitre précédent, la mise en œuvre 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 l’estimation des paramètres
nécessaires à l’implimentation du récepteur. Cette approche peut être limitée pour la norme
GSM mais elle est très intéressante dans le cas où l’excès en largeur de bande du filtre de mise
en forme est grand.
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Chapitre 7

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

Les standard de la seconde génération GSM et IS-136 sont devenus très populaires. Ac-
tuellement, les produits GSM peuvent supporter des débits allant jusqu’à 9.6 Kbit/s, ce qui est
très 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 l’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 à 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 l’aspect multipaquet
avec la modulation 8-PSK [Lab98] afin de quadrupler le débit actuel. Dans le but de garder
une compatibilité avec le système 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 à l’ETSI en 1997, a été
démontrée dans [SMG97] et elle se révèle très intéressante vis-à-vis de son implémentation
sur l’infrastructure existante et la possibilité de coexistence avec GSM. Le modèle de propa-
gation, dans l’environnement EDGE, peut être décrit par le modèle urbain (TU) si la vitesse
des mobiles ne dépasse pas 50 Km/h [SMG97]. En gardant le même 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 même effet des interférences entre symboles que pour la norme GSM. Ainsi,
le canal de communication gardera sa même longueur N � 4 et la complexité de la DSMV,
proportionnelle à jCjN�1 = 8N�1, devient inacceptable. Des techniques sous-optimales de la
DSMV (qui est supposée être le récepteur optimal [For73] malgré que le choix d’autres égali-
seurs est aussi possible) doivent alors être développées. Quant à l’annulation des interférences
co-canal, nous continuerons à proposer pour la norme EDGE le récepteur ICMF suivi par l’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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Chapitre 7. Performance des récepteurs à complexité réduite et application à la norme EDGE

par la norme GSM) pour réduire la complexité consiste à négliger une partie du canal au-delà
d’une certaine durée [McL80]. Une dégradation significative des performances est remarquée
lorsque le canal est à 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 à forcer à zéro les plus faibles coefficients de la réponse impulsionnelle. Ainsi, les
symboles non utilisés à chaque instant sont stockés dans la mémoire et des treillis réduits
ayant une complexité jCjn (n < N � 1) sont construits.

Une méthode que nous appelons égalisation partielle consiste à filtrer le signal rȩcu 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 l’erreur quadratique moyenne est souvent le critère
utilisé [QN73, FM73, CK74]. Un filtrage optimal doit minimiser la probabilité d’erreur ou
maximiser la distance euclidienne minimale d2min(E) [Bea78] qui apparaît dans l’argument de
la fonction d’erreur Q [For72]. Vue la difficulté de développer des solutions analytiques, nous
avons choisi la maximisation du rapport signal à bruit à la sortie du filtre de réception.

Une méthode plus sophistiquée, proposée par Duel-Hallen [DHH89, AG97], consiste à in-
corporer l’action de réduction de la mémoire d’un canal à phase minimale (filtre de retour d’un
ERD) directement dans la métrique de l’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 à réduire le nombre
d’états dans le treillis sans modifier le canal de communication. Elle pourra être la plus inté-
ressante en pratique.

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

7.1 Réduction du nombre d’états dans le treillis

Afin de réduire la complexité de l’algorithme de Viterbi, des approches heuristiques ont été
proposées dans la littérature. Le M-algorithm sélectionne à chaque instant les plus probables
M chemins survivants (ayant les plus faibles métriques) [JA71, AM84]. A l’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 à un certain seuil. Ainsi, le nombre de chemins est variable dans le temps. La
généralisation de l’algorithme de Viterbi a été considérée dans [Has87] où S chemins survivent
pour jCjn états. Le cas particulier de n = 0 et S = M correspond au M-algorithm alors que
celui de n = N � 1 et S = 1 correspond à l’algorithme de Viterbi.
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7.2. Borne de filtre adapté dans le cas d’un canal et/ou d’une matrice de covariance du bruit estimé

Foschini a démontré que la performance de la DSMV est atteignable, pour des RSB élevés,
en gardant à chaque instant un sous-ensemble d’états [Fos77]. Lorsque ces derniers sont choi-
sis de telle sorte qu’ils maximisent la distance euclidienne minimale �k [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

T
em

ps

�0 = 2 sin �
8

�1 =
p
2

�2 = 2

�3 = 0

FIG. 7.1 – Répartition de la constellation 8-PSK en sous-ensembles selon l’ordre croissant de
la distance minimale: �0 < �1 < �2.

[dk�N+1 � � � dk�1] on associe le vecteur de super-état [ �dk�N+1 � � � �dk�1]. Ainsi, on définit pour
le symbole dk�i, ayant une des jCj = 8 valeurs possibles, un état �dk�i qui peut prendre Ii
valeurs. Les entiers Ii sont ordonnés dans l’ordre décroissant (I1 � I2 � � � � � IN�1) et
la complexité passe de 8N�1 à

QN�1
i=1

Ii. Le choix de Ii = 88i correspond à l’algorithme de
Viterbi sans réduction de complexité. Par contre, le choix de Ii = 88i < n et Ii = 1 pour
n � i < N � 1 correspond à l’approche [DHH89] lorque le canal est à phase minimale. Des
variantes intermédiaires de l’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 modèle de données multivoie yk = h(q)ak + vk et la dérivation de la
BFA correspondant au problème de la DSMV utilisant un canal estimé cH et supposant que
la matrice de covariance du bruit est bRvv alors que sa valeur réelle est Rvv = E[V V H].
Le problème de la DSMV se ramène dans ce cas à la minimisation d’un critère de moindres
carrées pondéré

min
A2CL+N�1




Y � T (cH)A



2c
R

�1

vv

: (7.1)
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Chapitre 7. Performance des récepteurs à complexité réduite et application à la norme EDGE

Afin d’obtenir la BFA, on se concentre sur la détection d’un seul symbole ak en supposant
que les autres symboles �Ak sont connus (détectés parfaitement) [SC96b]: T (cH)A = bTakak +bT �Ak

�Ak. Le vecteur bTak est la colonne de T (cH) qui est multipliée par le symbole ak, bT �Ak
est la

matrice T (cH) dont la colonne bTak a été enlevée, le vecteur �Ak contient les symboles passés et
futurs au symbole ak. Les vecteurs bTakak et bT �Ak

�Ak contiennent respectivement la contribution
du symbole ak et les autres symboles dans le paquet. Si la contribution des symboles connus
est enlevée du signal rȩcu, on peut réécrire le critère (7.1) comme

min
ak2C




hY � bT �Ak
�Ak

i
� bTakak


2c

R
�1

vv

: (7.2)

Il admet pour solution(
âk = dec fzkg
zk = ak +

�bT H
ak
bR�1
vv
bTak��1 bT H

ak
bR�1
vv

h
V + T (fH)A

i (7.3)

où fH = H � cH , l’opérateur H est celui de transposé hermitien et decf:g est l’opérateur
de décision qui choisit l’élément de l’alphabet C le plus proche de son argument. Notons par
RSBBFA le rapport signal à bruit à l’entrée de l’élément de décision. A l’instant k et avec la
notation simplifiée bTak = bTk et T (fH) = eT , on peut écrire

RSBBFA(k) =
�2
a(bTH

k
bR�1
vv
bTk)2bTH

k
bR�1

vv(�
2
a
eT eT H +Rvv)bR�1

vv
bTk : (7.4)

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

RSBBFA =
1

L+N � 1

LX
k=�N+2

RSBBFA(k) (7.5)

qui est équivalente asymptotiquement (quand L ! 1) au RSBBFA correspondant au cas
d’une transmission continue:

RSBBFA =
�2
a

�
1

2�j

H
dz
z
bhybS�1vvbh�2

1
2�j

H
dz
z
bhybS�1vv(�

2
a
ehehy + Svv)bS�1vvbh ; (7.6)

Svv(z) est la d.s.p. du bruit vk et hy(z) = hH(1=z�). Les valeurs estimées sont notées parbSvv(z) et bhy(z).
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] Pe = 2Q(
p

BFA) =

erfc(
q

BFA
2

) où BFA = RSBBFA sin2 �
8
.
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7.3. Raccourcissement par un filtrage linéaire

7.3 Raccourcissement par un filtrage linéaire

7.3.1 Filtre de foŗcage à zéro

Dans cette section, on considère le problème de la DSMV sur un signal scalaire xk (FIG. 7.2)

xk = f(q)yk = b(q)ak�� + f(q)vk = b(q)ak�� + wk (7.7)

résultant d’un filtrage du signal rȩcu vectoriel yk par un filtre f(z) vérifiant f(z)h(z) =

ak h(z) f(z)
xkyk

vk

+ DSMV
bak

FIG. 7.2 – Raccourcissement de la longueur du canal par un filtre de foŗcage à zéro.

z��b(z) où � est un retard et b(z) =

nX
i=0

biz
�i est le canal raccourci avec n < N � 1 et

b0=1. La densité spectrale de puissance du bruit wk est donnée par Sww(z) = �2
vf(z)fy(z) =

�2
u

g(z)gy(z)
= �2

up(z)p
y(z) où g(z) =

1X
i=0

giz
�i est le prédicteur d’ordre infini du signal wk et

�2
u est la variance de l’erreur de prédictionuk = g(q)wk. Pour le problème kxk�b(q)ak��k2S�1ww ,

la relation (7.6) se simplifie en

RSBBFA =
�2
a

2�j�2
v

I
dz

z
hyPfyh �

�2
a

2�j�2
v

I
dz

z
hyh ; (7.8)

où Pfy = fyf
ffy

est la projection orthogonale sur fy(z) =
X
i

f
H
i z

i. Le filtre f(z) correspond

dans le cas n = 0 à l’égaliseur de foŗcage à zéro (EFZ). Une stratégie possible de l’égalisation
consiste à utiliser le canal raccourci b(z) dans l’algorithme de Viterbi. Pour que la prise en
compte de la couleur du bruit Sww 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 critère

min
ak��2C

X
k

jukj2 = min
ak��2C

kg(q) [xk � b(q)ak��] k2 : (7.9)

En pratique, et afin de réduire la complexité, un prédicteur gl(z) =
lX

i=0

giz
�i d’ordre fini l du

signal wk sera utilisé. Le critère à considérer par la DSMV est alors

min
ak��2C

X
k

jul;kj2 = min
ak��2C

kgl(q) [xk � b(q)ak��] k2bS�1ulul

(7.10)
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où bSulul est une estimée de la d.s.p du signal ul;k = gl(q)wk donnée par Sulul = glSwwg
y
l .

Généralement, on suppose que le bruit ul;k est blanc et on aura comme performance réduite

RSBBFA =
�2
a

h
1

2�j

H
dz
z

hyglg
y
l f
yfh
i2

�2v
2�j

H
dz
z

hy(glg
y
l f
yf)2h

l!1�! �2
a

2�j �2
v

I
dz

z
hyPfyh : (7.11)

On peut démontrer qu’un filtrage linéaire optimal garde toute l’information (sur les symboles)
en passant du signal multivoie à un signal scalaire. En effet, la borne supérieure de l’expression
(7.8) est toujours atteinte par le problème de la DSMV optimal (7.9) dans le cas où f(z) est
parallèle au filtre adapté h(z) (f(z) = �(z)hy(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 critère simplifié (7.10) est considéré
avec l = 0 et bS�1ulul

(z) = �2
w. Nous démontrons dans l’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 l’approche pratique (7.10) ou afin de minimiser la propagation d’erreurs dans l’approche
optimale (7.9).

Dans le cas n = 0, b(z) = 1 et f(z) est un EFZ. L’approche (7.9) correspond, alors, à un
égaliseur avec retour de décisions de structure prédictive (Predictive DFE) [BP79]. L’approche
sous-optimale de (7.10) avec gl(z) = 1 (l = 0) et bSulul(z) = �2

w (ou donc bSulul(z) = 1)
correspond à l’égaliseur linéaire. Pour ce cas, le rapport signal à bruit à l’entrée de l’élé-
ment de décision est RSBEFZ = �2a

�2v
2�j

H
dz
z

ffy
. L’inégalité de Cauchy-Schwartz indique que

1 � 1
2�j

H
dz
z

ffy 1
2�j

H
dz
z

1

ffy
et par conséquent, le RSBEFZ est inférieur au RSBBFA de l’ex-

pression (7.8) (fh = 1).
La maximisation absolue de (7.8) doit forcer le filtre f(z) à suivre la direction de hy(z).

Sans cette contrainte, on aura un problème d’optimisation non linéaire (ordre 4 en f). Afin de
simplifier ce problème et par conséquent donner des expressions explicites du filtre f(z) de
longueur finie dans le cas multivoie, nous allons choisir un critère sous-optimal. Dans le cas
général de b(z) 6= 1, on peut vérifier par l’inégalité de Cauchy-Schwartz que

�2 = e
1

2�j

H
dz
z
ln byb � 1

2�j

I
dz

z
ffy

1

2�j

I
dz

z

byb

ffy
:

et par conséquent que RSBBFA � SNRERDFZ = �2a�
2

�2v
1
2�j

H
dz
z

ffy
. Cette borne correspond au

rapport signal à bruit à l’entrée de l’élément de décision d’un égaliseur avec retour de déci-
sions et de foŗcage à zéro (ERDFZ). L’expression fréquentielle de l’erreur de prédiction �2

est une application de l’égalité de Jensen1[ZD63, Sal73]. D’autre part, on peut démontrer que
SNRERDFZ � RSBRFZ = �2akbk2

�2vkf
yk2

. Une démonstration possible fait appel à l’inégalité de

1. Si p(z) =
X

k

pkz
�k =

Y

i

(1 � ziz
�1) est analytique dans le disque unité (jzj � 1) tel que p0 6= 0 et

jzij < 1 alors 1
2�j

H
dz
z
ln[p(z)] = ln jp0j �

X

i

ln jzij.
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7.3. Raccourcissement par un filtrage linéaire

Jensen pour écrire, pour une densité spectrale de puissance S(z) et avec le choix spécifique de
f(x) = � ln(x),

1

2�j

I
dz

z
ln[S(z)] � ln[

1

2�j

I
dz

z
S(z)] :

Nous espérons que les extrémums du (critère sous-optimal à maximiser) RSBRFZ et du RSBBFA
sont proches pour ne pas dégrader la probabilité d’erreur d’une manière significative. Dans le
domaine temporel, pour un ordre L� 1 de f(z) et pour un retard �,

FY =
�
fL�1 � � � f 0

�
Y = F TSAn+1(L�n��)+FTER �An+1(L�n��)+FV ; (7.12)

TS contient n + 1 colonnes de T (H) correspondant aux symboles An+1(L � n � �) =

[aL�n�� � � � aL��]T , �An+1(L�n��) contient les autres symboles du paquet,FTS = [bn � � � b0]
est la réponse impulsionnelle désirée alors que FTER décrit l’erreur due au raccourcissement
(ER). Le critère (choisi) de foŗcage (de l’ER) à zéro est alors

max
� ;F TER=0

FTST H
S F

H

FF
H

: (7.13)

Le système FTER = 0 contient mL inconnues et L+N �n� 1 équations. Il admet au moins
une solution lorsque la condition L � dN�n�1

m�1 e est satisfaite, c’est à dire que rangfTERg =

L+ N � n� 1 < mL. Dans ce cas, F TER = 0 =) FPTER = 0 et

FTST H
S F

H = F (PTER + P?
TER )TST

H
S (PTER + P?

TER )F
H = FP?

TERTST
H
S P?

TERF
H : (7.14)

La solution du critère (7.13), FH , est donnée par le vecteur propre associé à la valeur propre
maximale de la matriceP?

TERTST
H
S P?

TER . 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 être proportionnel au filtre de prédiction linéaire du processus vk. 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 même dimension. En effet, f(z) est une matrice
carrée et Pfy = I .

7.3.2 Filtre minimisant l’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 opère dans ce cas sur le signal scalaire

xk = f(q)yk = b(q)ak��+eb(q)ak+f(q)vk = b(q)ak��+eb(q)ak+wk ; (7.15)

eb(z) = f(z)h(z) � z��b(z) décrit l’erreur due au raccourcissement (ER). Le filtre f(z) maxi-

mise, à sa sortie, le rapport signal à bruit plus ER: RSBER = �2akbk2

�2vkf
yk2+�2akebk2 . Avec les notations

de la section § 7.3.1, un filtre de longueur finie F maximise pour un retard fixé le quotient de

93



Chapitre 7. Performance des récepteurs à complexité réduite et application à la norme EDGE

ak h(z) f(z)
xkyk

vk

+ DSMV
bak

b(z)

+

�
ek

ak��
Retard

FIG. 7.3 – Raccourcissement de la longueur du canal par un filtre minimisant l’erreur qua-
dratique moyenne.

Rayleigh [GL89] �2aF TST H
S F

H

�2vFF
H
+�2aF TERT H

ERF
H . Le filtre FH est alors donné par le vecteur propre

correspondant à la valeur propre maximale de la matrice R�1=2
BERTST H

S R
�H=2
BER (ou R�1

BERTST H
S )

où RBER = �2
vI + �2

aTERT H
ER est la matrice de covariance du bruit et de l’erreur de raccour-

cissement. En appliquant la relation (7.6), on peut vérifier que la performance du problème
kxk � b(q)ak��k2S�1ww

est

RSBBFA =
�2
a[

1
2�j

H
dz
z

byb

�2vff
y
]2

1
2�j

H
dz
z

byb

�2vff
y
+ �2a

2�j

H
dz
z

byebebyb
�4v(ff

y

)2

(7.16)

alors que celle du problème simplifié min
ak��2C

kxk � b(q)ak��k2 est

RSBBFA =
�2
akbk4

�2
akebbk2 + �2v

2�j

H
dz
z
byffyb

: (7.17)

7.4 Raccourcissement par un égaliseur avec retour de déci-
sions

Afin d’éviter l’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 rȩcu yk est filtré tout d’abord par un filtre adapté passe-tout hy

(z)

� cy(z)

où cy(z) est le facteur spectral à phase maximale de hy(z)h(z); hy(z)h(z) = �cy(z)c(z) et
c0 = 1, � > 0. Le bruit nk (FIG. 7.4) à la sortie du filtre avant reste blanc et aura pour variance

�2v
�

. Décomposons le filtre c(z) en c(z) =
nX
i=0

ciz
�i et c(z) =

N�1X
i=n+1

ciz
�i et retranchons du

signal xk pour chaque chemin survivant la contribution induite par c(z). Ainsi, la DSMV est
effectuée sur le signal zk = c(z)ak + nk où Snn(z) = �2v

�
. De nouveau, on peut appliquer le
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résultat de la section § 7.2 pour évaluer le

RSBBFA =
��2

a

�2
v

nX
i=0

jcij2 �
��2

a

�2
v

N�1X
i=0

jcij2 =
�2
a

2�j

I
dz

z
hyh (7.18)

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

ak h(z)
yk

vk

+
bak+

�
DSMV

hy

(z)

� cy(z)

xk

c(z)

zk

hy

(z)h(z)

�cy(z)
= c(z) = 1 + c1z

�1 + � � �+ cnz
�n + cn+1z

�n+1 + � � �+ cN�1z�N+1

b(z) c(z)

hy(z)h(z) = �c(z)cy(z)

FIG. 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 zk et de faire la DSMV. Cependant, les deux méthodes sont
équivalentes vis-à-vis de la BFA.

7.5 Résultats de simulations

On considère des environnements de propagation typiques pour EDGE: rural (RU), urbain
(TU) et urbain difficile (BU). Pour ces environnements, on considère des canaux statistiques
ayant 6 impulsions spécifiés par l’ETSI [ETS95]. Les courbes de probabilité d’erreur sont
obtenues en moyennant sur 100 réalisations indépendantes de canaux en fonction de l’ordre
du canal raccourci (soit par un filtrage linéaire soit en utilisant un égaliseur avec retour des
décisions). Un seul capteur est utilisé à la réception et le facteur de suréchantillonnage étant
égal à p = 2. Le rapport signal à bruit est défini par RSB = �2a

�2v
kHk2 et il est fixé à 20dB.

Le filtre de transmission étant la modulation GMSK linéarisée par moindres carrées [TS99a]
alors que le filtre de réception est un filtre passe-bas idéal de moitié de largeur de bande p

2T
.

La figure 7.5a illustre des courbes de probabilité d’erreur correspondant au raccourcissement
de la longueur du canal par un égaliseur de foŗcage à zéro ou minimisant l’erreur quadratique
moyenne à sa sortie. Des abréviations du type FZ ou EQM apparaîssent, selon le cas, dans
la légende. Si le filtre f(z) est choisi de telle sorte qu’il maximise le RSB à sa sortie alors
rsb est utilisé dans la légende. Par contre bfa correspond au cas où le filtre f(z) maximise la
BFA. L’abréviation blc (blanc) correspond au cas où 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 critère 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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(a) Filtrage Lineaire avant la DSMV ,1capteur, p=2 ,100 realisations
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(b) Raccourcissement par un ERD avant la DSMV ,1capteur, p=2 ,100 realisations, RSB=20dB
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FIG. 7.5 – Probabilité d’erreur en fonction de l’ordre n du canal raccourci: (a) par un filtrage
linéaire pour l’environnement urbain (TU0), (b) par un ERD pour les environnements TU0,
BU0 et RU0.

pour les trois types d’environnements (RU0, TU0, BU0). La figure 7.6 montre des courbes de
probabilité d’erreur obtenues en moyennant sur 100 réalisations de canaux correspondant à
l’environnement TU0. Le raccourcissement dans ce cas monovoie est une égalisation partielle
des zéros du canal initial. Nous comparons les performances correspondant à deux fa̧cons
d’arrangement des zéros.

Les simulations montrent dans le cas bivoie qu’on peut raccourcir les canaux jusqu’ à
l’ordre un sans crainte de pertes significatives des performances. Toutefois, il faut considérer
la bonne métrique dans l’algorithme de Viterbi (prendre en compte correctement la matrice de
covariance du bruit dans le critère de la DSMV). Les performances des récepteurs à complexité
réduite varient entre celles d’un égaliseur linéaire ou avec retour de décisions et celles de la
DSMV sur le canal non raccourci.
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Filtrage de FZ avant la DSMV dans un cas monovoie, RSB=20dB, TU0, 100 realisations
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FIG. 7.6 – Probabilité d’erreur en fonction de l’ordre du canal raccourci par égalisation
partielle des zéros de h(z) pour l’environnement TU0.
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7.6 Commentaires sur la réduction conjointe des interférences
et de la mémoire du canal d’un utilisateur donné

Les idées présentées dans ce chapitre peuvent être appliquées sur le signal scalaire à la
sortie de l’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 l’expression 7.6). Toutefois, il faut reconnaître que l’ICMF peut réduire conjointement

++
�

�
+

�
ak

h(z)
yk

�(z)hy(z)
x1;k

P(z)
x2;k

w(z)

�k

u1;k
vk DSMV

sk bak�yhyhh
(j�jhyh)2

i
y=2

FIG. 7.7 – Récepteur à 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 première branche un filtre, généralement de longueur infinie, proportionnel au
filtre adapté (FIG. 7.7). En pratique, il faut considérer un ordre assez élevé du filtre de Wiener
w(z) (afin de compenser l’opération de raccourcissement); ce qui complique d’avantage son
estimation par peu de symboles connus.

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

F
H = arg min

F ;F TER=0

�2
aFTST H

S F
H

FRvvF
H

= R�H=2
vv Vmax(P

?
R

�1=2

vv TER
R
�1=2
vv TST H

S R
�H=2
vv P?

R
�1=2

vv TER
)

(7.19)
alors que celui minimisant l’EQM est donné par

F
H = arg min

F

�2
aFTST H

S F
H

FRBIERF
H

= R�H=2
vv Vmax(R

�1
BIERR

�1=2
vv TST H

S R
�H=2
vv ) ; (7.20)

RBIER = I+�2
aR

�1=2
vv TERT H

ERR
�H=2
vv . Le filtreF doit être 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 l’utilisateur
considéré mais aussi la matrice de covariance exacte du bruit.
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7.7 Conclusion

Nous avons proposé et analysé dans ce chapitre quelques structures de récepteurs suscep-
tibles d’être utilisées dans la troisième génération des systèmes mobiles utilisant l’AMRT.
Nous avons démontré en particulier que l’implémentation correcte (c’est à dire en prenant en
compte la couleur du bruit correctement dans la métrique de la DSMV) des structures bien
connues (forçage à zéro,...) peut donner les mêmes performances que la DSMV opèrant direc-
tement sur le signal reçu. Actuellement, nous sommes intéressés à l’estimation des paramètres
par une courte séquence d’apprentissage et à l’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 � z1z

�1)b(z) où b(z) =
QN�1

i=2 (1 � ziz
�1). Le terme

1
2�j

H
dz
z
byb est indépendant de z1. Comme la fonction bybffy

z
=

QN�1
i=2 (z�zi)(1�z�i z)

zN�2(z�z1)(1�z�1z)
présente deux

poles simples z = z1 et z = z��1 et un pole z = 0 de multiplicitéN � 2, alors 1
2�j

H
dz
z
bybffy =

R0 + Rz1 + Rz��1
où R0 = limz!0

dN�3

dzN�3

hQN�1
i=2 (z�zi)(1�z�i z)
(z�z1)(1�z�1z)

i
, Rz1 =

QN�1
i=2 (z1�zi)(1�z�i z1)
zN�2
1 (1�jz1 j2) et

Rz��1
= z�1R

�
z1

. Par définition, le RSBBFA de l’expression (7.11) est strictement positif. On
peut vérifier, d’après ce qui précède, qu’il tend vers zéro lorsquejz1j ! 1.
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Conclusion générale

Nous avons analysé et implémenté un récepteur canonique pour l’annulation (ou la réduc-
tion) des interférences co-canal assez fréquentes dans les systèmes mobiles cellulaires utilisant
l’accès multiple par répartition temporelle. Nous avons démontré que ce récepteur est la solu-
tion d’un problème, connu en traitement d’antenne, qui est celui de la minimisation de variance
à 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 séquences par maximum de vraisemblance, a
été démontrée. Notre intérêt particulier à 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 manière 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 à 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 première,
nous avons essayé d’améliorer les qualités d’estimation du canal de l’utilisateur considéré
et/ou du spectre du signal reçu par le biais des méthodes de maximum de vraisemblance. La
méthode proposée de maximum de vraisemblance déterministe souffre des problèmes de com-
plexité, qui peuvent être résolus en absence des interféreurs par l’algorithme des moindres
carrés séquentiel [Sch91], et de vitesse de convergence vers un minimum local. En ajoutant
l’hypothèse gaussienne, sans pouvoir la justifier concrêtement, sur les symboles inconnus,
nous avons démontré que nous pouvons améliorer l’estimation du canal. Cette information ad-
ditionnelle, asymptotiquement finie, a été exploitée partiellement dans l’algorithme proposé.
Malgré les problèmes 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 l’implémentation du récepteur, est basée sur l’exploitation des spéci-
fications de la norme GSM. Nous avons étudié, en particulier, l’apport de la connaissance a
priori du filtre de mise en forme à la performance d’un système mobile. Contrairement aux
résultats de nos simulations, qui ignorent les interférences des canaux adjacents, cet apport
risque d’être négligeable en pratique.

Finalement, nous signalons que l’implémentation du récepteur proposé peut être facilitée
pour les générations futures lorsque la diversité du code [GS99] et/ou celle due à l’effet Dop-
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pler [KS99] sera utilisée. Par contre, la diversité d’antennes s’avère primordiale dans les sys-
tèmes mobiles à haut débit utilisant l’AMRT lorsque des symboles appartenant à une constel-
lation multidimensionnelle sont envoyés à travers un filtre de mise en forme ayant un excès
en largeur de bande assez réduit. Etant donné que la taille du téléphone mobile représente
la principale limitation commerciale de l’utilisation de plusieurs antennes, nous proposons
de fabriquer des antennes co-localisées dont des cas particuliers ont été déjà considérés dans
[RTC81, NP91].
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