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Résumé

Le récepteur SAIC/MAIC (Single Antenna Interference Cancellation et Multiple Antenna
Interference Cancellation), introduit récemment, est capable de séparer jusqu’'a 2N utilisateurs
synchronisés avec N antennes pour les réseaux de radiocommunications utilisant des modulations
rectilignes ou quasi-rectilignes. Un tel récepteur, opérationnel dans les téléphones GSM depuis
2006, exploite la non-circularité du second ordre des signaux et met en oeuvre un filtre optimal
linéaire au sens large ou widely linéaire (WL). Ce récepteur s’est montré performant pour les
utilisateurs synchrones en absence de résidu de porteuse (I'effet doppler par exemple), mais son
comportement en présence d’'utilisateurs asynchrones ayant des résidus de porteuse potentiellement
non nuls, omniprésents dans de nombreuses applications radio, n’a pas encore fait I’'objet d’études
théoriques, ce qui ne permet pas d’en connaitre les dégradations. Pour cette raison, le but de
la premiere partie de ce travail consiste a présenter une analyse des performances du récepteur
SAIC/MAIC, implanté via une approche MMSE avec séquence d’apprentissage, en présence de deux
utilisateurs (considérés comme respectivement un signal utile et un brouilleur) non nécessairement
synchronisés et ayant des dérives de fréquence. Pour simplifier les développements analytiques,
nous avons limité I'analyse théorique a quelques cas particuliers avec des modulations rectilignes.
Ainsi des expressions analytiques simples et interprétables ont été données et analysées. Nous
avons prouvé en particulier que les performances sont moins dégradées dans le cas d’une dérive
sur l'utile et plus dégradées en présence d’une dérive sur le brouilleur. En outre, la dégradation
augmente avec la désynchronisation des deux signaux. Afin de préciser le domaine de validité
des approximations analytiques, des illustrations numériques ont été réalisées en prenant comme
parametres ceux du standard GSM dans le but d’appliquer cette étude a ce standard en particulier
et aux réseaux cellulaires en général. L’extension de 'analyse aux modulations quasi-rectilignes a
nécessité la mise en oeuvre d’un filtrage spatio-temporel. Nous avons ainsi étudié 'impact de la
taille du filtre spatio-temporel sur les performances du récepteur MMSE SAIC/MAIC pour des
modulations quasi-rectilignes (MSK et GMSK) en présence de résidus de porteuse. L’étude révele
qu’avec des résidus de porteuse standards (associés a des Dopplers de quelques centaines de Hz), le
récepteur SAIC/MAIC reste relativement robuste et ne nécessite pas de compensation.

La deuxieme partie de ce travail considere des canaux sélectifs en fréquence et consiste a

développer un récepteur SIMO MLSE pour un signal utile a modulation linéaire quelconque



en présence de bruit additif gaussien centré stationnaire coloré temporellement et spatialement
et potentiellement non circulaire, en partant d’un probleme général de détection d’une forme
d’onde. Nous avons démontré que le récepteur SIMO MLSE est constitué d’un filtre WL, d’un
échantillonneur au rythme symbole et d’'une minimisation récursive d'une métrique qui peut se
mettre en oeuvre par l'algorithme de Viterbi. Le cas des modulations quasi rectilignes a aussi été
considéré. Dans ce cadre, nous avons démontré que le récepteur SIMO MLSE a la méme structure
moyennant un prétraitement de dérotation. Tous ces filtres WL sont interprétés comme des filtres
WL adaptés multidimensionnels (WL MMF) au sens ou ils maximisent le rapport SNR sur le
symbole courant en sortie. Nous avons ensuite étendu la structure du récepteur MLSE développée
au cas d’un bruit gaussien non circulaire mais cette fois-ci cyclo-stationnaire, de maniere a se
rapprocher des applications cellulaires. Nous appelons ce nouveau récepteur "pseudo-MLSE” car sa
structure a été imposée. En conjecturant que les performances en probabilité d’erreur par symbole
sont directement relié au SNR sur le symbole courant, des expressions générales de celui-ci ont été
données pour des récepteurs MLSE et pseudo-MLSE dans le cadre d’interférences stationnaires et
cyclostionnaires potentiellement non circulaires. Des formules interprétables de ces SNR ont été
données dans des cas particuliers et des simulations numériques ont été présentées pour montrer les
gains en performance des récepteurs que nous avons introduits par rapport aux récepteurs MLSE
classiques dérivés sous hypothese de bruit stationnaire circulaire.

Les suites directes de cette these concerneront les mises en oeuvre des récepteurs développés
dans le contexte des réseaux cellulaires utilisant des modulations rectilignes ou quasi-rectilignes en
perspective d’applications dans la cadre, par exemple, du nouveau standard VAMOS en cours de

standardisation.



Abstract

The SAIC/MAIC (Single Antenna Interference Cancellation and Multiple Antenna Interference
Cancellation) receiver, recently introduced, is able to separate up to 2N synchronous users with N
antennas for the radiocommunications networks using rectilinear or quasi-rectilinear modulations.
A such receiver, operational in GSM handsets since 2006, exploits the second order non-circularity
of signals and gives rise to an optimal widely linear (WL) filter. This receiver has been shown to
be powerful for synchronous users without any frequency offsets (for example Doppler shift), but
its behaviour in the presence of asynchronous users having potentially non zero carrier residues,
omnipresent in many radio applications, has not yet been the subject of theoretical studies, which
doesn’t allow us to know their damage. For this reason, the purpose of the first part of this work is
to present an analysis of SAIC / MAIC receiver performances, implemented via an MMSE approach
with training sequence, with two users (considered as a useful signal and a jammer respectively) not
necessarily synchronized with frequency shifts. To simplify the analytical developments, we limited
the theoretical analysis to some particular cases with rectilinear modulations. Hence, simple and
interpretable analytical expressions were given and analyzed. We proved in particular that the
performance is less degraded in the case of a shift on the useful and more degraded in the presence
of a drift on the jammer. Furthermore, the degradation increases with desynchronization of the
two signals. To precise the range of validity of analytical approximations, numerical illustrations
were made using as parameters those of the GSM standard in order to apply this study to this
standard in particular and cellular networks in general. Extending the analysis to quasi-rectilinear
modulations had required the implementation of a spatio-temporal filtering. We have studied the
impact of the size of the spatio-temporal filter on the performance of MMSE SAIC / MAIC receiver
for quasi-rectilinear modulations (GMSK and MSK) in the presence of residual frequencies. The
study reveals that with standard carrier residues (associated with Dopplers of some hundreds of
Hz), the receiver SAIC / MAIC remains relatively robust and doesn’t require a compensation.

The second part of this work considers frequency-selective channels and is developing a SIMO
MLSE receiver for a useful signal with any linear modulation in the presence of an additive gaussian
centered stationary temporally and spatially colored and potentially non-circular noise, starting
from a general problem of detection of a waveform. We have shown that SIMO MLSE receiver

consists of a WL filter, a sampler at the symbol rate and a recursive minimization of a metric that



can be solved by the Viterbi algorithm. The case of quasi-rectilinear modulations is also considered.
Within this framework, we had proved that the SIMO MLSE receiver has the same structure through
a postreatment derotation. All these filters are interpreted as WL multidimensional matched filters
(WL MMF) in the sense that they maximize the SNR of the current symbol at output. Then, we
extended the MLSE receiver structure developed in case of a non-circular gaussian noise but this
time cyclo-stationary, so as to approximate radio cellular applications. We call this new receiver
"pseudo-MLSE” because its structure was imposed. By conjecturing that the performances by per
symbol error probability are directly related to the SNR of the current symbol, general expressions
of this SNR are given for MLSE and pseudo MLSE receivers with stationary and cyclo-stationary
potentially non-circular interferences. Interpretable formulas of these SNR were given in special
cases and numerical simulations were presented to show performance gains of the receivers we
have introduced relative to conventional MLSE receivers derived under the assumption of circular
stationary noise.

The direct continuations of this thesis concern the implementations of receivers developed in
the context of cellular networks using rectilinear or quasi-rectilinear modulations in perspective of

applications in the context, for example, the new standard VAMOS being standardized.
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Pour des raisons de lisibilité, la signification d’une abréviation ou d’un acronyme n’est souvent
rappelée qu’a sa premiere apparition dans le texte d’un chapitre. Par ailleurs, puisque nous
utilisons toujours I'abréviation la plus usuelle, il est fréquent que ce soit le terme anglais qui soit

employé, auquel cas nous présentons une traduction.

AM Amplitude Modulation

ASK Amplitude Shift Keying

BPSK  Binary Phase Shift Keying

CPM Continuous Phase Modulation

CSI Conjugate Symbol Interference

CClI Co Channel Interference
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Liste des notations

Nous avons regroupé ci-dessous les principales notations employées dans les différents chapitres du
document. Dans la mesure du possible, nous avons tenté de conserver les mémes notations d’un
chapitre a 'autre. Les matrices sont représentées par des majuscules grasses A, les vecteurs par
des minuscules grasses a (par défaut, sont orientées "colonne”) et les scalaires par des minuscules

non grasses a.

R(a) Partie réelle du nombre complexe a.

J(a) Partie imaginaire du nombre complexe a.

(a)* Complexe conjugué du nombre complexe a.

|al Valeur absolue d’un nombre réel a et module d’'un nombre complexe a.
A Norme de A.

AT Matrice transposée de A.

A¥ Matrice conjuguée de A.

Al Matrice transposée-conjuguée de A.

axb Produit de convolution.

E[.] Espérance mathématique.

p(a=b) Probabilité que a soit égal a b.
0 Estimé de 6.
Par définition.

o< Proportionnel.
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Introduction générale

Le traitement d’antenne est un domaine du traitement du signal qui a suscité beaucoup
d’intérét dans la communauté scientifique au cours de ces trois derniéres décennies. L’objectif
principal du traitement d’antenne est d’extraire 'information utile contenue dans des observations
bruitées a la sortie d'un réseau d’antennes en exploitant certaines caractéristiques statistiques
et spatiales, en présence de brouilleurs ou interféreurs, de multi-trajets de propagation et
des Dopplers. Les propriétés de non stationnarité et de non circularité en font partie. Ainsi,
dans certains contextes, ces caractéres de non circularité et/ou non stationnarité pourraient
étre pénalisants en termes de performances quand les récepteurs sont fondés sur I’hypothese
stationnaire et/ou circulaire. C’est la raison pour laquelle que dans cette these, nous nous

intéressons a l'exploitation de ces propriétés de non circularité et de non stationnarité.

Parmi les signaux non circulaires a l'ordre 2, nous nous intéressons particulierement aux
signaux rectilignes ou quasi-rectilignes. Un signal rectiligne est un signal dont I’enveloppe complexe
est réelle & une phase fixe pres, c’est-a-dire dont la modulation est monodimensionnelle, comme
c’est le cas pour les signaux AM, ASK ou BPSK [43]. Par ailleurs, dans le cadre des modulations
numériques, un signal quasi-rectiligne est la filtrée d’un signal rectiligne par un filtre complexe.
Parmi les signaux quasi-rectilignes on peut citer en particulier les signaux MSK, GMSK, SRC4,
OQAM [43] ayant subi un prétraitement de dérotation. Ces signaux ont la particularité d’étre
non circulaires des ordre 2 [14], [36], [39], ce qui se traduit par la présence d’informations dans
la seconde fonction de corrélation E[s(t)s(t —7)] en plus de celles contenues dans la premieére
fonction de corrélation E[s(t)s(t—7)*], ou s(t) désigne I’enveloppe complexe du signal et * signifie
complexe conjugué. L’exploitation de cette information dans les traitements de réception des
signaux rectilignes ou quasi-rectilignes permet ’obtention de gains en performances considérables

pour de nombreuses applications telles que la lutte anti-interférences en radiocommunications [7].

Pour les applications de filtrage optimal, ’exploitation d’une telle information s’effectue par
la mise en oeuvre, sur les observations spatio-temporelles (ST) x(t), dans le cas d’une réception
multi-capteurs, de filtres linéaires au sens large (ou Widely Linear (WL) en anglais) [40], de la

forme y(t) = wy(t) * x(t) + wa(t) * x*(t) ou (wy(t), wa(t)) est la réponse impulsionnelle du filtre
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ST WL et % est le produit de convolution. Pour cela, I'exploitation de la non circularité potentielle
des sources dans les traitements de réception suscite un intérét croissant dans la communauté
scientifique depuis une quinzaine d’années aussi bien pour le filtrage mono ou multi-antennes, a
travers 'optimisation et la mise en oeuvre de filtres WL optimaux. En particulier, I’exploitation
des filtres WL optimaux pour la lutte anti-interférences en contexte rectiligne ou quasi-rectiligne
permet la réjection d’une interférence a partir d’une seule antenne, par discrimination de phase
(8], [9] [7], [10], d’ou le concept SAIC (Single Antenna Interference Cancellation) [2] [7] d’ores et
déja opérationnel, depuis 2006, dans certains téléphones portables développés par Nokia pour le

marché africain.

Les filtres WL ont été introduits pour la premiere fois en 1969 [5] dans le contexte du
filtrage optimal en moyenne quadratique. Leur intérét pour des signaux non stationnaires
cyclostationnaires a été pointé plusieurs années plus tard par Gardner [19] mais sans aucune
référence au concept de non circularité. Leur optimalité en contexte non circulaire n’a été montrée
qu’en 1995 [11] [12] [41] par une équipe conjointe de Thalés-Communications et du laboratoire des
Signaux et Systemes a Supélec, pour des problemes d’estimation en moyenne quadratique et leur
grand intérét pour des signaux rectilignes a été montré pour la premiere fois dans [11], [12] et plus
tard dans [8], mettant en particulier en évidence la capacité de ces filtres optimaux & faire de la

réjection d’interférences a partir d’une seule antenne (concept SAIC) [7].

Depuis 1995, ces travaux pionniers suscitent dans la communauté scientifique un intérét
croissant pour les filtres WL optimaux en contexte non circulaire pour des applications telles
que la détection [1] [40] [44] [45], la synchronisation [13] [7], la prédiction [42], la modélisation
[46], 'égalisation des systemes SISO (Single Input Single Output) mono-porteuse [26] et
multi-porteuses [15], les systemes MIMO (Multiple Input Multiple Output) [16] [27] [33] [34], la
réjection d’interférences co-canal [7] [8], la lutte contre les interférences a bande étroite ou dues
aux autres utilisateurs dans les réseaux DS-CDMA employant des modulations rectilignes, et la

modulation BPSK en particulier.

Dans ce contexte, 'objet de la premiere partie de la theése est d’analyser les performances et
la sensibilité des traitements WL-SAIC/MAIC pour la démodulation de signaux rectilignes ou
quasi-rectilignes en fonction de la synchronisation temporelle et fréquentielle (I'effet Doppler) et
d’optimiser la mise en oeuvre des corrections en présence d’interféreurs. Une premiere application
visée dans le cadre de cette these correspond a la métrologie des réseaux GSM, c’est-a-dire a la
détection et a 'analyse des interférences générées par le réseau lui-méme apres installation des

stations de base.
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Les récepteurs WL disponibles supposent généralement les canaux de propagation non
étalés dans le temps, ce qui est en particulier le cas pour la propagation en espace libre
(télécommunications spatiales) ou en présence de fading plat, contexte propre a certaines
situations de propagation en zone urbaine. Toutefois, pour de nombreuses applications d’intérét
pratique (radiocommunications en zone urbaine, communications ionosphériques HF...), les
canaux de propagation s’étalent dans le temps et les récepteurs WL disponibles s’averent
sous-optimaux. Un autre axe de recherche de cette these portera donc sur le développement
et l'analyse de performances de structures de réception optimales au sens du maximum de
vraisemblance de séquence (MLSE), pour des sources et des interférences non circulaires rectilignes
ou quasi-rectilignes stationnaires ou cyclostationnaires et des canaux de propagation quelconques.
Ces récepteurs MLSE seront comparés aux récepteurs MLSE classiques n’exploitant pas la non

circularité des signaux.

Ainsi, un second objet visé par la these concerne les récepteurs a maximum de vraisemblance
de séquence (MLSE). L’estimateur du maximum de vraisemblance de séquence d’une modulation
numérique linéaire d’amplitude en quadrature (QAM) est une technique d’égalisation optimale au
sens de la minimisation de la probabilité d’erreur par symbole en présence d’une suite finie de

symboles équiprobables et indépendants.

L’algorithme MLSE a été introduit dans le cadre monovoie d’'une modulation d’amplitude
bande de base sous I'hypotheése d’un bruit additif gaussien circulaire centré et blanc [17]. Puis
différentes extensions ont été présentées dans le cadre multivoie d’une modulation QAM avec bruit
additif Gaussien circulaire centré stationnaire coloré (voir par exemple : [49], [51], [32], [4]). Dans les
systémes de radio communications mobiles, le bruit additif est principalement du a des interférences
co-canal qui présentent les mémes caractéristiques que le signal utile (SOI). Le récepteur MLSE
utilisant les distributions de probabilité exactes des interférences exigerait une détection conjointe
des symboles utiles et de ceux des interférences, ce qui conduirait a un récepteur de complexité
trop grande. Nous allons ici dériver le récepteur MLSE sous I'hypothese que D'amplitude
complexe du bruit total constitué des interférences et d’un bruit de fond est potentiellement non
circulaire, stationnaire blanc ou coloré et de distribution de probabilité gaussienne centré. Bien
que ces hypotheses ne soient pas satisfaites dans le contexte de radio communications mobiles
ou les amplitudes complexes du SOI et des interférences sont en général cyclostationnaires
et de distributions non gaussiennes, nous démontrerons que les récepteurs obtenus ont de
meilleures performances que les récepteurs MLSE qui ne prennent pas la noncircularité en

compte, quand ils sont en présence d’interférences stationnaires ou cyclostationnaires noncirculaires.

A notre connaissance, trés peu de travaux concernant des récepteurs SIMO MLSE en présence
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d’interférences noncirculaires ont été publiés dans la littérature. Parmi ceux-ci, [7] a dérivé le
récepteur MLSE dans le contexte de symboles SOI réels en absence d’interférence intersymbole
(ISI) et [18] a proposé un récepteur MLSE sous optimal sous 'hypothese d’une interférence
cyclostationnaire et rectiligne. Notons que quelques travaux ont pris en compte la noncircularité
du second-ordre potentielle des interférences pour proposer des récepteurs sous optimaux (voir par
example [37]). Par contre, & notre connaissance aucun travail n’a porté sur des récepteurs MLSE
sous hypothese de bruit cyclostationnaire potentiellement non circulaire et non nécessairement

rectiligne.

Le plan de ce manuscrit est constitué de deux parties et est organisé comme suit. La
premiere partie est consacrée a ’étude de la sensibilité des concepts SAIC/MAIC a la
synchronisation temporelle et fréquentielle (Doppler). Cette partie est constituée de deux
chapitres. Dans le premier, on étudie le récepteur WL optimal au sens MMSE avec séquence
d’apprentissage pour la démodulation d'un signal BPSK en présence d’un interféreur modulé
aussi en BPSK. Une analyse théorique de performances de ce récepteur WL en terme
de SINR et SER en présence de dérives de fréquences sur le signal utile et le brouilleur
sera présentée. Les domaines de validité de ces pertes de performances théoriques ont été
validés par des simulations de Monte Carlo et ont permis de décrire la sensibilité de ce
récepteur aux dérives de fréquences du signal utile et du brouilleur. Nous avons également étudié

I'impact de la désynchronisation temporelle entre le signal utile et le brouilleur sur les performances.

Cette étude a été généralisée pour les modulations MSK and GMSK, dans le but de
tester le concept SAIC pour la norme GSM et les réseaux cellulaires, ceci fera 1'objet d’un
deuxieme chapitre. L’application du récepteur SAIC aux modulations MSK et GMSK s’est
accompagnée de la mise en oeuvre de filtrage spatio-temporel. Nous avons étudié l'impact
de la taille de filtre spatio-temporel sur les performances. L’étude de l'impact de choix de

filtre de mise en forme (adapté ou de bande) a été analysée théoriquement et validée par simulations.

La deuxiéme partie est constituée de trois chapitres (chapitres 3, 4 et 5). Dans le chapitre 3,
nous nous intéressons a la détermination de la structure de récepteur MLSE, en partant du cadre
général de la détection d’une forme d’onde, pour des modulations linéaires a symboles complexes et a
symboles réels puis pour des modulations linéaires quasi rectilignes dans un contexte multi-capteurs
avec un bruit gaussien stationnaire coloré temporellement et spatialement et éventuellement non
circulaire. Nous avons tenté d’étendre cette structure du récepteur MLSE pour le cas d’un bruit
cyclostationnaire dans le chapitre 4. Nous avons proposé un récepteur dont la structure était celle
du cas stationnaire. Celle ci étant sous optimale, a été dénommée pseudo MLSE.

Le dernier chapitre (chapitre 5) a été consacré a 1’étude des performances des récepteurs MLSE
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et pseudo-MLSE développés dans les deux chapitres précédents. Nous donnons des expressions
générales des SNR sur symboles courants dans les situations ot le bruit total est centré, stationnaire
ou cyclostationnaire de circularité quelconque et cela pour chacun de nos récepteurs, introduits
selon certaines hypothéses. Des expressions interprétables de ces SNR sont données dans le cas de
canaux spéculaires. Enfin, des illustrations numériques illustreront les gains en SNR apportés par
les récepteurs MLSE que nous avons introduits en bruit non circulaire par rapport aux récepteurs
MLSE classiques.
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Premiere partie

Sensibilité des récepteurs SAIC et

MAIC aux résidus de porteuse
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Chapitre 1

Sensibilité des récepteurs SAIC et
MAIC aux résidus de porteuse pour

des modulations linéaires rectilignes
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1.1 Introduction

Pour les observations non-stationnaires, omniprésentes dans le contexte des télécommunications,
il a été montré que le filtre complexe optimal devient variant dans le temps (TV) [19], et sous
certaines conditions de non circularité, linéaire au sens large (WL) [40] i.e, sa sortie prend la forme

suivante :

y(t) = wr() () +wa () ()"

o wi(t) et wa(t) sont des filtres complexes TV et x(t) est le vecteur des envelopes complexes des
observations spatio-temporelles (ST) a la sortie des capteurs. L’intérét de ces filtres a été accru
ces derniéres années surtout pour leurs performances pour le SAIC (single antenna interference

cancellation) et le MAIC (multiple antenna interference cancellation).
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Néanmoins, malgré leur efficacité dans l'annulation de linterférence, les récepteurs qui
exploitent la mnon-circularité restent sensibles aux residus de porteuse du signal utile et des
interféreurs. Ces résidus sont omniprésents dans les liaisons de télécommunications. Parmi
les travaux s’intéressant aux récepteurs WL optimaux avec le concept SAIC dans le domaine
des télécommunications, tels que [6],[26],[30], rares sont ceux qui présentent des performances
analytiques pour ces récepteurs surtout en présence de dérives de fréquence. L’objectif de ce
chapitre est d’étudier les performances des récepteurs WL optimaux appliqués aux SAIC et MAIC
en terme de SINR (signal to noise and interference ratio) et de BER (binary error rate) en

présence des résidus de porteuse et d’asynchronisation du brouilleur avec le signal utile.

Dans ce chapitre, nous introduisons le récepteur WL MMSE pour la démodulation d’un signal
BPSK en présence d’un interféreur modulé aussi en BPSK. Une analyse théorique de comportement
et performances en terme de SINR et SER de ce récepteur WL en présence des dérives de fréquences
sur le signal utile et le brouilleur sera introduite. Par suite, des expressions analytiques simples
et interprétables seront données. Une étude comparative entre les résultats de I'implémentation
numérique des technologies MAIC et SAIC avec des récepteurs WL pour des signaux modulés en

BPSK en présence de résidus de porteuse et ceux obtenus par analyse théorique est ainsi présentée.

1.2 Hypotheses et formulation de probleme

On considere un réseau de IV capteurs a bande étroite recevant la contribution d’un signal utile
BPSK et d’un bruit total composé d’un brouilleur BPSK et d’un bruit de fond blanc temporellement
et spatialement gaussien circulaire centré. Dans les radiocommunications, ce type d’interférence est
généré par le réseau lui méme (signaux recus par les cellules voisines utilisant la méme fréquence
dans un réseau cellulaire). Ainsi, cette interférence posséde la méme forme d’onde et la méme
modulation que le signal utile. L’enveloppe complexe du signal utile et du brouilleur ont les formes

suivantes respectivement :
s(t) = > apu(t —nT) (1.2.1)
n
et
J(t) = > byu(t —nT - t;), (1.2.2)
n

ou a, = =1 et b, = £1 correspondent respectivement aux symboles de signal utile et de brouilleur,
qui sont indépendants, équiprobables, et statistiquement indépendants les uns des autres. T désigne
la durée symbole, v(t) est le filtre de mise en forme, t; est la dérive de temps du brouilleur par
rapport au signal utile. Notons x(¢) le vecteur des amplitudes complexes des signaux a la sortie du

réseau de capteurs apres démodulation :

x(t) = pes(t)e?™ M hg 4 115 ()™M hy + n(t), (1.2.3)
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ou hy et h; désignent respectivement les vecteurs des réponses impulsionnelles du canal, supposé
sans étalement temporel, pour le signal utile et le brouilleur. C’est par exemple le cas de propagation
libre de satellite de télécommunication ou de radiocommunication aéroportée, ou de canaux a
fading plat comme dans certains contextes de radiocommunications urbaines. Afs and Af; sont
respectivement les résidus de porteuses du signal utile et de linterféreur, et n(t) est le vecteur
bruit, supposé stationnaire, centré, blanc temporellement et spatialement et indépendant du signal
utile et de l'interféreur.

hs=e"set hj=¢e"%j,

ou ¢, et ¢;, s et j correspondent respectivement aux phases et vecteurs directionnels, de gain unité

sur le premier capteur, du signal utile et de l'interféreur. Notons
x,(KT) = 2(t) * v(~t)" [tz

le vecteur d’observation échantillonnée obtenu apres 'opération de filtrage adapté et de decimation
au rythme symbole, donné par :
©,(KT) = [psarlohs + s Y anlp-nhs]e®™F 4105 by i (6 e 2™ o (KT, (1.2.4)
n#k n
ou :
L2 [ (=ryo(eT - r)e A dr (1.2.5)
et
Jn(t) 2 f v (-m)v(nT -7 - tj)e_iQWAfdeT (1.2.6)

ol * est 'opération de convolution et n, (kT') est le vecteur bruit échantillonné a la sortie du filtre

adapté v(—t)*. Le modele étendu est donné par le vecteur de taille 2N :
@y (kT) = [z, (kT)", 2, (KT)" 1"
défini par :

T (KT) = prsarhs(k, k) + s > anhs(kyn) + 15 > bohy(kyn) + 7, (KT, (1.2.7)

n#k n
ol :
Ry(k,n) = [e2mAfKT RT efiZTrAfskTIg_nhf]T
hj(k,n) = [ AT 1 (¢ R e 2GR T ()T (1.2.8)
7, (ET) 2 [n, (ET)T , n, (T)H]7.
Les statistiques des données de second ordre considérées dans la suite sont completement définies

par les deux matrices de corrélations de x(t) définies par :
R, (kT) 2 E[x,(kT)x, (KT)"] (1.2.9)

Co(kT) 2 E[a, (kT2 (kT)T]. (1.2.10)
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1.3 Récepteurs SAIC et MAIC

1.3.1 Récepteur optimal

En présence des symboles équiprobables, d’absence de dérive de fréquence du signal utile, avec
un bruit total additif centré blanc gaussien non circulaire de matrice de covariance étendue Ry
indépendante du temps, le récepteur optimal selon le critere du maximum de vraisemblance de
séquence MLSE (Maximum Likelihood Sequence Estimation) consiste (a 'issue du filtre adapté
temporel et échantillonnage au rythme symbole) a un filtre WL spatial de type SMF (Spatial

Matched Filter), suivi d’un comparateur & seuil.
@rrse * Ry b, (1.3.11)

ot Ry = E[A(kT)a (kT)] et hy = [T, hH )T Ici, 7i(t) désigne le bruit total composé du brouilleur,
interférences intersymboles et du bruit de fond. Notons que ce filtre est proportionnel au filtre WL
@ ararse qui minimise Perreur quadratique moyenne entre la sortie y(kT) = 2R(& %, (KT)) (avec

& = [w!,wlT) et a,. Celui ci est donné par :

12§1r5a
~H 1~ 1~
[ps/(1 + u?hs Rﬁlhs]Rﬁlhs

= POmLSE, (1.3.12)

1B

OMMSE

olt Rz = E[&,(kT)Z (KT)], rza = E[®,(kT)a}] et 8 est un réel positif. Ainsi, le récepteur MMSE
est équivalent au récepteur MLSE en terme de maximisation de SINR.

En absence de connaissance sur le vecteur directionnel ﬁs et en présence d’une séquence
d’apprentissage (a)g-1,.. i, nous utilisons le récepteur MMSE (1.3.12). En présence d’interférences
BPSK (donc non gaussien), ce récepteur n’est plus optimal au sens MLSE. De plus en présence
de dérive de fréquence du signal utile BPSK ou du brouilleur BPSK, les différentes matrices de

covariance Ry, Ry, 73, dépendent du temps.

1.3.2 Mise en oeuvre

Le récepteur WL MMSE est mis en oeuvre a I’aide d'une séquence d’apprentissage (ax)k-1,.. K-
Le filtre MMSE est estimé par :
B(K) * Ry (K)7za(K), (1.3.13)

avec
—~ 1 - -
Rz(K) = ?Zﬁilwv(kT)mf(kT)

et
= .1 ~
Za, (K) = Egﬁilmv(kT)ak.

38



Puis cette séquence d’apprentissage est suivie d’une phase de transmission (k=K +1,..., K + K')
associée & K’ symboles utiles pour lesquels le récepteur sera constitué du filtre WL a(K ) dont la

sortie s’écrit sous la forme :
y(kT) =2(K)Y Z (kT); k=K +1,..., K+ K, (1.3.14)

ou &, (kT) est donné par (1.2.7), ce qui donne :

y(kT) = psar@™ (K)hs(k, k) + s Z;CanﬁH(K)Hs(k, n) + ;> b, (K)hj(k,n) + @™ (K)7, (kT)

(1.3.15)

Notons que par la structure
A ] — A
[ :l de Rz(K) et [ :| de Tz, (K) et Z,(kT),
DX’ A* A*

y(kT) est réel. Ce récepteur sera comme le récepteur WL MMSE de la section 1.3.1, constitué d’un

détecteur & seuil 2 0 dont I'entrée est y(kT). !

1.4 Analyse théorique de performance

1.4.1 Hypotheses simplificatrices

L’analyse théorique de performances présente de grandes difficultés car I'expression
de y(KT)i-k+1,.  k+k’ donnée par (1.3.15) est une variable aléatoire dépendante de
(ak, b, Ty (ET') ) =1, K issue de la période d’apprentissage et de (ag, by, Ty (KT') ) k=K +1,... K+ K7 issue
de la période de transmission. Pour simplifier I'analyse de performance, nous faisons I’hypothese

que K est “suffisamment grand” pour supposer que @(K) donné par (1.3.13) ”a convergé” vers
&(K) £ Rg' (K)ra.(K),
avec :
oK e ~H . ~ ~H
Rz(K) = EZkzlE[a:U(kT)wv (kT)] 2< E[Z,(KT)Z,; (KT)] >k,

et
1
rzq.(K) 2 —KEszlE[ﬁ:'U(kT)a,:] 2< B[&,(kT)a}] >k,

au sens ott @ (K) et & (K) produisent le méme SINR. Notons que dans le cas stationnaire (c’est
a dire sans dérives de fréquence), cette hypothése est réalisée par des valeurs de K d’autant plus

faibles que N est faible [35]. Précisément, il a été montré dans [35, Chap. 6.1.2] que pour obtenir

1. En pratique cette séquence d’apprentissage est suivie et précédée d'une séquence de K’ symboles utiles; par
exemple la trame GSM comprend K = 26 symboles d’apprentissage entourés de deux séquences de K’ = 57 symboles

utiles.
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une perte de SINR inférieure a 3dB, il est nécessaire d’avoir K > 2N pour un SINR d’entrée pas
“trop faible”.

Nous considérons dans la suite, pendant ’étude de performances, que le remplacement de &(K)
par @(K) ninflue pas sur le SINR & la sortie y(kT).

1.4.2 SINR théorique

A Tentrée du détecteur a seuil, y(kT") donnée par (1.3.15) se décompose en une partie utile :
sk 2 psar®’ (K)hg(k, k),
et une partie nuisible :
g = s Y an@' (K)hs(k,n) + 1 > 0@ (K)hj(k,n) + @ (K)7, (kT).
n#k n
Par hypothese d’indépendance des symboles utiles, des symboles du brouilleur et du bruit de fond,
nous obtenons l'expression suivante du SINR théorique & Uinstant (kT), k=K +1,..., K+ K" :

12| (KR (k, k)

SINR(KT) = — T Bs e - .
13 Ve @7 (K )b (k) |* + 1 3,0 |67 (Kb (k) [+ |6 (5|12

(1.4.16)

Le développement de cette expression, dans le but d’obtenir une expression plus significative en
fonction des parametres du signal utile et de brouilleur, n’est pas possible dans ce cas général.
Ainsi, un autre paragraphe sera consacré au développement de cette expression dans des cas plus

particuliers.

1.4.3 Taux d’erreur binaire théorique

Le critere le plus significatif dans 1’évaluation des performances d'un récepteur est le taux

d’erreur binaire (BER) & sa sortie. L’expression (1.3.15) peut s’écrire sous la forme suivante :

Y(kT) = aro + Y anti i + Y bnBn ke + Nk (1.4.17)

n+k n

avec «y = MSGH(K)ﬁS(kvk)v Qo k 2 /J,SGH(K)%S(I{J,’I’L), ﬁn,k 2 MJGBH(K);;J(kvn) et nyr =

&H (K)7i,(kT). La probabilité d’erreur instantanée est définie par :
By, = P(sign(y(kT)) # ax)

est calculée grace a la probabilité conditionnelle suivante :

P(y(kT) >0/ay = -1;a,(n + k) et b, fixes) P(=cp + Y. anou i + Y bp B g + nuwr > 0)(1.4.18)

n+k n

P(nwk > o — Z AnOin L — Z bnﬂn,k)

nxk n

Ak = Ynsk AnQin | — >n bnﬂn,k
1/2)~
! |1 (K|

Q( (1.4.19)
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2
ou Q est la fonction définie par : Q(x) = f;oo #e’%dt. Notons I le nombre des symboles
interférants du signal utile et J ceux du brouilleur. Sous la condition de leur indépendance,
I'expression de la probabilité d’erreur ou du BER relatif au k%™ symbole est donnée grace a

la formule des probabilités totale par :

2I+J

1 g = sk G Xk — 225 U385k
Py = YN Z Q( - !
s=1

1@ (K|

(1.4.20)

ou s désigne 'indice de la réalisation courante. ¢,j désignent respectivement I'indice du symbole
courant du signal utile formant I'interference inter-symboles et le symbole courant du brouilleur. Et,
(yag_q,a8,q,-b5_1,07,b7,,..) désignent les 217 différents (I +.J) uplets? des symboles binaires
(ai)ier, (bi)jes ot (ai)ier sont les interferences inter symboles de signal utile et (b;)jes sont les
interferences inter symboles de brouilleur associés au symbole ay.

Dans le but d’obtenir des expressions interpretables, nous considérons le cas particulier de filtre

NRZ et du récepteur monocapteur (SAIC).

1.4.4 Filtre NRZ

Dans cette partie, on considéere le cas particulier d’un filtre de mise en forme de type NRZ, i.e.,

sous la forme suivante :
U(t):{ VT si-L<t<?
0 ailleurs
Le brouilleur et le signal utile sont supposés étre synchronisés, i.e., t; = 0. Notons que ce filtre de
mise en forme présente le gros inconvénient d’étre & bande non limitée (4 décroissance en 1/f2 en
puissance) malgré qu’il ne présente pas d’interférence intersymboles en sortie de filtre adapté. Dans

ce cas, les expressions (1.2.5) et (1.2.6) s’écrivent sous les formes suivantes :

I - sin(wA fsT)

n n 1.4.21
A fT o ( )
in(rAf;T
_SnALT) o (1.4.22)
WAij '
et le SINR (1.4.16) se réduit a la forme suivante :
2|~H 7 2
K)hs(k,
SINR(KT) = 15|67 (KD hs (K, )| (1.4.23)

P2 (KR (e, k)2 + ol |@ (K2
Le BER donné par (1.4.20) se réduit, dans le cas NRZ, a I'expression suivante :

BER(ET) = 1/2[Q(SNR(KT)? + INR(KT)?)] + 1/2[Q(SNR(KT)? - INR(KT)2)],  (1.4.24)

2. ou I =J -1 et JT représente la longueur de la partie "significative” de [ v(7)v*(r —t)dr.
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Sous les mémes conditions, la matrice de corrélation étendue Rgz(K') s’écrit sous la forme :

R,(K) C4(K) )ngz( R;(K) C;(K) )+772L (1.4.25)

5 _ 272
Ha(l) “SI“(C;(K) rR:(K) ) "\ ci(K) Ri(K)

ou
1 K
Ry(K) = (7 2 1e* TP hoh] = hoh,
k=1
L L& AT T . T
CS(K) = (E Z(e ) ) )hshs = as(K)hshsa
k=1
L L& arare H H
Rj(K)=(§Z|€ 7#HP)hjhy = hihj
k=1
et

L L& ragarye T & T
Cj(K) = (7= 2. (e T ) hhj £ o (K)h;hj.
k=1
La matrice de corrélation entre la séquence d’apprentissage et le signal recu pendant cette séquence
d’apprentissage se réduit a la forme suivante :

(1.4.26)

rz.(K) = ,usfo( @ (F)hs ),

ay (K)hZ,

ol o, (K) = + YK | 2 ALKT Ta matrice Rg(K) a la structure suivante :

(1.4.27)

RQ(K):( Rx Cg )

* *
CK RK ’
ou :

{ Ry = (2Iohhl + p2 Johht + I (1.4.28)

Ci = piloos(K)hoh! + p2Joo;(K)hjh] .
Ainsi, linverse de la matrice Rz(K) et par conséquence le filtre @y ont respectivement les

structures suivantes :

1, [ Ax Bk
Rz (K) —( BL A ) (1.4.29)
et :
[ w(K)
Gy = ( () ) (1.4.30)
ou :

W(K) = pslo (o (K) Axchs + 0 (K)Bichy).

Le développement de cette expression montre que le filtre w(K) est une combinaison linéaire des

vecteurs directionnels by et h;.
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1.4.5 SAIC

Cette partie développe 1I'étude présentée dans la partie précédente pour le cas mono-capteur

(N =1) ou SAIC. Dans ce cas, les vecteurs directionnels se réduisent a des scalaires complexes :

h, = e'%s
{ hf _ i (1.4.31)
;= el

Etant dans le cas d’un filtre NRZ (pas d’interférences intersymboles), les vecteurs hg(k,n) et

h;(k,n) se réduisent aux expressions suivantes :

;i y s eiZWAfSkThs 5 P eiZWAfskTeitpS 5
s(k,n) = Io emi2nAf kT OB T 0N oA ST i, | TR
S

2 Af;kTy, . 2 Af; KT Jip;
Ej(kvn):IO e- ] hj Orn = 1o 64 coe ,J Ok ns
e—z?ﬂAfjk:Th;— ’ e—zZﬂ’AfjkTe—upj ’

(1.4.32)

et, les sous matrices constituant la matrice de corrélation Rz(K) de (1.4.25) se réduisent aux

scalaires suivants :

Ry (K)=1
C(K) = as(K)e*s (1.4.33)

C;(K) = aj(K)e* s,
ou as(K) et oj(K) sont complexes de modules inférieurs ou égaux a 1. Les scalaires Iy et Jy donnés

par (1.4.21) et (1.4.22) seront approximés & 1 dans le cas de faibles valeurs pratiques des dérives de

fréquences® : Af,T << 1 et A f;T << 1. Ainsi, les matrices de corrélation seront données par :

oz‘(,,(K)’ei*"S
THq = s . . 1.4.34
%a = | ( () it ( )

R = 2 ( estejtl _(ESQS(K)GQWS + Ejaj(K)62wﬂ')

i\ —(esaf(K)e % +ejo (K)e™%9) est+ej+1

), (1.4.35)

2 2
ol : 7 =det(Rz), €5 = % et g; = f]—; Ainsi le filtre WL MMSE aura pour expression :

_ w(K)
K) = , 1.4.36
&(K) (w*(K)) ( )
ou :
w(K) oc (g5 + 25+ 1)a,(K)e™ = (e50,(K)e?% + gja,(K)e? %) (K )e . (1.4.37)

3. Notons que quand (K + K')|Afs|T =1 ou (K + K')|Af;|T = 1, le signal utile ou respectivement le brouilleur

sont vus par le récepteur SAIC comme des signaux circulaires au second ordre et ainsi la rejection n’est pas possible.
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Cas particulier : dérive de fréquence sur le brouilleur seul (Afs =0) :

Afin d’obtenir des expressions interprétables, nous commencons par étudier le cas particulier
d’une dérive de fréquence du signal utile nulle (A fs = 0). Dans ce cas, on a as = @'y = 1 mais o # 1,
et (1.4.37) devient :

W(K) oc (1+&; —gjoj(K)e¥($i=9:))eies (1.4.38)

ainsi que h(k, k) se réduit & . y(kT) devient, dans la phase de transmission, k = K+1,..., K+ K’
(1.3.15) :
y(kT) = psar@™ (K)hg + pjbp@™ (K)hj(k, k) + & (K) 7, (kT), (1.4.39)

qui donne un SINR & linstant kT, k=K +1,..., K + K" :

SINR(]{:T) _ ES(GH(K’)ﬁs)2
=@ ()R (6, R))? + [BUOIP
) c R2(w (K)h,)
T SR (K)hy (. R)) + 2 (K)P (1.4.40)
d’apres (1.4.38) :
@R =d[l+e; - g5l (K cos(26 + 1y (K))]?

(@ (K)hy (k. k))?
& ()

4
A[(1+ &) cos(p + i) — gjlaj (K )| cos(vp — by + 1 (K))]? (1.4.41)
2[(1+¢5)* +3|af (K)| - 2¢5]a; (K)|(1 +¢5) cos(2¢ + ;(K))]

ou :
(W Vi = Ps, wj,k = QFAfjkT et Oéj(K) E |Oéj(K)|ewj(K).

Nous obtenons :

_ 2es[1+ej ;o (K)| cos(2y+4; (K))]?
SINR(KT) = 52 1, o (e 002 1o (K con (155 (KO P [T )+ 2] 225 Ty (RN ) con (2005 (RN
Sous I'hypothese d'une faible dérive de fréquence du brouilleur, i.e., Af;T << 1 :

1 x
JATAf kT
—Xe J

13

a;(K)

_ L pmagucyrsin@rAfKT)

K sin(2rA f;T)

Q

Dans le but de rendre interprétable ’expression du SINR, nous nous plagons dans le cas particulier
fréquent d’un fort brouilleur : ¢; >> 1. Et, en supposant que (K + K')Af;T << 1, nous avons :

Y (K) << 1 et 1) << 1. Ceci permet de réduire 'expression du SINR (voir Annexe A) a :

es(1—cos2y)
1+ 2€j [71'(2]{5 - K- 1)Af]T]2

SINR(KT) » k=K+1,..., K+ K' (1.4.43)
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Dans le cas ou les dérives des porteuses sont nulles, on retrouve bien I’expression du SINR donnée
dans [7] :
1+2¢5-2¢ cos? 1)

1+2€j

SINR

€s

Q

2e,(1 - cos® 1) =e4(1—cos21));  pour gj>>1,

et par suite :

SINR

SINR(KT') =~
( ) 1 +25j[7r(2k—K—1)Aij]2

k=K+1,..., K+K' (1.4.44)

A partir de (1.4.43), nous constatons une croissance du SINR(KT") en fonction de la puissance du
signal utile et une décroissance en fonction de |Af;|T et de la puissance du brouilleur. En écrivant
(2k - K) sous la forme 2(k — K) + K, on voit que le SINR(KT") décroit en fonction de la taille de
la séquence d’apprentissage K et en fonction de l'ordre de symbole dans la trame k — K. (1.4.44)
montre que le SINR est supérieur & celui obtenu en présence de la dérive de fréquence SINR(KT).
Ces résultats seront validés par simulations dans une section ultérieure.

Le SNR (Signal-to Noise Ratio) et le INR (Interference-to-Noise Ratio) sont calculés a la sortie

de récepteur et donnés par :

(TJH 7 \2 2(w* 5 2
LT ST

& (K[
_ A[1 + &5 — gjlaj(K)|cos(2 + 1, (K))]?
i 852[(1 +e5)? + 53‘04?(K)| - 2¢ejla; (K)|(1+¢5)cos(2¢ + 1 (K))] (1.4.45)

13

@O (R k) AR (W (K)hy (k. k)

NROD) S —GmE 9 AR

(L eg) con( + 3) ~ 5l () eos(t g + 9y ()2
301+ 27)2 + 202 ()] - 210 (K| (1+ £5) os(20 + 5 ()]

(1.4.46)

Tout en restant sous les mémes hypotheéses précédentes : (g5 >> 1 et (K + K')|Af;| << 1), les

expressions du SNR et INR se simplifient :

SNR(KT) ~ 2e,sine)
INR(KT) ~ 2¢[n(2k-K -1)AfT]?, (1.4.47)

ainsi, le BER(KT") (1.4.24) aura pour expression :
BER(KT) %Q[\/_255| sin| + /22 [7(2k - K ~ 1)Af;T]]
+ %Q[\/_255|sinz/1| LT[ 2k - K -V)ALT]); k=K +1,..., K + K'(1.4.48)

En pratique, le SNR est de méme ordre de grandeur que le INR, ainsi nous pouvons négliger la
différence SNR2 (kT)) — INR2 (kT') devant SNRz (kT) + INR2 (kT)). Ainsi

Q[SNR2 (kT) - INR2 (kT)] >> Q[SNR2 (kT) + INRZ (KT)].
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D’ou le BER se réduit a :
1
BER(KT) 5Q[SNR%(k:T)—INR%(/qT)]
= %Q[\/253| sint)| - /26, [r(2k - K)Af;T] k=K +1,... . K+ K' (1.4.49)

A partir de (1.4.49), nous constatons une décroissance de BER en fonction de la puissance du signal
utile et une croissance en fonction de la dérive de fréquence et de la puissance du brouilleur. Le
BER(KT) croit en fonction de la taille de la séquence d’apprentissage et de 'ordre de symbole dans
la trame (k - K).

Afin de wvalider les résultats approchés dérivés précédemment par calcul théorique, une
illustration numérique a été réalisée. Il s’agit de 'implémentation des formules théoriques avant
simplifications, celles approchés et les résultats de 20000 tirages Monte Carlo (MC). La simulation
est réalisée pour : K =26, K' = 57, Af;T = 5107, Af;T = 0,5 = 10(10dB) et ; = 100(20dB), 1 = R
Les figures 1.1 et 1.2 montrent respectivement 1’évolution du SINR et celle de BER en fonction du
temps sur la partie utile de la trame. On remarque une décroissance de SINR accompagnée d’une
croissance de BER au cours du temps, ce qui confirme les résultats trouvés par les approximations
théoriques. En plus, dans les deux figures 1.1 et 1.2 les trois courbes (théorique exacte, approché et

Monte Carlo) sont tres proches.

—_
=
1

———Th"approcha"
Th"exacte"

SINR{dE)
(53]

-1 1 1 | | | ]
0 10 20 30 40 a0 B0

n® de symbole

FIGURE 1.1 — Variation du SINR en fonction du numéro de symbole dans la trame.
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012

— ——Th"approché"
———Th"exacte"

0058

0.04 -

0.02

n® de symbaole

FIGURE 1.2 — Variation du BER en fonction du numéro de symbole dans la trame.

Cette derniere étude a été réalisée pour une valeur fixée de la dérive de fréquence de 5.107%.
Pour étudier la variation de BER et SINR en fonction de la dérive de fréquence afin de déterminer
le domaine de validité de notre étude théorique, nous avons calculé la moyenne de ces métriques
sur les symboles de la trame en faisant varier la dérive de fréquence. Les courbes présentées par la
figure suivante montrent une comparaison entre le BER théorique exact et celui obtenu apres les
simplifications, en fonction du résidu de porteuse du brouilleur. Cette étude a été réalisée pour le
cas NRZ SAIC avec une différence des phases initiales fixée & 1) = 7/3 avec les mémes valeurs des
puissances et la méme composition de la trame utilisés précédemment. La figure 1.6 montre une

bonne conformité entre le modele théorique exact et approché.
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Th"exacte"
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FIGURE 1.3 — Comparaison entre le BER théorique exact et approché en fonction de la dérive de fréquence du brouilleur.

Une étude similaire considérant le SINR comme métrique montre aussi une bonne conformité
entre les résultats théoriques exacts et approchés. Les courbes présentées dans la figure 1.4 montrent
une comparaison entre le SINR théorique exacte et approché, en fonction du résidu de porteuse du

brouilleur.
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— Th"exacte”
———Th"approché"

SINR(HE)

20 - -
10 107 107

AT

FIGURE 1.4 — Comparaison entre le SINR théorique exact et approché en fonction de la dérive de fréquence du brouilleur.

Il est & noter, ainsi, que cette étude théorique reste valable uniquement pour des faibles valeurs
de la dérive de fréquence du brouilleur. Au dela de la valeur Af;T = 1073, la différence entre les

deux modeles diverge.

Cas particulier : dérive de fréquence sur le signal utile seul (Af; =0) :
Dans cette partie, nous étudions le cas d’une dérive de fréquence du brouilleur nulle (Af; = 0).

Dans ce cas, on a aj = 1 mais as # 1 et o, # 1, (1.4.37) devient :

’

W(K) o ((1+¢5+ ss)a; — s, — 5ja;*62i(“ojf‘ps))ei‘ps, (1.4.50)

et Ej(k;,k:) se réduit a ﬁj. y(kT) devient, dans la phase de transmission, k = K +1,..., K + K’
(1.3.15) :
y(kT) = psap@™ (K)hs(k, k) + pbp™ (K)hj + & (K)7, (kT), (1.4.51)

qui donne un SINR & Uinstant kT, k=K +1,..., K + K" :

es (@ (K)hs(k, k))?

SINR(KT) = — , (1.4.52)
& @ (K)hy)? +[|&(E)|]?
Sous I’hypothese d’une faible dérive de fréquence du signal utile, i.e., |Afs|T << 1 :
as(K) =~ 2T AL (K+1)T
0L(K) w AT .
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ce qui donne les expressions simplifiées suivantes :

@7 (K)Rs(k, k)2 = 4[(1+e;) cos(thy(K) = b ) — &5 co8(20 = e i — 1 (K))]?
(@" (K)h;)? = 4cos? (1, (K) - ) (1.4.54)
|| (K)|[? =2[(1+g5)?+ 5? —-2ej(1+¢j) cos(2¢) —1y)],

Ol : 2 ) — oy, iy £ 2TALLRT.
Dans le but de rendre interpretable ’expression du SINR, nous nous placons dans le cas
particulier d’un fort brouilleur (¢; >> 1), et en supposant que |1, (K)| << [¢] et ] << |4,

I'expression du SINR se réduit a (voir Annexe A) :
SINR(KT) » 2¢ sin® (1) — 1, 1) (1.4.55)

Dans le cas ou la dérive de la porteuse du signal utile est nulle, on retrouve bien ’expression du
SINR donnée dans [7] :
SINR = 2¢, sin? ¢

Ainsi, le SINR(ET') décroit en fonction de l'ordre k de symbole dans la trame et en fonction de
la dérive de fréquence du signal utile et croit en fonction de la puissance du signal utile.
Le SNR(ET) et le INR(KT') se réduisent & :

SNR(KT) = ES(GH(K)ﬁs(Wﬂ))2

16 (K2
v 2e58in (Y — by (K)). (1.4.56)
~H 7 \2
INR(KT) = ej—(“ha((?)ﬁ;)
1

Q

22 (4 (K)) (1.457)

Dans le but d’exprimer le SINR(kKT") en fonction de SINR, nous sommes dans 1'obligation de

distinguer deux cas de figure (1) # 5 et ¥ = §). Dans le cas ou ¥ # 7, nous avons démontré dans

I’Annexe A que :

SINR(KT) ~ SINR(1 -

M);k:K+1,...,K+K’ (1.4.58)

an
En développant de la méme maniére les expressions (1.4.54), nous pouvons écrire le SNR(kT') et le
INR(KT') comme suit :

4drkA T
SNR(KT) =~ SNR(1- TFALT 0 ki KK,
tan
INR(KT) ~ INR(1- T+ ;LAfsT);k:K+1,...,K+K', (1.4.59)
Sin

- 2 _ 1
TS "~ 2¢;tan?

Ty << 1 obtenus sans dérive de fréquence.
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Dans le cas o1 ¢ = 7, le SINR(kT'") est donné par :

2 2
T)? (K +1)°+4k

SINR(KT) ~ SINR(1 - (27 A f, 5

yk=K+1,. .. K+K' (1.4.60)
et les expressions du SNR(LKT') et INR(LKT') par :

SNR(KT) ~ SNR(1-(2nkAfT)*):k=K+1,...,K+K', (1.4.61)
INR(KT)

Q

%(ﬂ(K+1)AfST)2;k:K+1,...,K+K', (1.4.62)
J

avec ici SNR = 2e5 et INR = 0. Dans les deux cas, nous remarquons que le SINR(kKT') est inférieur
au SINR et que la différence entre les deux augmente en fonction de l'ordre du symbole k dans la
trame.

Dans le cas ol ¢ est un voisinage de +7/2, la dégradation des performances augmente avec
|Afs|T, la position de symbole k- K | et la taille de la séquence d’apprentissage K, mais n’est plus
en dépendance avec €;. Pour le cas ol ¢ n’est pas un voisinage de +7/2, dépendamment de signe
de AfsT/tan, le SINR peut augmenter ou diminuer pour (K + K")|Af|T << 1, indépendamment
de ¢;.

D’apres (1.4.61) et (1.4.62), le BER(KT') s’écrit sous la forme suivante :

BER(kT) = %Q[V@sm(w—ws,wh ]

1
V2e;] tan (v — ¥, (K))]
1

V2ej] tan (v — ¢ (K))]

Afin de valider les résultats approchés trouvés précédemment par le calcul théorique, une illustration

b SQIVElsin() - bl - I (1.4.63)

numérique a été réalisée. Il s’agit de 'implémentation des formules théoriques avant et apres les
simplifications et des tirages Monte Carlo (20000 itérations). Les simulations prennent comme
entrées : K = 26,K' = 57,Af,T = 5107 Af;T = 0,&, = 10(10dB) et £; = 100(20dB), v = %. Les
figures 1.5 et 1.6 montrent respectivement ’évolution de SINR et celle de BER en fonction du temps
sur la partie utile de la trame. On remarque une décroissance de SINR accompagnée d’une croissance
de BER au cours de temps, ce qui confirme les résultats trouvés par les approximations théoriques.
Les résultats du modele approché sont tres proches du modele théorique exact. La différence entre
les modeles théoriques et les tirages Monte Carlo est plus importante dans le cas de présence de la
dérive sur le signal utile en comparaison avec le cas ou la dérive est sur le brouilleur. Ceci peut étre

expliqué par le fait que le filtre w(K') (1.4.37) est plus perturbé par Afs que par Af;.
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FIGURE 1.5 — Variation du SINR en fonction du numéro de symbole dans la trame.
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FI1GURE 1.6 — Variation du BER en fonction du numéro de symbole dans la trame.

Afin de déterminer le domaine de validité de notre étude théorique sur ’échelle de fréquence,
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nous calculons le BER et le SINR moyennés sur les symboles de la trame en fonction de la dérive

de fréquence. Les courbes présentées sur la figure 1.7 montrent une comparaison entre le BER

théorique exact et celui obtenu apres les simplifications, en fonction du résidu de porteuse du signal

utile. Cette étude a été réalisée pour le cas NRZ SAIC avec une différence entre les phases initiales

fixés & ¢ = /3 avec les mémes valeurs des puissances et la méme composition de la trame utilisés

précédemment. La figure montre une bonne conformité entre le modele théorique exact et approché.

.

EER

10 e

—— Th"exacte"
———Th"approcha"

10 10°

AfsT

10

FIGURE 1.7 — Comparaison entre le SINR théorique exact et approché en fonction de la dérive de fréquence du signal utile.

Une étude similaire considérant le SINR comme métrique présentée dans la figure 1.8 montre

une comparaison entre le SINR théorique exact et simplifié, en fonction du résidu de porteuse du

signal utile.
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FI1GURE 1.8 — Comparaison entre le SINR théorique exact et approché en fonction de la dérive de fréquence du signal utile.

La derniere figure montre une bonne conformité entre le modele théorique exact et simplifié
jusqu’a la valeur A f,T = 1073, Il est & noter que I’étude théorique simplifiée reste valable uniquement
pour des faibles valeurs de la dérive de fréquence de signal utile Af,T < 1073.

Enfin, nous montrons que le comportement du SINR en fonction de la dérive de fréquence A fT,
contrairement a celui en fonction de A f;T', n’est pas symétrique. Nous avons montré analytiquement
que le comportement du SINR est invariant en remplagant le couple (¢, Afs) par (=¢,-Afs). Ceci
permet de réduire d’étude en fonction de (¢, Afs) & une étude en fonction de Afs en considérant
les valeurs négatives. La figure 1.9 présente le SINR exact et approché relatif au 30°™¢ symbole de

la trame pour ¢ = /3 et 1 = /6.
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FIGURE 1.9 — Représentation symétrique du SINR théorique exacte et approché en fonction de la dérive de fréquence du signal

utile.

La figure 1.9 confirme l'analyse théorique. On voit ainsi que dépendant du signe de
AfT/tan, le SINR peut augmenter ou diminuer pour (K + L)|Afs|T << 1 et que cette croissance

ou décroissance est d’autant plus rapide que || est plus faible.

Comparaisons :

La comparaison de la dégradation des performances due au résidu de porteuse du signal utile
et de celle due au résidu de brouilleur en utilisant les formules théoriques exactes n’est pas facile.
Cependant la comparaison des formules approchées (1.4.44), (1.4.58) et (1.4.60) avec la supposition
que €; >> 1 montre qu'une dégradation de SINR (par exemple de 3dB) est obtenue pour une
valeur plus grande de |Afs|T' que de |Af;|T, cette dégradation augmente avec €; et avec le rapport
ASIAL

Par conséquence, sous I’hypothese de €; >> 1, le SAIC est plus sensible au résidu de porteuse de
brouilleur qu’au celui de I'utile. Il est & noter que cette propriété est similaire au cas de beamforming
spatial pour lequel la perte en terme de SINR est plus sensible aux erreurs de direction relatifs au
brouilleur qu’aux erreurs de direction du signal utile.

Les tables 1.1 et 1.2 montrent pour une impulsion NRZ, un SNR de €5 = 10dB et pour plusieurs
valeurs de INR (¢;), les valeurs de Af,T et Af;T correspondantes a une augmentation de BER de
dix pour cent & partir des valeurs AfT = 107% et Af;T = 10~* respectivement. La premiere table

a été réalisée pour t; = 0 et les valeurs de la deuxieme ont été moyennées sur différentes valeurs
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de t; € [0 T'). Les valeurs des vitesses vs; de I"émetteur ou de récepteur associées a ces dérives
de porteuse par effet Doppler sont données pour le standard GSM (7" = 1/270ms, fo = 900MHz or
fo =1800MHz).

Plus précisément, pour ¢; = 0, on note une augmentation de BER de 10% pour une variation de
Af;T =15 107 ou pour une variation de Af,T =5 107, i.e., 40Hz ou 135Hz respectivement pour le
standard GSM (7' = 1/270 ms). On note que pour €; = 0dB et ¢; = 30dB la variation Af;T" devient
5107 et 1.2 107 respectivement, tandis que celle de la dérive du signal utile devient 1.5 107 pour
la premiere valeur et reste inchangée pour la deuxieme (pour €; >> 1). Ceci a été prédit par nos

approximations théoriques (1.4.58) et (1.4.60).

g;(dB) | Af,T | vs(km/h) Af;T | vj(km/h)
900 | 1800 900 | 1800
0 1074 | 16 8 5107 | 80 | 40
10 51074 | 80 | 40 4107 | 65 | 32
20 51074 | 80 | 40 | 15107 | 25 | 12
30 51074 | 80 | 40 | 12107* | 20 | 10

TABLE 1.1 — Sensibilité (accroissement de BER de 10%) de récepteur SAIC pour une impulsion NRZ avec t; = 0.

gj(dB) | AfT | vs(km/h) Af;T v;j(km/h)
900 | 1800 900 | 1800
0 1074 | 16 8 6107* | 97 | 48
10 51074 ] 80 | 40 | 45107 | 73 | 36
20 5107* | 80 | 40 2107 | 32 | 16
30 51074 | 80 | 40 |1.2107%| 20 | 10

TABLE 1.2 — Sensibilité (accroissement de BER de 10%) de récepteur SAIC pour une impulsion NRZ avec ¢; moyenné.

A partir de ces tables, on remarque que la désynchronisation entre le signal utile et le brouilleur

a un effet négligeable sur I'accroissement de BER pour des faibles valeurs des dérives de porteuse.

1.4.6 La désynchronisation entre signal utile et brouilleur (¢; # 0)

Dans les sections précédentes, nous avons limité notre étude au cas particulier ou le signal utile
et le brouilleur sont synchronisés temporellement. En pratique, ce cas n’est pas toujours vrai. Dans
cette section, nous nous intéressons au comportement du récepteur SAIC dans le cas d’un filtre
NRZ en fonction de décalage temporel entre le signal utile et le brouilleur.

En absence de synchronisation temporelle entre le signal utile et le brouilleur, tout en étant

dans le cas NRZ, le signal regu définit par (1.2.4) s’écrit sous la forme :

@, (KT) = psarTohge™ AR 4 (b Jo(t) + b1 J1 (t5) ) hye >S50 o (KT,
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ou les valeurs de I,, et J,,(t;) définis par (1.2.5) et (1.2.6) sont données pour ¢; € [0, T'[ par :

T

Iy= 1 /5 e R2TALST g — M’
TJ)-z TAf,T
et
I, =0 pour n # 0.
Jo(t ) — l / % e—iQﬂ'Af]‘TdT — Sln(ﬂ-Af](T B t])) ei?ﬂ'Afjtj
J T %—tj TrAf]T
Jl(t) _ l [g_tj e—iZﬂ'AijdT _ Sin(ﬂAfjtj)€i27rAfj(T—tj)
J TJ)r TAf;T ’
et

Jn(t;) =0 pour n#0, 1.

Dans ce cas, il n’y a pas d’interférence inter-symbole du signal utile et I'unique interférence

inter-symbole provient de brouilleur. Nous pouvons préciser que
’(bkjo(tj) + bk_ljl(tj))‘ < Jo(O).

La démonstration analytique de cette propriété est triviale en absence de dérive de fréquence du
brouilleur. Une illustration numérique de ce cas est présentée par la figure 1.10. Par contre, en sa

présence, cette propriété n’a pas pu étre vérifiée que numériquement en fonction de son influence
sur le BER (figure 1.11).

i, D14, 0)

El | ! | ! ! I ! ! 1
0 0.1 02 03 D04 os 06 07 0s 0% 1

T

FI1GURE 1.10 — Influence de décalage temporel sur la contribution de brouilleur en absence de dérives de fréquence.
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Ainsi, la puissance du bouilleur |(bgJo(t;) + be-1J1(%;))[* en sortie de filtre de mise en forme
dans le cas d’absence de synchronisation (¢; # 0) est inférieure a sa puissance J2(0) quand le signal
utile et le bouilleur sont synchronisés.

Par conséquence, les performances s’améliorent en présence d’une interférence inter-symboles de
brouilleur, i.e. en absence de synchronisation entre le signal utile et le brouilleur. La figure suivante
montre la variation de BER en fonction de décalage temporel pour différentes valeurs des dérives
de fréquence : (AfsT, Af;T)= (0, 0), (5107%, 0) et (0, 5 10~*). Nous constatons que pour les trois
cas (absence des résidus, résidu sur le signal utile seul, résidu sur le brouilleur seul) les performances

se dégradent avec la synchronisation.

DS T T T T T T T T T
—F—(AfsT, A=, 5,104
—— (afsT, ATFE104, 0)
i —E— (AfsT, AfT=(0, O}
o2t .
]
W gasE 1
01 .
w
I S SM— S SR
1 1 1 1 1 1 1 1

!
a 0.1 02 03 04 05 0B 07 08 09 1
T

FIGURE 1.11 — Variation de BER en fonction de décalage temporel pour différentes valeurs des dérives de fréquence.

1.5 Applications pratiques

Cette partie s’intéresse a I'étude de comportement pratique des techniques SAIC et MAIC,
quand les différents parametres varient. La trame utilisée est de structure semblable a la structure
de la trame GSM. Le filtrage de mise en forme est de la forme de "racine de cosinus surrélevé” ayant

pour expression temporelle :

cos(mh(1+ o)) + (4o )t sin(mk (1 = ao))

W\/T(l - (4aro%)2)

u(t) = da

)
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ou t désigne le temps, T est la durée symbole, a,, est le roll off. Afin de rester proche de la
pratique, le roll off utilisé est de 0.22 qui est la valeur utilisée dans de nombreux systemes de
télécommunication.

En dehors de Uintervalle [-57 5T'] la valeur de la réponse impultionnelle du filtre de mise en
forme s’atténue d’une fagon significative (< 1073 par rapport & la valeur maximale). Ainsi, dans nos
simulations numériques nous utilisons la troncature de ce filtre sur 117. Cette largeur temporelle
du filtre laisse "passer” 10 interférences intersymboles du signal utile et 11 symboles de brouilleur,
rendant ainsi 'expression de BER théorique (1.4.20) inexploitable (27+7 = 22! = 2.10%). D’ou le
recours aux tirages Monte Carlo devient nécessaire.

Dans le cadre de ce travail, on considere une trame de longueur utile 58 *2 symboles, au milieu de
laquelle est insérée une séquence d’apprentissage de taille 26 symboles (structure GSM). La trame
est modulée en BPSK, échantillonnée au rythme symbole apres I'opération de filtrage adapté. Une
propagation en espace libre étant supposée, un brouilleur co-canal modulé également en BPSK est
supposé perturber le signal utile. Le réseau de capteurs est un ULA de N capteurs omnidirectionnels
espacés d’'une demi longueur d’onde, chacun de 'autre. Les DOA (Direction Of Arrival) du signal
utile et du brouilleur sont fixés aléatoirement dans U'intervalle [0,27]. Le SNR et le INR & lentrée
du récepteur sont fixés aux valeurs suivantes : SNR= 10dB et INR= 20dB (considérés comme
valeurs par défaut). Le SER a la sortie de la chaine de réception est calculé comme la moyenne de
20000 tirages Monte Carlo. Les symboles du signal utile et du brouilleur sont tirés aléatoirement
a chaque itération. Les phases initiales du signal utile et du brouilleur changent également d’une
fagon aléatoire & chaque tirage tout en étant identiquement distribuées sur l'intervalle [0, 27].

Cette partie est consacrée a 1’étude des performances de récepteur MMSE WL en présence
des résidus de porteuse et de décalage temporel entre le signal utile et le brouilleur sous I'influence

d’autres parametres tels que le nombre de capteurs et les puissances des signaux (utile et brouilleur).

1.5.1 Absence de synchronisation entre signal utile et brouilleur

Nous étudions d’abord I'influence de la non synchronisation sur le INR pour le récepteur SAIC en
absence des dérives de fréquence. La figure 1.12 présente le rapport du minimum, de la moyenne et
du maximum de puissance du brouilleur non synchronisé par la puissance du brouilleur synchronisé
pour le SAIC avec un filtre v(t) de type "racine en cosinus surrelevé” avec un roll off de 0.22 en
fonction de ¢;/T.

La figure 1.13 présente ce rapport de la puissance moyenne pour trois valeurs de roll off. A partir
de ces figures, on conclut que la puissance moyenne de brouilleur, et par la suite le INR, se dégrade

quand le signal utile et le brouilleur sont désynchronisés et atteint son minimum pour ¢;/7" = 1/2.
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FIGURE 1.12 — Influence de décalage temporel sur la puissance de brouilleur pour oy, = 0.22.
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FIGURE 1.13 — Influence de décalage temporel sur la puissance de brouilleur pour différentes valeurs de roll off.

Afin de montrer l'influence du décalage temporel ¢; entre le brouilleur et le signal utile sur les
performances de récepteur, nous avons calculé le BER (Monte Carlo avec 100000 tirages pour plus

de précision) moyenné sur les phases et les K’ symboles avec o = 0.22 comme il a été décrit au
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début de cette partie.

La figure 1.14 montre, comme il a été prévu par les deux figures précédentes, que le BER est
maximal quand le brouilleur et le signal utile sont synchronisés. En plus, on remarque que pour des
faibles valeurs de dérive de fréquence (Af,T =5 10~ ou Af;T =5 107%), la degradation de BER

est faible et plus importante dans le cas d’une dérive sur le brouilleur.

0.03 ; . . ; . . . : .

—— (AfsT AMTI=0, 5 107
0.085 - — (AfsT ATI=E 1074, 0y |
—&— (Afs T AT)=0, O

DDS | ! | ! |
0 0.1 02 03 D04 os 06 07 0s 0% 1

T

FIGURE 1.14 — Variation de BER en fonction de décalage temporel pour différentes valeurs de dérives de fréquence.

1.5.2 Récepteur MAIC

Ce paragraphe présente une étude de la sensibilité du récepteur MAIC a la présence de résidus
de porteuse en fonction de nombre de capteurs constituant le réseau.
La figure 1.15 montre la variation de BER a la sortie de récepteur en fonction de la dérive de
la porteuse normalisée de signal utile pour différents nombres de capteurs (1,2,4), la dérive de
brouilleur étant nulle. Naturellement, les performances s’améliorent quand le nombre de capteurs
augmente. Par contre, nous constatons que la sensibilité a la présence de dérive de fréquence du
signal utile augmente avec I'augmentation du nombre de capteurs. L’allure des courbes montre
également une croissance de BER en augmentant la valeur de résidu de fréquence du SOI. Le BER

atteint la valeur de saturation (0,5) & partir d’une valeur de résidu de fréquence normalisée égale
26.107°.
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FIGURE 1.15 — Variation de BER en fonction de la dérive de fréquence du SOI pour différentes valeurs de nombre de capteurs.

La figure 1.16 montre la variation du BER en fonction de la dérive de la porteuse normalisée
de brouilleur simulé pour différents nombres de capteurs (1,2,4) avec une dérive de signal utile
nulle. Les performances du récepteur s’améliorent aussi naturellement en augmentant le nombre
de capteurs. Nous constatons que la sensibilité & la présence de dérive de fréquence du brouilleur
se détériore aussi avec I'augmentation du nombre de capteurs. Cette figure montre également une
croissance de BER en augmentant la valeur de résidu de fréquence de brouilleur jusqu’au 3.1073
environ. A partir de cette valeur le récepteur rejette le brouilleur. En effet, contrairement au cas de
présence de dérive de fréquence du SOI, les courbes présentées dans la figure 1.16 n’atteignent pas
la valeur 0,5. En plus, leurs valeurs de saturations sont inférieures a 0,5 et la valeur de saturation
diminue en augmentant le nombre de capteurs. Ainsi, que plus le nombre de capteurs est important

plus la rejection de bouilleur est rapide.
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FIGURE 1.16 — Variation de BER en fonction de la dérive de fréquence de brouilleur pour différentes valeurs de nombre de

capteurs.

1.5.3 Récepteur SAIC

Cette partie est consacrée a I’étude du cas mono-capteur (SAIC). On commence par présenter
les performances du récepteur SAIC pour les valeurs de puissance par défaut (SNR= 10dB et
INR= 20dB). Les figures 1.17 et 1.18 montrent les variations du BER a la sortie de récepteur en
fonction des résidus de porteuse respectivement de I'utile et de brouilleur.

La comparaison entre les deux figures montre que les performances se dégradent plus vite dans le
cas d’'une augmentation de la dérive de brouilleur que de celui de SOI. Ceci permet de conclure

que la correction de la fréquence de brouilleur s’avere plus efficace que celle de I'utile.
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FIGURE 1.17 — Variation de BER en fonction de la dérive de fréquence de SOI dans le cas du récepteur SAIC.
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FIGURE 1.18 — Variation de BER en fonction de la dérive de fréquence de brouilleur dans le cas du récepteur SAIC.

Il est & mentionner que ces courbes sont comparables & celles obtenues dans le cas d’un filtrage
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de mise en forme de type NRZ.

Une étude de I'influence de la puissance du signal utile sur les performance est présentée par les
figures 1.19 et 1.20. Les performances s’améliorent aussi naturellement en fonction de la puissance
du signal utile. Mais nous constatons que la sensibilité augmente quand la puissance du signal
utile augmente. En effet, nous remarquons des grandes différences de sensibilité entre les différentes
valeurs de SN R d’entrée.
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FIGURE 1.19 — Variation de BER en fonction de la dérive de fréquence de SOI pour différentes valeurs du SNR.
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FIGURE 1.20 — Variation de BER en fonction de la dérive de fréquence de brouilleur pour différentes valeurs du SNR.

Une étude similaire sur I'influence de la puissance du brouilleur est présentée par les figures
1.21et 1.22. Les performances se dégradent naturellement en fonction de la puissance du brouilleur.

Cependant, la sensibilité augmente quand la puissance du brouilleur croit.
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FIGURE 1.21 — Variation de BER en fonction de la dérive de fréquence de SOI pour différentes valeurs de 'INR.
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FIGURE 1.22 — Variation de BER en fonction de la dérive de fréquence de brouilleur pour différentes valeurs de 'INR.

On constate que le récepteur SAIC est plus sensible a la variation de la dérive de fréquence du



brouilleur qu’a celle du signal utile pour €; > e5. Ceci privilégie la correction de résidu de porteuse
du brouilleur avant celui du signal utile. Contrairement a la sensibilité par rapport au résidu de
porteuse du signal utile, la sensibilité par rapport au résidu de porteuse du brouilleur est fortement
liée a e;. Ceci est similaire au cas NRZ.

Plus précisément, on note une augmentation de BER de 10% pour une variation de Af;T" =
3107* ou pour une variation de Af,T =8 1074, i.e., 80Hz ou 215Hz respectivement pour le standard
GSM (T = 1/270 ms). On note que pour ¢; = 0dB et &; = 30dB la variation Af;T devient 5 10~
et 1.2 107* respectivement, tandis que celle de la dérive du signal utile devient 1.5 107 pour la
premiere valeur et reste inchangée pour la deuxieme (pour €; >> 1), comme pour le cas NRZ.

Pour plus de précision, les tables 1.3 et 1.4 ont été réalisées dans les mémes conditions que les
tables 1a et 1b mais mais pour une impulsion de type racine de cosinus surrelevé avec des tirages
Monte Carlo (100000 tirages).

e;(dB) | AfT | vs(km/H) Af;T vj(km/H)
900 | 1800 900 | 1800
0 4107* | 65 | 32 | 121073 | 194 | 98
10 8104|130 | 75 | 7.5107* | 120 | 60
20 8107* | 130 | 75 3107% | 50 | 25
30 8107 [ 130 | 75 | 1.5107* | 24 | 12

TABLE 1.3 — Sensibilité (accroissement de BER de 10%) de récepteur SAIC pour une impulsion en "racine de cosinus surrelevé”

avec t; = 0.

gj(dB) | AfT | vs(km/H) Af;T | vi(km/H)
900 | 1800 900 | 1800
0 7107 | 114 | 57 | 141073 | 226 | 113
10 12107 | 194 | 98 1073 162 | 81
20 121073 [ 194 | 98 | 4107* | 65 | 32
30 121073 [ 194 | 98 [1.5107% | 24 | 12

TABLE 1.4 — Sensibilité (accroissement de BER de 10%) de récepteur SAIC pour une impulsion en "racine de cosinus surrelevé”

moyennée sur le t;.

1.6 Conclusion

Dans ce chapitre, des résultats concernant le comportement et la sensibilité de récepteur WL
MMSE avec séquence d’apprentissage pour la démodulation d’un signal utile sous la forme d’un
burst GSM (ol la modulation GMSK a été remplacée par la modulation BPSK) corrompu par des
interferences inter-symboles et un brouilleur co-canal, en présence de résidus de porteuse, ont été
présentés. Face a I’absence d’études s’intéressant aux performances analytiques des récepteurs WL

MMSE dans ces conditions dans la littérature, I’étude présentée dans ce chapitre permet de préciser
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le comportement et les performances de la technologie prometteuse de SAIC/MAIC en présence
des résidus de porteuse sur le signal utile et le brouilleur.

Nous avons particulierement effectué une analyse de performance des techniques SAIC et MAIC
en présence des résidus de porteuse sur le signal utile et le brouilleur, en fonction du SINR et du
BER pour des signaux rectiligne (utile et brouilleur) modulés en BPSK. Cette analyse a abouti a
I’obtention d’expressions analytiques interprétables pour le cas de SAIC avec un filtrage de mise en
forme de type NRZ. Ainsi des expressions analytiques simples ont été obtenues et analysées. Nous
avons prouvé en particulier que dans le cas d’un fort brouilleur les performances sont meilleures
dans le cas d’absence d’un résidu de porteuse sur le brouilleur que dans le cas d’absence de résidus de
porteuse sur 'utile, ce qui privilégie la correction de résidus de porteuse sur du brouilleur en priorité.
Des illustrations numériques ont été réalisées en prenant comme parametres ceux du standard GSM,
mais avec des modulations BPSK.

Cette étude sera généralisée pour les modulations MSK and GMSK dans le chapitre 2, vu que le

SAIC est en voie de standardisation pour le GSM et les réseaux cellulaires.
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Chapitre 2

Sensibilité des récepteurs SAIC et
MAIC aux résidus de porteuse pour
des modulations linéaires

quasi-rectilignes (MSK, GMSK) avec

filtrage spatio-temporel

Sommaire
2.1 Introduction . .. ... .. ... it e e e e 71
2.2 Modele d’observation et statistiques . . . ... ... ... ... . . 000 72
2.3 Illustrations NUMEriques . . . . . . v v v v v vt v vttt it et s
2.4 Conclusion. . . . . . ot i i e e e e e e e e 82

2.1 Introduction

La modulation Minimum-shift keying (MSK) est une modulation numérique par déplacement
de fréquence a phase continue d’indice 1/2. Avec le principe du OQPSK, la MSK est encodée par
des bits alternant entre des composantes en quadrature. La modulation MSK encode chaque bit sur
une demi sinusoide. On obtient ainsi un signal de module constant, ce qui diminue les problemes
de distorsions non linéaires. La MSK est intéressante surtout dans le cas des canaux qui agissent
sur "amplitude.

En télécommunications numériques, la Gaussian minimum shift keying (GMSK) est une forme de
modulation FSK a phase continue. Elle est similaire au MSK standard, cependant le flux de données

numériques est tout d’abord mis en forme par un filtre gaussien avant d’étre appliqué au modulateur
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de fréquence. Cette étape a I’avantage de réduire la puissance de la bande latérale, qui a son tour
réduit les interférences hors bande avec les canaux de fréquences adjacentes. Hélas, le filtre gaussien
augmente également la mémoire de modulation dans le systéme et entraine des interférences inter-
symboles, rendant plus difficile encore le décodage des différentes données transmises et nécessitant
des algorithmes d’égalisation des canaux plus complexes au niveau du récepteur.
La modulation MSK est une modulation linéaire, la modulation GMSK peut étre approximée par
une modulation linéaire [31]. Dans ces conditions, I’enveloppe complexe d’un signal modulé en MSK
ou GMSK a la forme :

s(t) » Xpani"v(t —nT) (2.1.1)

Cette approximation devient une égalité dans le cas MSK. Les a,, € {-1,1} correspondent aux
symboles transmis, T est la durée d’un symbole et v(t) correspond au filtre de mise en forme ayant

pour expression dans le cas MSK :

u(t) = (2.1.2)

cos(mt/2T) si-T<t<T
ailleurs

Une approximation de la modulation GMSK est calculée dans [47], il s’agit de la meilleure
approximation linéaire de GMSK au sens du moindre carré (voir Annexe B). L’opération de
dérotation présentée dans [31] consiste a multiplier le signal s(t) par i!T. L’enveloppe complexe

de signal MSK déroté ou de GMSK linéarisée prend ainsi la forme suivante :

sq(t) £ i s(t) » Spanva(t —nT), (2.1.3)

“HUTy(t) est le filtre de mise en forme correspondant au signal MSK déroté ou de

avec vg(t) £ i
GMSK linéarisée. D’apres (2.1.3), on déduit que I'enveloppe complexe d’un signal linéarisé prend
la forme de celui d'une modulation BPSK mais avec quelques différences. En effet, vy(t) n’est pas
un filtre en demi-Nyquist ce qui fait apparaitre des interférences inter-symboles apres 'opération
de filtrage adapté. En plus, vy(t) n’est pas une fonction réelle. Ainsi le signal MSK déroté peut
étre considéré comme un signal BPSK filtré par un filtre complexe non adapté. Ceci doit avoir des
conséquences sur les performances de récepteur WL et la qualité de la réception. Ainsi la structure
de récepteur doit étre adaptée a ces nouvelles conditions, ceci sera discuté dans la sous-section

suivante.

2.2 Modele d’observation et statistiques

Considérons la réception d’un signal utile avec un interféreur ayant la méme modulation (MSK
ou GMSK linéarisée). Apres lopération de dérotation, le vecteur des amplitudes complexes des
signaux a la sortie du réseau de capteurs apres démodulation définit par (1.2.3) s’écrit sous la
forme :

xq(t) = presa(t)e?™ b + 115a(8) ™ by + my(t) (2.2.4)
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avec ng(t) = i7" n(t). L’enveloppe complexe du signal utile et du brouilleur ont les formes suivantes

respectivement :
sa(t) £ i s(t) = Spanva(t - nT), (2.2.5)

et
Ja(t) 2 T () = Spbpi~tTog(t = nT —t5), (2.2.6)

avec vg(t) = i"/Tv(t). Le vecteur d’observation échantillonné xg(KT) 2 xq(t) * f(t)/t=1r obtenu
soit apres un filtrage adapté (f(t) = v;(~t)) soit par un simple filtrage de bande (f(t) = 6(t)), est

encore défini par (1.2.4) ou :
I, = f F(Pvg(nT - 7)e 22T qr, (2.2.7)

In(t5) éi_tj/T/f(T)Ud(nT—T—tj)ei%AfdeT, (2.2.8)

et n,(kT) est remplacé dans cette partie par ng(kT) £ ng(t) * f(t)/i=kr. Le modele étendu est

donné par le vecteur :

Ty (kT) = psaphs(k, k) + s > anhg(k,n) + iy, bnﬁj(k,n) +1gp (kT), (2.2.9)
n+k n
ou : _ A A
hs(k’, TL) 2 [6127rAfskTIk_nhr£’ 67127rAf5kTIl:_nh£I]T
hj(k,n) 2 [e2m ALK (8 R e 2 AR e () hiTT (2.2.10)

Tap (KT) £ [ngg (KT)" mgp (RT)"]".

2.2.1 Récepteur WL

Le filtre WL qui minimise lerreur quadratique moyenne (MSE) entre la sortie y(kT') =

O &4 (KT) et le symbole aj défini par (1.3.13) est maintenant donné par :
= . ol =
Ommse = Ry (K)Ts,q(K), (2.2.11)

avec

—~ 1 - _
Rz, (K)* ?Eszlmdf(kT)mgj{(kT),

et
= L1 ~
rﬁ"dfyak(K) = Ezéilwdf(kT)ak.

Les modulations MSK et GMSK peuvent étre considérées comme des modulations BPSK [47],[48],
avec un filtre de mise en forme différent. Le support temporel de ce dernier est de deux durées
symboles pour la MSK et approximativement de quatre durées symbole pour la GMSK.

II a été montré dans [7] qu'une interférence dérotée (MSK ou GMSK) géneére deux interférences
statistiquement indépendantes dans le vecteur d’observation étendu. Il faut ainsi deux degrés de

liberté pour pouvoir traiter chaque interférence. Le nombre de capteurs dans le réseau doit étre
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ainsi, strictement supérieur au nombre d’interféreurs. Ceci empéche l'utilisation de la technologie
SAIC avec les modulations MSK et GMSK et cela méme avec un seul interféreur. [7] propose
l'utilisation des filtres WL ST (spatio-temporel) pour dépasser les limites des filtres WL spatiaux.

La sortie d’un filtre WL ST @4 de longueur [ a la forme suivante :

y(KT) = 23, Ty (k- )T') 2 Bl Fape(KT'), (2.2.12)

av
I+1

GMSK et ou avT est I’étalement temporel de la réponse impulsionnelle apres le filtrage réception.

avec T' = £2T ou [ est la taille du filtre ST, vT désigne le support temporel de signal MSK ou

a prend alors la valeur 2 dans le cas d’un filtrage adapté et 1 pour le filtrage de bande.

Les vecteurs 55 et Tgps¢(KT") de taille (2N1 x 1) sont définis par

=T =T
a =By @yl

(XY,

et
Byt (KT') = [Bgp ((k+ (1-1)/2)T"), ..., B (k- (1-1)/2)T")]"

pour [ impair et par
= =T =T T
Wst = [‘-‘Ll/z, "'awl/271:|

et
Fap st (KT") = [@Bap (K +1/2)T"), ..., T (k- 1/2+ 1)T)]"

pour [ pair.

Un estimé de ce filtre est obtenu & 'aide de la séquence d’apprentissage (ax)1,.. i

= , 51 —
Dy = Ridfyst(K)r%df,sta(K)7 (2.2.13)
avec
—~ 1 - —
Rﬁc'df,st(K) = EEé(:lwdf,st(kT,)wdf,st(kT,)
et

_ L1 ~
5df,st7ak(K) = Ezﬁlwdﬁst(kT,)ah

Il a été montré dans [7] (avec une démarche de degrés de liberté) qu'une condition suffisante
permettant 'implémentation de SAIC pour la GMSK ou la MSK dérotée consiste a utiliser un
récepteur WL de taille [ vérifiant la condition [ > 2v — 1. Ainsi, il faut au moins une taille de 3 pour
la réception les signaux MSK et 7 la GMSK. Nous allons vérifier analytiquement cette proposition

dans la section suivante.
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2.2.2 Analyse théorique de performance
2.2.2.1 Filtrage de bande de largeur importante (f(¢) ~ d(t))

Dans le cas d’utilisation d’un filtrage reception adapté, I’étalement temporel d’une impulsion
vg(t) * v;(t) symbole est de 4 pour la MSK et de 8 pour la GMSK. La taille de cette impulsion
a un impact direct sur la taille du filtre ST et par conséquent sur la complexité de calcul. Afin
de réduire cette complexité, nous avons pensé a réduire la taille de cette impulsion en remplacant
le filtre adapté par un filtre de bande. Deux cas sont a distinguer : en présence et en absence de

synchronisation temporelle entre le brouilleur et le signal utile.

Cas particulier : synchronisation entre le brouilleur et le signal utile (¢; =0) :
Dans le cas MSK, I,, et J,(t;) définis par (2.2.7) et (2.2.8) seront donnés par :

Ip = v4(0)=v(0)=1

I, = vg(nT)e AT 0 pour n +0
Jo(t) = va(0)=v(0) =1
Jn(ty) = vg(nT)e 2 AinT ~ 0 pour n + 0.

Le signal en sortie de filtre de bande s’écrit donc sous la forme :
@ (KT) = psaploe™™ N hg 4+ b Jo (t)e ™K by 1 e (KT,

Ainsi, dans ce cas il n’a pas d’interférence inter-symboles. On retrouve la méme situation
correspondante au cas d’une modulation BPSK avec filtrage NRZ. Dans ce cas le récepteur SAIC

spatial s’avere suffisant.

Cas particulier : absence de synchronisation entre le brouilleur et le signal utile (¢; €
10 T) :
Dans le cas MSK, I, et J,,(t;) sont donnés par :

Iy vg(0) =v(0) =1
I, = wvg(nT)=0, pour n#0
Jo(t5)

Jn(tj)

il Tug(~t5) 20

vg(nT —t;) =0, pour n#0,1.
Ainsi, le signal en sortie de filtre de bande s’écrit sous la forme :
:cdf(k:T) = ,usakfoei%rAfskThs + /,Lj(kao(tj) + bk_ljl(tj))emﬁAfjkThj + ndf(k:T),

Nous constatons la présence d’interférences inter-symboles brouilleurs, d’ou la nécessite de filtrage

spatio-temporel.
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Dans le cas de la modulation GMSK, les deux cas (synchronisation et absence de synchronisation)

se résument en :

I, = 0, sauf pour n=-1,0,1
Jn(0) = 0, sauf pour n=-1,0,1
Ju(t; #0) = 0, sauf pour n=-1,0,1,2.

Ainsi, dans ces deux cas nous avons des interférences inter-symboles du signal utile et du brouilleur.

D’ou la nécessité de filtrage spatio-temporel.

2.2.3 Filtrage adapté (f(t) =v;(-t))

Aussi, deux cas sont a distinguer : en présence et en absence de synchronisation temporelle

entre le brouilleur et le signal utile.

Cas particulier : absence de synchronisation entre le brouilleur et le signal utile (¢; #
0e[0T]):
Dans le cas MSK, I, et J,,(t;) seront donnés par :

I, / vy (=T)vg(nT - 7)e 2™ AT dr = 0, sauf pour n = -1,0,1

Jn(tj) = iTlT [ vg(-T)vg(nT -7 - tj)ei%AfdeT =0, sauf pour n =-1,0,1,2.

Cas particulier : synchronisation entre le brouilleur et le signal utile (t; =0) :
Dans le cas MSK, I,, et J,,(¢;) sont donnés par :

I, = 0, sauf pour n=-1,0,1
Jn(0)

0, sauf pour n =-1,0, 1.

Ainsi, dans les deux cas, le SAIC spatio-temporel s’avere nécessaire. Dans le cas GMSK, les deux

cas (synchronisation et absence de synchronisation) se résument comme suit :

I, 0, sauf pour n =-3,-2,-1,0,1,2,3
Jn(0) = 0, sauf pour n=-3,-2,-1,0,1,2,3

Jn(t; #0) 0, sauf pour n=-3,-2,-1,0,1,2,3,4.

Dans les deux cas nous avons des interférences inter-symboles du signal utile et du brouilleur. D’otut
la nécessite de filtrage spatio-temporel. Cette étude sera confirmée par des illustrations numériques

dans le paragraphe qui suit.
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2.3 Illustrations numériques

La trame utilisée est de longueur utile K = 57 symboles précédée par une séquence
d’apprentissage de taille K = 26 symboles (structure GSM). La trame est modulée en MSK et
GMSK respectivement, échantillonnée au rythme symbole apres 'opération de filtrage adapté. Une
propagation en espace libre étant supposée, un brouilleur co-canal modulé également en MSK et
GMSK respectivement est supposé perturber le signal utile. Le réseau de capteurs est un ULA de
N omnidirectionnels capteurs espacés d’une demi longueur d’onde, chacun de l'autre. Les DOA
(Direction Of Arrival) de SOI et de brouilleur sont fixés aléatoirement dans l'intervalle [0,27]. Le
SNR et le INR a I’entrée de récepteur sont fixés aux valeurs suivantes : SNR = 10dB et IN R = 20dB.
Le SER a la sortie de la chaine de réception est calculé comme la moyenne de 20000 tirages Monte
Carlo. Les symboles de SOI et de brouilleur sont tirés aléatoirement a chaque itération. Les phases
initiales du SOI et du brouilleur changent également d’une facon aléatoire a chaque tirage tout en

étant identiquement distribuées sur l'intervalle [0, 27].

2.3.1 Modulation MSK

Nous avons distingué deux cas différents pour le filtrage de mise en forme (filtrage adapté et
filtrage de bande). Ce dernier filtre a été introduit a la place du filtre adapté dans le but de réduire
I’étalement temporel de 'impulsion symbole et réduire par suite la taille du filtre ST. Les figures
2.1 et 2.2 montrent la variation de BER en fonction de la dérive de fréquence de signal utile et
de brouilleur respectivement pour la modulation MSK en utilisant deux types de filtrage (filtrage
adapté et filtrage de bande), et pour le filtrage adapté deux tailles différentes (I =1 et [ = 3) du
filtre ST.
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FIGURE 2.1 — Variation de BER en fonction de la dérive de fréquence du signal utile pour la modulation MSK.
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FIGURE 2.2 — Variation de BER en fonction de la dérive de fréquence du brouilleur pour la modulation MSK.

Ces figures montre que la taille minimale de filtre ST qui permet de réaliser le SAIC pour une
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modulation MSK avec filtrage adapté est de 3. Ceci est en accord avec ’étude théorique proposée
dans [7]. Dans le cas de filtrage de bande, nous remarquons que la taille [ = 1 est suffisante. La
comparaison des deux figures 2.1 et 2.2 montre que les conclusions du chapitre 1 concernant le
BPSK restent valables pour le cas de la modulation MSK. En effet, le récepteur SAIC est plus

sensible au résidu de fréquence du brouilleur qu’au résidu de fréquence du signal utile.

2.3.2 Modulation GMSK

Les figures 2.3 et 2.4 montrent la variation de BER en fonction de la dérive de fréquence du signal
utile et du brouilleur respectivement pour la modulation GMSK sans filtrage adapté en utilisant
deux tailles différentes (I =1 et [ = 3) de filtre ST.

e
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FIGURE 2.3 — Variation de BER en fonction de la dérive de fréquence du signal utile pour la modulation GMSK sans filtrage
adapté.
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FIGURE 2.4 — Variation de BER en fonction de la dérive de fréquence du brouilleur pour la modulation GMSK sans filtrage

adapté.

Ces figures montrent que la taille minimale de filtre ST qui permet de réaliser le SAIC pour
une modulation GMSK sans filtrage adapté est de 3. La comparaison des deux figures 2.3 et 2.4
montre que, comme pour le cas des modulations BPSK et MSK, le récepteur SAIC est plus sensible
au résidu de fréquence du brouilleur qu’au résidu de fréquence du signal utile. Les figures 2.5 et 2.6
montrent la variation de BER en fonction de la dérive de fréquence du signal utile et du brouilleur
respectivement pour la modulation GMSK avec filtrage adapté en utilisant deux tailles différentes
(1=3,5,7) pour le filtre ST.
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FIGURE 2.5 — Variation de BER en fonction de la dérive de fréquence du signal utile pour la modulation GMSK avec filtrage
adapté.
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FIGURE 2.6 — Variation de BER en fonction de la dérive de fréquence du brouilleur pour la modulation GMSK avec filtrage
adapté.
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Ces figures montrent que la taille minimale de filtre ST qui permet de réaliser le récepteur
SAIC pour une modulation GMSK avec filtrage adapté est de 7. La comparaison de ces figures
avec 2.3 et 2.4 montre que 'utilisation d’un filtre de mise en forme de bande permet d’améliorer
les performance de récepteur SAIC pour une modulation GMSK, permettant ainsi de réduire la
taille de filtre ST de 7 a 3 ce qui présente un gain important en complexité. Comme pour le cas
sans filtrage adapté, le récepteur SAIC est plus sensible au résidu de fréquence du brouilleur qu’au
résidu de fréquence du signal utile. Les figures relatives aux modulations MSK et GMSK montrent

que cette différence de sensibilité devient plus importante en augmentant la taille [ du filtre ST.

2.4 Conclusion

L’application du récepteur SAIC aux modulations MSK et GMSK s’est accompagnée de la

mise en oeuvre de filtrage spatio-temporel. Nous avons étudié 'impact de la taille de filtre spatio-
temporel sur les performances. I’étude de I'impact de choix de filtre de mise en forme (adapté ou
de bande) a été analysée théoriquement et validée par simulations.
Les conclusions a tirer de cette partie est que le récepteur SAIC reste plus sensible au résidu de
fréquence du brouilleur qu’au résidu de fréquence du signal utile pour les modulation MSK et GMSK
et que cette différence de sensibilité devient plus importante en augmentant la taille de filtre ST.
Aussi, 'utilisation d’un filtre de mise en forme de bande permet d’améliorer les performance du
récepteur SAIC par rapport au filtrage adapté, permettant ainsi de réduire la taille de récepteur
ST de 7 a 3 pour la modulation GMSK et de 3 a 1 pour la modulation MSK.
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Deuxieme partie

Récepteurs MLSE

83



84



Chapitre 3

Récepteurs a maximum de
vraisemblance de séquence mono
entrée multi sortie (SIMO-MLSE)
sous hypothése d’un bruit stationnaire

gaussien éventuellement noncirculaire

Sommaire
3.1 Introduction . .. ... ... .. it i e e e 85
3.2 Probleme dedétection . . ... ... ... e e e 87
3.3 Récepteur MLSE a bruit stationnaire pour modulation linéaire .. .. 89

3.4 Récepteur MLSE a bruit stationnaire pour modulation linéaire quasi-

rectiligne . . . . . . . L L e e e e 96
3.5 ConclusSion . . . v v v i i e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e 103

3.1 Introduction

Les communications radio-mobiles telles que le GSM sont sensibles aux interférences co-canal.
Ces brouillages sont diis aux utilisateurs dans les autres cellules et aux autres utilisateurs dans
la cellule elle-méme dans certains contextes particuliers. L’utilisation des antennes multi-capteurs
constitue une méthode efficace pour combattre ce type d’interférences. Un autre type d’interférence

. e ) . e . . . ) .
qui a mérité beaucoup d’attention est l'interférence inter-symboles. La présence d’interférences
entre symboles est caractéristique d’'une mémoire dans le signal. L’interférence inter-symboles

caractérise surtout les modulations de type PAM (pulse amplitude modulation) et QAM
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(quadrature amplitude modulation).

On se propose, dans ce chapitre, de développer le récepteur spatio-temporel qui permet de
traiter les deux types d’interférences précédemment évoquées (les interférences inter-symboles et le
brouillage). Le meilleur récepteur pour la minimisation de BER est le MLSE (maximum likelihood
sequence estimation). Ce récepteur a été appliqué aux modulations PAM dans le contexte d’un
bruit gaussien stationnaire blanc [17]. Il a été analysé ensuite dans un cadre plus étendu de
multi-voie avec bruit gaussien, stationnaire et circulaire (voir par exemple [49], [32], [4] et [51]).
A notre connaissance, tres peu de travaux concernant des récepteurs SIMO MLSE en présence
d’interférences non circulaires ont été publiés dans la littérature. Parmi ceux-ci, [7] a dérivé le
récepteur MLSE dans le contexte de symboles SOI réels en absence d’interférence intersymbole
(IST). Notons que quelques travaux ont pris en compte la noncircularité du second-ordre potentielle
des interférences pour proposer des récepteurs sous optimaux (voir par example [37]. D’autres
extensions aux signaux cyclo-stationnaires sont apparues plus tard telles que [18] qui a proposé un

récepteur MLSE sous optimal sous 'hypothese d’une interférence cyclostationnaire et rectiligne.

Le but de ce chapitre est d’établir la structure du récepteur SIMO MLSE dans le cadre plus
général de bruit gaussien stationnaire coloré non nécessairement circulaire. Pour cela, nous nous
placerons dans le cadre général de la détection d’une forme d’onde déterministe bruitée par un
bruit gaussien centré. Grace a une extension au cas non circulaire du théoreme de factorisation
spectrale que nous avons démontrée, nous dériverons le détecteur ML dans ce cadre. Appliqué a
la détection d’une suite fini de symboles de modulations QAM, PAM et quasi rectilignes, nous
établirons la structure du récepteur SIMO MLSE. Tous ces récepteurs seront constitués d’un
filtre multidimensionel widely linear (WL) adapté (dans un sens que nous préciserons), d’un
échantillonneur au rythme symbole et d’une minimisation d’une métrique qui peut étre mise en

oeuvre par l'algorithme de Viterbi.

Notons que cette hypothese de gaussianité n’est pas satisfaite dans les applications de radio
communications mais nous montrerons au chapitre 5 que les récepteurs MLSE obtenus sous cette
hypothese auront de meilleures performances que ceux dérivés sous 'hypothese classique de bruit

gaussien circulaire, lorsque le bruit est non circulaire.

Notons également qu’en radio communications, les interféreurs sont cyclo-stationnaires et donc

non stationnaires. Cette hypothese sera étudiée dans le chapitre 4.

Le probleme d’intérét dans ce chapitre peut se diviser en trois parties : nous nous intéressons

d’abord au probleme de détection dans le cadre général de la détection d’une forme d’onde, ensuite
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a la détermination de la structure de récepteur pour des modulations linéaires a symboles complexes
et a symboles réels puis pour des modulations linéaires quasi rectilignes dans un contexte multi-

capteurs avec un bruit gaussien stationnaire coloré éventuellement non circulaire.

3.2 Probléme de détection

3.2.1 Problématique

Nous allons ici nous placer dans le cadre général de la détection optimale d’un signal s(m)(t) €
CV appartenant & une famille de M signaux équiprobables observé & travers un bruit additif n(t)

gaussien, centré, stationnaire non nécessairement circulaire et coloré ou non nécessairement blanc.
x(t) = s (t) + n(t), m=1..M. (3.2.1)

Dans ce cadre, les criteres de détection optimaux de minimisation de la probabilité d’erreur,
maximum a posteriori (MAP) et maximum de vraisemblance (MV) sont équivalents. Avec ce dernier
critere, le récepteur optimal a été dérivé dans [54, chap.4] dans le cadre scalaire réel, a bruit gaussien
temporellement blanc et dans [50, chap.4] dans un cadre plus général de bruit gaussien stationnaire
coloré.

Dans le cas temporellement blanc, on obtient :
+00 2
m = Arg Min,, / [:v(t) - s(m)(t)] dt, (3.2.2)

et dans le cas stationnaire coloré ou la densité spectrale de puissance 7,(f) de n(t) ne s’annule en
aucune valeur de fréquence (ce qui le cas cas lorsque le bruit n(t) est composé d’interférence et de

bruit thermique de fond temporellement blanc).

7= Arg Min,, [ 1 (Dla() - ()P, (323

Par facilité de notation, les transformées de Fourier de toutes les fonctions temporelles scalaires,
vectorielles ou matricielles, définies dans les chapitres 3, 4 et 5 utiliseront la méme lettre. Par
exemple, ici z(f) et s(™)(f) désignent les transformées de Fourier de z(t) et s(™) () respectivement.

Cette relation (3.2.3) est équivalente a la relation (3.2.2) apres blanchiment temporel :
~ . +oo (m) 2
i = Arg Min,, [wb(t) —s! (t)] dt, (3.2.4)

ot zp(t) = x(t) = b(t) et sl()m)(t) = (M () % b(t) on b(t) est la transformée de Fourier inverse de
_1

rn? (f) et est obtenu par le théoréme de factorisation spectrale est un filtre causal.

Le but de cette partie est d’étendre ces résultats aux cas complexe multidimensionnel et non

circulaire. Dans le cas de bruit multidimentionnel complexe circulaire blanc spatialement et
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temporellement, 1’extension de (3.2.2) est immédiate en reprenant 1’espace des signaux développé

dans [50, chap.4] (voir Annexe C). On obtient similairement & (3.2.2) :
+00
i = Arg Min, f () - (™ (8)|[2dt, (3.2.5)
ou de fagon équivalente par le théoreme de Parseval :

m = Arg Min,, [ [le(f) - ™ (f)|dr, (3.2.6)

3.2.2 Modele général a bruit stationnaire multidimensionnel gaussien non

circulaire coloré spatialement et temporellement

Considérons I’écriture étendue du modele d’observation associée a (3.2.1)
() =3 () +n(t), m=1.M (3.2.7)

ot 71(t) est un bruit gaussien, centré, stationnaire, non circulaire et coloré, de matrice de covariance
temporelle
Bo(r) 4 ( Ru(1)  Cu(7) )
C.(r)  Ry(7)
supposée inversible car le bruit est en général une somme d’interféreurs et de bruit de fond blanc et
circulaire non corrélés entre eux. R, (7) et C,,(7) sont les matrices de covariance et de covariance
complémentaire temporelle de n(t). Soit Ry (f) la transformée de Fourier de Ry (7) qui s’écrit sous
la forme Ry(f) = RE (f)&(f) Nous supposons & au551 que Rz(f) est inversible V f. Notons
B(t) la transformée de Fourier inverse de la matrice Rﬁ (f).

Procédons au blanchiment au moyen de filtre B(t) causal :
Tp(t) =30 (1) +7ip(t), m=1..M (3.2.8)

avec Tp(t) = B(t) * E(t), ~(m)(t) B(t) » 3" () et mp(t) £ B(t) * fi(t) en désignant par =
le produit de convolution'. Nous avons démontré dans I’Annexe D que le célebre théoreme de
factorisation spectrale sous forme réelle ou complexe circulaire peut s’étendre au cas non circulaire.

H ~
Par suite il existe une racine carrée R2 (f) telle que B(t) est causale et structurée

B(1) - Bi(t)  Ba(t)
B;(1) i )

np(t) a ainsi comme matrice de covariance

RﬁB(T) = E[ﬁB(t)ﬁB(t—T)] = IQN(S(T)v

1. Ici le produit de convolution * entre matrices, vecteurs ou scalaires est défini en remplacant les produits de

scalaires par des produits de convolution.
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ceci signifie que np(t) a comme matrice de covariance R, ,(7) = In6(7) et comme matrice de
covariance complémentaire C,,,(7) = On. Il est donc blanc temporellement et spatialement et de
plus circulaire, ainsi la forme d’onde détectée, a partir de I'observation non étendue équivalente a
(3.2.8), s’écrit sous la forme (3.2.5)

+00
m o= A Min, [ s g0 @l

- Arg Minm[:oH%B(t)—EEBm)(t)]Pdt, (3.2.9)
= ArgMin,, [ @s() -3 (NI, (3.2.10)
= AxgMin, [ (@) -3)" RE (DR () (B() -5 .

= Ang Min, [ (200 -3(0) " B () -3 () df, (3:2.11)

—H -H
car @5(f) = Ry? (NB(S) et 357 () = R (1™ ().
Dans le cas d’un bruit stationnaire multidimensionnel complexe non circulaire coloré spatialement

et temporellement blanc, (3.2.11) devient :
i = Arg Min,, [: (8 -3"(N)" B (3(5) -5 (5) ) df. (3.2.12)

Notons qu’une démonstration directe permet de dériver (3.2.12) sans passer par le blanchiment
spatial étendu (voir Annexe E) dans le cas particulier de bruit temporellement blanc.

Dans le cas particulier ou le bruit est circulaire, nous avons :

R(f) :( fll) 0 )

0 R.(-1)
et (3.2.11) devient :

7= Arg Min,, [ (2(5) 5™ ()" RS (20) - () (3.:2.13)

Dans le cas d’un bruit stationnaire multidimensionnel complexe circulaire coloré spatialement et

temporellement blanc, (3.2.13) devient :

#i = Arg Min,, f: (e() - ™) B (2(£) - s (5) ) df. (3.2.14)
3.3 Récepteur MLSE a bruit stationnaire pour modulation
linéaire

La structure de récepteur MLSE a été étudiée dans plusieurs références. Et, il a été démontré,
dans un contexte circulaire blanc [17] et circulaire coloré [32], que ce récepteur est constitué de trois

parties : la premiere partie est linéaire et est constituée par le filtre adapté. La seconde est constituée
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par une prise d’échantillons aux instants k7" en sortie de ce filtre adapté. La troisieme est non linéaire
et peut étre réalisée par I’algorithme de Viterbi. L’objectif de ce paragraphe est d’examiner si cette
structure s’étend au cas de bruit non circulaire coloré spatialement et temporellement. L’enveloppe

complexe du signal utile est de la forme :

K-1
sM(t) = a5 Y al™g(t - kT) (3.3.15)
k=0

ou les {ax}r-0.x-1 correspondent aux symboles du signal utile, qui sont équiprobables et
statistiquement indépendants. Si a;, appartient & un alphabet A de taille S, on a M = S& messages
équiprobables. T désigne la durée symbole, g(t) = v(t)+h(t) est le filtre de mise en forme qui integre
Pimpulsion de la modulation linéaire v(t) et la réponse impulsionnelle du canal de communication
h(t). \/ms est un gain car v(t) et h(t) seront normalisés (voir chapitre 5). K désigne le nombre
de symboles de la séquence étudiée ou KT est supposée grande devant le support de v(t). Dans
ce paragraphe, nous distinguons deux types de récepteur MLSE : MLSE sous hypothese d’un bruit
stationnaire circulaire qu’on note "MLSE stationnaire circulaire” et MLSE sous hypothese d'un
bruit stationnaire non circulaire qu’on note "MLSE stationnaire non circulaire”. Il est a préciser

que dans les deux cas le bruit est supposé gaussien stationnaire et potentiellement non circulaire.

3.3.1 Récepteur MLSE stationnaire circulaire

Dans ce cas I’équation de vraisemblance correspondante (3.2.13) s’écrit sous la forme :

(60..6;(_1) = Arg Min(ao-.aml)
H

+00 K-1 . K-1 . /
/ (w(f) -V ), akg(f)e””f’”) R,(/) (:v(f) -V Y ak/g(f)eﬂ“f”)df, (3.3.16)
et k=0 k=0
avec g(f) 2v(f)h(f), qui se développe :

K-1K-1 +o00 i ’

(60..61(_1) = Arg Min(ao..aK,l) (\/71'_5 Z Z a]:ak, / gH(f)R;ll(f)g(f)GZQWf(k_k )Tdf
k=0 K'=0 —o0
3 oy -1 i2n fkT
WY i [ g (DRI DN ITaf]). (33.47)
k=0 —oo

Ainsi le récepteur est constitué d’un filtre de mise en forme

w’(f) = g" (HR (), (3.3.18)

qui est un filtre linéaire spatio-temporel, suivi d’'un échantillonneur au rythme symbole. Nous avons
démontré dans 'annexe F qu’il s’agit d’un filtre linéaire adapté c’est a dire un filtre linéaire qui
maximise a chaque instant kT le rapport de la puissance du signal utile sur celle du bruit. A la

sortie de ce bloc de filtre adapté spatio temporel (FAST) on obtient :

Y= [:o g (DR (N2 (e df = w™ (=) % 2(t)=rr = y(#)ls=pr-

90



Ce bloc FAST sera suivi d'un bloc non linéaire qui a pour role de trouver la séquence de symboles

(@o.-@K-1) qui minimise la métrique suivante :

K-1K-1 K-1
Aag..ak-1) 2/Ts >, > apapri—w —2R[ Y. ajyel, (3.3.19)
k=0 k’=0 k=0

avec
+00 .
nex [ g (RN
qui en pratique est supposé de support borné (ry = 0 pour |k| > L). Puisque en négligeant les effets
de bord :

K-1 L
Aag..ag-1) = ). {\/71'_5(|ak|27’0 + 2R [ ay, Za};m]) - 2%[a2yk]} , (3.3.20)
k=0 =1
la métrique A satisfait la relation
A(ao..ak) = A(ao..ak_l) + )\(yk, Ay Afe—1 5 ..ak_L). (3321)

A(ag..ax) peut donc étre minimisée par I'algorithme de programmation dynamique de Viterbi. Par

suite, le récepteur MLSE circulaire a la structure suivante :

x(t) y(t) , uk @o--Tr—1
A -

Algorithme de Viterbi

w(f)

kT
FAST k=0.K-1 T{Tk}k:O..K—l

FI1GURE 3.1 — Structure du récepteur MLSE circulaire.

La sortie échantillonnée de filtre FAST y; s’écrit sous la forme

[T wh(paner it

[o¢]

Yk

K-l +oo . , +00 .
_ Z ajs [ wH(f)g(f)eﬂﬂ'f(k—k )Tdf T f wH(f)n(f)eﬂ”fdef.
k'=0 e —00

Ainsi
yr = Vs(arro+ ), awri-w) +n, (3.3.22)
avec wek
Tk = [:o w (Hg(He> T df ot rg = [:o g (R (Hg(f)df eR
et

m= [ wl (e,

Remarque : Toutes les expressions précédentes peuvent s’exprimer temporellement. Ainsi y(t) =
wi(~t) x x(t) = [ w (1 - t)x(r)dr avec wll(~t) = gf(~t) * R™(t) ot RI™(t) désigne la

transformée de Fourier inverse de R;,'(f). Ainsi

y(t) = g™ (=) = Ry (1) » 2(1),
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qui donne
+00 +00 .
y(t) = f / g™ (u— ) R™ (u — v)z(v)dudv. (3.3.23)
De méme on définit
H +00 H +00 + 00 H .
r(t) = wh (~t) = g(t) = f w (1 - t)g(7)dr = [ f g™ (u— ) R™ (u - v)g(v)dudv.
Ainsi nous pouvons écrire
+0oo +o00 H .
r(ty —tg) = f / g (u—t1)R," (u—-v)g(v - to)dudv.
Ceci donne
+o00o +00 .
P (k- KT = f f g™ (u— KT)R™ (u - v)g(v - K'T)dudv. (3.3.24)

Ainsi I’équation de vraisemblance (3.3.17) peut s’écrire autrement, dans le domaine temporel, de

la fagon suivante

K-1K-1 +00 +00 .
(@o-Tr-1) = Arg Min, ox ) (\/775 > apar [ / g™ (u-ET)R™ (u-v)g(v - k'T)dudv
k=0 k’=0 o0 ST

K-1 +oo 400 .
—2%[;0@}2 Lo Lo g (u-kT)R" (v—u)az(v)dudv]). (3.3.25)

Cas particulier : symboles a; réel

La métrique (3.3.19) s’écrit alors sous la forme

K-1K-1 K-1
Aag..ax-1) /Ts Y, Y. Ty — ., apzk, (3.3.26)
k=0 k=0 )
avec zp = 2R(yx) qui est donnée par
Zk = 2\/’/Ts(ak7“o + Z akrﬁ‘i(rk_kf)) + S‘i(nk), (3327)
k'+k

et la structure de récepteur de la figure 3.1 devient :

x(t t Tp.. O -
O] gy L }/ P Lom() || Algorithme de Viterbi |21
kT
FAST Try

FIGURE 3.2 — Structure du récepteur MLSE circulaire avec des symboles réels.
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3.3.2 Récepteur MLSE stationnaire non circulaire

Dans ce cas I’équation de vraisemblance associée & (3.2.11), s’écrit sous la forme :
(@p..ax-1) = Arg Min(ao‘.aK_l)
o0 K-1 } H . K-1 '
S (30 S o @ mn) w2 (200 - VA S (ea (e ars2s)
—e k=0 k'=0

avec Z(f) = [T (f), 2" (~f)]". L’idée est de partitioner g(f) comme suit G(f) = g;(f) + g5(f)
avec g,(f) = [T (f),07]F et go(f) = [0, g™ (~f)]F. Par conséquent, (3.3.28) devient

K-1K-1

+00 . ,
(@-ax-1) = Arg Min<a0..aK_1>(wr_s > 2 %[am [ gt DB (gi (et >Tdf]
k=0 k’'=0 -
K-1K-1

+/Ts > > %[akak, [:o gg(f)R%l(f)gl(f)ei27rf(k—k’)Tdf]

k=0 k’=0

K-1 oo .
fﬁ[ S [T gl (f)R#(f)%(f)emf’def]

k=0 -

K-1 oo '
—9“[ D ak [ gﬁl(f)R;f(f)&:’(f)e’Q’ff’“Tdf]). (3.3.29)
k=0 b

En remarquons que les deux termes [T gl(f YR (f)E(f)e2 kT qf et
[ gl (ORI (E(f)e?™*Tdf sont conjugués, (3.3.29) devient

K-1K-1 o | ,
(@o-@r-1) = Arg Ming, o (\/77_5 >y %[a,’;ak, f g (R (f)gy (f)e2md ok )Tdf]
k=0 k'=0 —o0
K-1K-1 . | ’
+\/7T_s Z Z %[akak,[ gg(f)R%l(f)gl(f)eﬂwf(k—k )Tdf]
k=0 k'=0 —o0

K-1 +oo ‘
-25“[ D, ai f gfl(f)Rﬁl(f)i(f)eﬂ“f”df]) , (3.3.30)
k=0 e

qui peut étre écrite sous la forme

K-1K-1 o1
Aag..ag-1) =v/Ts . Y. Rlajapre—i + arapry_ ] = 2R[ Y. ajyl, (3.3.31)
k=0 K720 =
avec
+00 ) oo A
V“k:f[w g1 (NB' (N1 (N df, vy = [oo g (R (Fga(He> " af  (3.3.32)
et

wr [ gl NRADE DT = [l (@),

qui est la sortie a 'instant k7T du filtre WL de fonction de transfert

wi' (f) = g1 (/)R (f),
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et d’entrée Z(f). La métrique A peut donc aussi étre minimisée par ’algorithme de programmation

dynamique de Viterbi et le récepteur MLSE non circulaire a la structure suivante :

z(t t qo.. G-
L, wi (f) u 27 U Algorithme de Viterbi oA
kT

FAST Trk, L

FIGURE 3.3 — Structure du récepteur MLSE non circulaire.

Puisque
Z(t) =\/7s (Zk: arg,(t-kT) + Zk: apgo(t— k:T)) +7(t), (3.3.33)

wl () est le filtre WL qui maximise le SNR sur le symbole courant a; aux instants k7 au sens

de la famille des filtres WL invariants dans le temps.

Ecriture temporelle
De facon similaire au récepteur MLSE circulaire, les expressions de 7_g, r},_, et y, peuvent

s’écrire en notation temporelle sous les formes

+00 +o00o .
o 2 7 (O)leqeryr = [ f 9" (u - KT)RE (u - v)gy (v - K'T)dudv  (3.3.34)

+00 +00 .
Thokr = T,(t)|t=(k—k')T = [00 [oo g{l(u - kT)RY (u—-v)gy(v—k'T)dudv  (3.3.35)
+00 +00 .
e = y(t)|=kr = [oo [oo 9 (u - kT) R (u - v)E(v)dudv. (3.3.36)

Ceci donne la métrique temporelle suivante :

(ao..aK_l) = Arg Min(ao..ax-ﬂ
K-1K-1 +00 + 00 .
(\/71'_5 YR [a,’;ak/ f f 9 (u-kET)REY (u-v)g, (v - k:'T)dudv]
k=0 k’=0 e e
K-1K-1 +00 +00 .
v ¥ % a7 gl - KD RE (0= 0)g) (0 KT duds ]
k=0 k’'=0 oo T

K-1 oo rteo .
‘2%[%}@2 [ gff(u—kT)R%W(u—v)%(v)dudv]), (3.3.37)

ot R2V(t) est la transformée de Fourier inverse de R:'(f). y(t) 2 wi (=) » B(t), r(t) = wi (-t) »
g1(t) et ' (t) 2 wi (=) + go(t) ot wH (f) 2 go(f)R7'(f). Ceci donne en remplagant #(t) par son
expression (3.3.33),

y(t) = /75 (Z apr(t—kT) + Z apr'(t - kT)) + Ny, (1)
k k
avec Ny, (t) = wi (-t) * 7(t). En notant par n,, x = 1y, (t)|i=kr, nous avons

Y = agro + agro + 2 (@i + QT ) + Ty k- (3.3.38)
k'+k
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Ici le terme ajr( représente Dlinterférence du symbole conjugué (CSI), le terme
Yhrsk (a,:,rfc_k, + akrrk_kf) représente  Uinterférence inter-symboles (ISI) et ny,,,  est
I'interférence co-canal (CCI). De plus, nous avons démontré en Annexe G a partir de la formule
des interférences (1.5.29) et (1.5.30) de I’Annexe I que

E[nwl,m;l,l_k] =1 et B[Ny, 1My i-k] = T (3.3.39)

Ces relations étendent la relation classique E[nyn;_,] = rj, du récepteur MLSE circulaire.

Cas particulier : symboles a; réel

Dans le cas ou les symboles ay sont réels, la métrique (3.3.31) s’écrit sous la forme

K-1K-1 , K-1
Aag-.ak-1) =v/Ts ». Y. apapR[re—p + 1] -2 Y apRye], (3.3.40)
k=0 k'=0 k=0
oll 2 = 2R[yx] = 2R[ /2wl ()@ (f)e?™*T df]. Soit
K-1K-1 , K-1
A(ao..aK_l) = \/71'_5 Z Z akak/%[rk_k/ +7“1:_k/] - Z A2 - (3.3.41)
k=0 k’=0 k=0
Puisque
a = [ wllOEOE T [ wll (e
= [T @ E I = @ () 5 F (e
ol
@ (1) =" (N Bz (). (3:3.42)
et

Z(t) = /75y, arg(t - kT) + 1 (t), (3.3.43)
k

2 = Z(t)|t:kT = \/Fs(ak’l“r’o + Z akrrr,k,k/) + N ks (3.3.44)
k'+k

avec gk = ng(t)|err ot ng(t) = @Y (=) « 7a(t) et rpp = v (8)|ppr ot r(t) 2 @ (~t) xG(t). Nous

avons démontré en Annexe G que :
Elngmgi-k] = k- (3.3.45)

Par la suite, le récepteur MLSE non circulaire a I'une des deux structures équivalentes suivantes :

Zk ao..EK_l

Z(t
L» 2R(.) Algorithme de Viterbi

¥

wi’(f)
KT

FAST T’rk, %

ou
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z(t z(t) z Qo..0x -
ﬁ* @ (f) ( 27 k Algorithme de Viterbi it iSe
kT

FAST 7k

FIGURE 3.4 — Structures du récepteur MLSE non circulaire avec des symboles réels.

Puisque Z(t) = /75 ¥ axg(t—kT) +72(t), le filtre @™ (f) donné par (3.3.42) est le filtre WL qui
maximise le SNR sur le symbole courant dans zj (3.3.44) parmi la famille des filtres WL invariants

dans le temps. C’est donc aussi un filtre adapté.

3.4 Reécepteur MLSE a bruit stationnaire pour modulation
linéaire quasi-rectiligne
3.4.1 Récepteur MLSE stationnaire circulaire
On appelle modulation quasi rectiligne une modulation linéaire dans laquelle les symboles ay, =

i*by, ot by, sont des symboles réels et ott v(t) est une impulsion réelle. Alors

K-1
st (t) = /ms Y 0™ g(t - kT)
k=0

et (3.2.1) devient :
K-1
z(t) =/ y 0 g(t - kT) + n(t), (3.4.46)
k=0
ou g(t) = v(t) » h(t). Les modulations MSK et GMSK en sont des exemples respectivement exacts

et approchés (voir Chapitre 2).

En remplacant aj, par i*bj, dans (3.3.19), la métrique A & minimiser devient

K-1K-1 K-1
A(bo-br-1) =/Ts D, Y bibwrak—i — Y. brzag, (3.4.47)
k=0 K7=0 i=0
avec
+o0 )
rar = )= (0 [ g (DR Dg(h)e I df
et

can 2 2R[(—)Fye] = 2% [(-@)k ] :° w (F)a( f)eizﬂf’def] .

Ce récepteur MLSE se compose donc d’un filtre linéaire w? (f), d’une prise d’échantillons aux
instants k7', d'une post-rotation de 7/2 (introduite par [48] sous forme d’une prérotation) et d’une
minimisation d’'une métrique qui peut étre réalisée par I'algorithme de Viterbi dont la métrique de

branche dépend ici de la parité de k, avec la structure suivante :
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x(t t Yd,k 2.k Bo..bx -
) w (f) il )/ U x(=i)F 293(.) Algorithme de Viterbi | oTR
kT

TTd,k

FIGURE 3.5 — Structure 1 du récepteur MLSE circulaire pour modulations quasi-rectilignes.

Ce qui donne un récepteur MLSE identique au cas de symboles réels en y incluant un terme de

post-rotation.

Remarque : Notons que cette structure aurait pu étre aussi obtenue par un traitement de
prérotation classique moyennant un développement plus long.

En effet, en remplacant a; par i*b;, dans (3.3.25), la métrique A & minimiser devient

K-1K-1 .
Abobr1) = (wr—sz Z bybpi® f f g™ (u— KT)R™ (u - v)g(v - K'T)dudv
k=0 k’=0

9 Z R[i™ f f H(u-kT)RgW(u-u)x(v)dudv]). (3.4.48)

En multipliant les deux expressions g (u—kT)R™ (u-v)g(v-k'T) et g (u—kT)R™ (u—-v)x(v)
par iT (iTi T )i"T, nous obtenons
K-1K-1

Albo-brc) = (w—sz S ot [ [ ol DR Do KT

k=0 k’=0

—QI;)bk‘ﬁ / [ g (u— KT)R™ (u - v)wd(v)dudv]) (3.4.49)

ol Rgt‘(’i(t) £ i_%Rg“’(t), xzq(t) = i_%m(t) et g4(t) = i_%g(t) sont des opérations de dérotations
introduites par [48]. La métrique (3.4.49) a alors une structure identique a celle des modulations

PAM :
K-1K-1

A(bo.br-1) = /75 Y, Z brbrrd gy — 2 Z bizdk, (3.4.50)
k=0 K'=0

avec Tq g = f+°°f w 94 (- k:T)RmV(u 0)g4(v = K'T)dudv, 241 = Ryax] et

ydk_f+°°/ g (u- kT)RmV(u v)xg(v)dudv.

Puisque Rlnv V(t)=qiT Rm"(t) e~i2m T RI™(t), sa transformée de Fourier est 6(f + =)+ RN (f) =

R\(f+ ﬁ). Par suite y,4 1 s’écrit sous la forme fréquentielle suivante :
+00 _ 1 9
vak= [ g DR + )walHe>Mp.
.t —iomt
Comme g,(t) =i 7g(t) = e "3 g(t), ga(f) = 9(f + 75) et ma(f) = ([ + 7r)

Yak = [::o wgl(f)md(f)eiQWfdef _ (—Z)k [;w ,wH(f)w(f)eZQﬂ’fdef _ (—i)kyk,
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ot 'on retrouve le filtre w? (f) = g’ (f)R,*(f) du récepteur MLSE stationnaire circulaire pour
modulation QAM et avec

wi (f) =9H(f+ﬁ)R;1(f+ﬁ). (3.4.51)

Nous trouvons alors une structure de récepteur MLSE similaire a celles des modulations rectilignes

avec une dérotation pres car xq(f) = x(f + ﬁ) Nous avons alors :

x(t zq(t t) Yak Zd Bo.brc_
ﬁ. xiF () wf(f) yd(jv 2R(.) Algorithme de Viterbi 0T
kT
TTd’k

FIGURE 3.6 — Structure 2 du récepteur MLSE circulaire pour modulations quasi-rectilignes.

Puisque

. K-1
wq(t) =i Ta(t) = /ms kz brgq(t — kT') + ma(t),
-0

avec ng(t) = i_%n(t), Ya i §'écrit sous la forme :

Yak = /Tsbkrao + \/W_sk%:k bprra -k + N ks (3.4.52)
avec
Tdk-k = [ :o wi (1)ga( e E BT af
= [ TGRS ¢ )Ty
= G [T G DRI (G E T < (<,
et

Ng g = /_‘::0 wgl(f)nd(f)ei%rfdef _ (—i)k [::o wH(f)n(f)eizﬁfdef.

Ainsi rqo = (23 gl (DR (f + 77)94(N)df = (23 g™ ()R, (£)g(f)df est un réel positif et

Zd k = 29%[yd,k] = 2\/7rsbk7‘d’0 + 2/ Z bk/%[rdka_k] + 29{[7‘Ld’k]. (3453)
k'#k

3.4.2 Récepteur MLSE stationnaire non circulaire

En remplacant a; par i*b;, dans la métrique temporelle (3.3.31), la métrique & minimiser devient

K-1K-1 K-1
A(bo..bK,l) = \/7T_s Z Z bkbkr%[rd’k_k/ + (_1)krdfk—k’] - Z bkzd’k, (3454)
k=0 k’'=0 k=0
avec
rap = (=) et vl =i, (3.4.55)
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ol 7, et 7, sont donnés en (3.3.32), et

2R[ (=) yi] = (=) s, + i*y;

13

2d,k

+
— 00

avec wi (f) = g8 ()R (f).

0 [T wll (@I i [ wl (ryw(n) ey,

Ainsi, le récepteur MLSE relatif & ce cas se compose de deux filtres WL, d’une prise d’échantillons

aux instants k7', de deux post-rotations de 7/2 et d’'une minimisation de la métrique qui peut étre

réalisée par 'algorithme de Viterbi dont la métrique de branche dépend ici de la parité de k, avec

la structure suivante :

() ik
wi' (f) 7 x(=i)*
kT
Z(t) y2(t)  yok Zd k Do.br-1
wil (f) e xik H@—v Algorithme de Viterbi ———
kT L

f Tdk f TZM

FIGURE 3.7 — Structure 1 du récepteur MLSE non circulaire pour modulations linéaires quasi-rectilignes.

Notons que le résumé exhaustif de zq, s’écrit sous la forme

Zd.k

+ 00 .
[ wlh(hmpe
Vs (bw‘o,k + > bk’Tk’,k) + N ks

k'+k

avec nqy, = [ wiiy (/)R(f)e* ™ Tdt ou

wiy () = g(y (R (f) et g(iy (1) = [(=)"a1’ (f) +i"g5 ()],

avee
ror = [ ol (DB (Dagy(Ndf
Tk = [:ogfi)(f)R%l(f)g(kf)(f)e"Q”(’“"“')def,
ou

K-1
B1) = VT 3 bugay (¢ KT) + 7100,

(3.4.56)

(3.4.57)

(3.4.58)

(3.4.59)

(3.4.60)

(3.4.61)

Ainsi, le filtre WL wgﬁ)( f) (3.4.58) peut donc aussi s’interpréter comme un filtre WL adapté a

Iinstant k7', ou peut aussi s’interpréter comme une famille de quatre filtres associés aux instants

kT avec k modulo 4.
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x(t zq(t), Zd.k Bo.bx—
L» wgg)(f) d(/) Algorithme de Viterbi | OTRC
kT
TTdJ{:v T{j,k

FIGURE 3.8 — Structure 2 du récepteur MLSE non circulaire pour modulations linéaires quasi-rectilignes.

En remplagant g;)(t) par son expression (3.4.58) dans (3.4.61) et en utilisant (3.4.56), nous

obtenons 'expression de zq ) donnée par :

Zdk = 2\/71'5 (bk(To + (—1)’“9‘{[7“6]) + Z bk/%[(—i)k_k,ﬁc_kf + ik+k,T;€tk/]) + N1.d,k + (—1)kn2yd7k,

k'+k
(3.4.62)
olt 7, et 7, sont définis en (3.3.32) et olt ny 4 et ng g sont définis par :
+00 .
mar = ()" [ gl (DR (DR df (3.4.63)
+00 )
maar = (0" [ g (DR (DR Ty, (3.4.64)

Remarque : Notons que, comme pour le cas circulaire, cette structure aurait pu étre obtenue
autrement par le traitement de prérotation introduit par [48] mais avec un développement plus long.
En effet, en remplacant a; par i*bj, dans la métrique temporelle (3.3.37), la métrique & minimiser

devient

K-1K-1 , (oo oo .
Abo.br-1) = (\/7? S S bb R f [ g (u - kT)R2 (u - v)g, (v - k'T)dudv]

k=0 k’=0
K-1K-1
+/Ts Y. Z bebrR / f gt (u - kT)RE (u-v)g, (v - E'T)dudv]
k=0 k’=0
2 Z bR[i™ f ] gl (u-kT)Ri;V(u—v)z(v)dudv]). (3.4.65)
En appliquant la méme approche que pour le cas du récepteur circulaire, on obtient
K-1K-1
Mntis) = (Va8 3 e[ [ gl DR gl KT
k=0 k’=0
K-1K-1 )
A 88 e[ [ o KD R - 09, (0 - KT dude]
k=0 k’=0
-2 Z bR / f g d(u kT)RmV(u v)wd(v)dudv]), (3.4.66)

avee gy (1) 27T gy (t), goa(t) 27 Tgy(t), REN() =i T REV(t) et

Ta(t) 2 i TE(1) = \/ﬂ_szkj br[g1,a(t = KT) + (=1)" g5 4(t = KT)] + Ta(t), (3.4.67)
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avec mg(t) = i_%'ﬁ(t), (3.4.66) s’écrit ainsi

K-1K-1 K-1

A(bo..b[{_l) =\/Ts Z Z bkbk’%[rd,k—k’ + (_1)krély:k—k’] -2 Z bki)%[ylvd,k],
k=0 k’=0 k=0
avec
s oo oo H inv !
Td -k = [ [ g1qa(u—kT) R (u-v)g, 4(v—k'T)dudv,
/ N oo oo H inv !
T k! = [OO /:oo 92.a(u - kT)RE(u - v)g; 4(v - k'T)dudv,
et

+00 400 i
mart [ [ gl KR (- o) () dudo.

(3.4.68)

(3.4.69)

Puisque la transformée de Fourier inverse de ;%(t) est aussi RZ'(f + ﬁ), (3.4.69) s’écrit

fréquentiellement :
Bl i -1 1 _ iom FRT
Yi,dk = [oo gl,d(f)Rﬁ (f+E)$d(f)e df
+00 .
= [ (DB df = wlly (1)  Ba(®) ek
+00 .
- CF [l (nE(neI Ty,
avec

wily(F) =gl (F+ SR (f + ) et wl (1) 2 gl (R ()

En remarquant (démontré dans I’Annexe H) que

Yidk = (-1)* 2,085

avec
Y2.dk = [::o wé{d(f)id(f)ei%f”df = wgd(—t) * Ed(t)|t:kT
= G [Tl (E(n)ei Ty,
ou

wily(£) =g (F+ SRS + 1) ev wd () 2 g (DR (),

le critere (3.4.68) s’écrit sous la forme :

K-1K-1 K K-1
A(bg..bK_l) =\/Ts ( Z Z bkbk/m[rdyk,kf + (—1) Tdfkk’]) - Z bkszg,
k=0 k’'=0 k=0

avec

zak = 2R[y1an] = yiap + (=1) Y20,

et le récepteur MLSE présente la structure suivante :
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(1)

z4(t)

y1,a(t)

Yi,d,k

w{{d(f)

wﬁ{d(f)

Y2,4(t)

I’
kT

Y2.,d,k

kT

7

Algorithme de Viterbi

bo--br-1

f Tdk f TZM

FI1GURE 3.9 — Structure 3 du récepteur MLSE non circulaire pour modulations linéaires quasi-rectilignes.

Par suite :

Y1,a(t)

et

Y2,a(t)

et donc

et enfin

avec

Yi,dk

Y2.d,k

wily(—t) * Ta(t)

Vs 2 b [wily(=t) * g1 a(t = K'T) + (~1) wily(=) * g3 4(t = K'T)] + wily(~t) *7aa(t),
kl

wily(—t) * Fa(t)

Mﬂ_; b [wilg(—t) * 91,4t = K'T) + (~1) wily(~t) * gy a(t = K'T)] + w3ly(~) * Ta(t),

Zd,k

+

k'+k

+

nax + (=1)Fnoq,

k'+k

k'+k

Vasbe[rao + (1) 4o + 12,00 + (-1)*7) 0]

Vs Z b [Td,k—k' + (_l)kré,d,k—k’ T Tr2d -k T (_1)197"&,#1@’]

w{{d(_t) * G1.q(0) =k
wé{d(_t) * g1 q(t)|t=x7
wéfd(—t) * g9 q() =k
"de(‘t) * g9 q(t)|t=kT
wily(=t) * A1) 1=k

wi{d(—t) * T (t)|s=rT-
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Vsbi[rao + (—1)kr§7d70] +\/Ts Y b [Ta i + (_1)kré,d7k—k’] +N1dk

\/stk[T2170 + (—l)k’l“27d70] +\/Ts Z bk’[r:i,k—k’ + (_l)kr27d7k_kl] + N2 d.k,

(3.4.72)



En remarquant que

(=) wi’ (=) * g1 (Derr = (=)"r

(=) wi (=) * ga(O)li=rr = (=0)"

Td,k

l4
T2.d k

et en utilisant le fait que z4y = 29[yq 1], Uexpression de z4, (3.4.72) devient

Zak = 275 (bk(ro + (VPRI + S bR e+ i k,]) +n1an+ (=1) " ngqp.
k'+k

On retrouve ainsi 'expression (3.4.62) de z4 1, obtenue par I'approche de prérotation.

3.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons déterminé la structure de récepteur MLSE pour des modulations
linéaires a symboles complexes et a symboles réels, puis pour des modulations linéaires quasi
rectilignes dans un contexte multi-capteurs avec un bruit gaussien stationnaire non circulaire coloré.
Nous avons noté que tous les filtres WL adaptés obtenus sont structurés comme sous I’hypothese de
bruit circulaire. Ils se composent ici d’un filtrage WL de blanchiment spatio-temporel qui circularise
le bruit au second-ordre, d’un filtrage adapté au canal global sur chaque capteur et d’un filtrage
adapté au filtre de mise en forme. Cette structure sera adaptée a un contexte plus général (bruit
cyclo-stationnaire) dans le prochain chapitre. Ensuite, I’étude des performances de ces récepteurs
sera présentée dans le chapitre 5 ol nous démontrerons que les récepteurs obtenus ont de meilleures
performances que les récepteurs MLSE classiques qui ne prennent pas la non-circularité en compte,

quand ils sont en présence d’interférences non circulaires.
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Chapitre 4

Récepteurs pseudo-MLSE sous
hypothese d’un bruit
cyclo-stationnaire gaussien

éventuellement non circulaire

Sommaire

4.1 Introduction . . . . . . ¢ i i i i i i it i i e e e e e e e e e e e e e e e e e 105

4.2 Récepteur pseudo-MLSE a bruit cyclo-stationnaire pour modulation
Hnéaire . . . o v v i i it e e e e e e e e e e e e e e e e e e e 106

4.3 Récepteur pseudo-MLSE a bruit cyclo-stationnaire pour modulation
linéaire quasi rectiligne . . ... ... ... ... i e 111

4.4 ConclusSion . . . v v v v i i e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e 113

4.1 Introduction

Les premieres études sur la cyclostationarité datent des années 1950 avec les travaux de
Bennett [3] et Gladyshev [28],[29]. En 1959, Bennett a introduit les processus cyclostationnaires
dans le contexte de la théorie des communications. Quelques années plus tard, Gladyshev a
publié les premieres analyses sur les séquences périodiquement corrélées. Depuis, de nombreuses
contributions ont enrichi cette théorie, parmi lesquelles celles de Gardner [20] qui a développé
plusieurs représentations des processus cyclostationnaires & temps continu [21] et les a utilisées

dans la résolution des problemes d’estimation (voir par exemple [22],[23]).

Cependant, la notion de cyclostationarité n’a commencé a susciter un intérét pratique qu’a
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partir des années 1980 avec le développement du domaine des télécommunications. Par exemple,
elle a été utilisée dans les problemes d’identification et d’estimation, de séparation de sources,

de séparation de signaux se recouvrant spectralement, etc (voir le livre [24] et le papier tutorial [25]).

Les signaux cyclostationnaires, ou signaux périodiquement stationnaires, sont des cas
particuliers des processus non stationnaires dans le sens que leurs propriétés statistiques varient
dans le temps, mais d’une maniére périodique . Ces signaux cyclostationnaires sont généralement
générés par des systemes a sortie aléatoire et perturbée périodiquement dans le temps. Comme
exemples de systemes physiques, on trouve les processus météorologiques ou les bruits produits

par les machines tournantes ...

Dans le cas des systemes de télécommunications, les messages d’information de nature aléatoire
se conjuguent avec la périodicité introduite par les modulations, le codage, etc. pour acquérir de la

cyclostationarité.

Dans ce chapitre, nous étendrons la structure du récepteur MLSE développée dans le chapitre
3 dans le cas d'un bruit gaussien non circulaire stationnaire au cas d’'un bruit gaussien non
circulaire mais cette fois-ci cyclo-stationnaire. Nous considérons ici le cas d’interférences co-canal de
modulations linéaires QAM/PAM ou de modulations linéaires quasi-rectilignes de période symbole
T, toutes deux cyclo stationnaires de périodes respectives T' et 27. Comme nous ne disposons pas
d’un théoreme de factorisation spectrale dans le cadre cyclo-stationnaire qui permet 'existence
d’un filtre causal et causalement inversible widely linéaire variable dans le temps B1(t,7), Ba(t,7)
périodiques en t de période T tel que

+00 +00
np(t) = f _Bi(t)n(r)dr + [ Byt (n)dr,

soit circulaire, blanc spatialement et temporellement, nous n’avons pas pu dériver de récepteur
MLSE. Pour cette raison, nous imposerons des récepteurs structurés comme dans le cas stationnaire.
On lappelle ainsi récepteur pseudo-MLSE. Dans la premiere partie de ce chapitre, nous nous
intéressons a la structure de récepteur pseudo-MLSE dans le cadre d’une modulation linéaire. Cette

structure sera étendue aux modulations linéaires quasi-rectilignes dans la deuxieme partie.

4.2 Récepteur pseudo-MLSE a bruit cyclo-stationnaire pour

modulation linéaire

Ne pouvant dériver le récepteur MLSE, nous adopterons un récepteur structuré sous la forme

d’un filtre linéaire (dans le cas de bruit circulaire) ou WL (dans le cas de bruit non circlaire) qui

1. Un rappel des principales définitions et propriétés des signaux cyclostationnaires du second ordre sera exposé

en Annexe 1.
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tentera de maximiser le SNR sur le symbole courant, un échantillonneur aux instants k7', et une
minimisation d’'une métrique de Viterbi.

Nous distinguons le récepteur "pseudo-MLSE cyclo-stationnaire circulaire” construit sous hypothese
d’un bruit cyclo-stationnaire circulaire et le récepteur “pseudo-MLSE cyclo-stationnaire non

circulaire” construit sous hypothese d’un bruit cyclo-stationnaire non circulaire.

4.2.1 Récepteur pseudo-MLSE cyclo-stationnaire circulaire

Apres avoir exprimé le SNR en sortie y;, d’un filtre linéaire w™ (f) sur le symbole courant &

I'instant k7.
we= [ Wt (DT (p)f,

grace a l'expression de la puissance du bruit filtré cyclostationnaire donnée par (1.1.9) et (1.5.36).
+00
Po=% [ 0l (F+ RS (Dw(f - S)dr,

sous la forme

WSE(ai)!f+°° w (Hg(f)df |
Yo [l wh(f + §)RY(NHw(f - §)df

nous avons montré en Annexe F que le filtre linéaire w!? (f) qui maximise (4.2.1) est donné par la

SNR{ =

(4.2.1)

solution de I’équation fonctionnelle

0 11
9(f) e [Z Ri(f + 5)] w(f +a). (122)

Malheureusement ne pouvant résoudre cette équation (4.2.2), nous proposons de choisir simplement
le filtre :

wy(f) o< [R, (KT, )] g(f), (4.2.3)

extension naturelle du filtre linéaire [R,(f)]'g(f) du cas stationnaire, on R/ (¢, f) est la
transformée de Fourier de
R, (t,7) £ E[n(t)n" (t - 7)].

Puisque

R (KT, f) = ZR;?(f) pour o =k'/T; k' ¢ Z.

d’apres (1.1.3) appliqué & R, (KT, f) et que Ra(f) Ry (f +5) d’apres (I.1.4), le filtre (4.2.3) est

aussi donné par

wn() = (SR (1) - [ZR (f+& ] a(). (424

Dans le cas de bruit stationnaire R*(f) = 0 sauf pour « = 0, pour lequel R?(f) = R, (f) et I'on
retrouve le filtre adapté classique.

Notons ici que contrairement aux récepteurs MLSE, la matrice ¥, R} (f + %) n’est pas hermitienne,
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par suite en prenant le filtre w,(f) = [Za R(f+ %)]_19(]‘), nous avons en sortie y; de ce filtre &
I'instant kT :

[T wl (e
\/7T_s (ak’l“p’o + Z akfrnk_kf) + Ny, (425)

k'+k

Yk

ou le terme 7,0 est ici complexe

+00 o -H
o= [T 0| SR D] e

Comme nous proposons de conserver la métrique de Viterbi (3.3.17) du récepteur MLSE stationnaire

circulaire :
K-1K-1 K-1
Aag..ax-1) = \/71'3( Z Z a,’;ak,rk_kr) -2R[ Z agyr ], (4.2.6)
k=0 k’=0 k=0

ou ici la matrice R, (f) utilisée pour définir 7 de (3.3.17) est remplacée par R7(10) (f), transformée de
Fourier de la moyenne temporelle (par rapport & t) de la corrélation E[n(t)n (t-7)], le coefficient
Tpo du symbole aj dans y; (4.2.5) doit étre réel positif. Nous choisissons donc parmi les filtres

définis & une constante multiplicative pres de (4.2.4), le filtre

-1
wy(f) = e [ZR‘i(ﬂ%)] a(f), (4.2.7)
avec )
wéarg[[:og}[(f) [ZRﬁ(hg)] g(f)df]~ (4.2.8)
Nous avons toujours (4.2.5) out maintenant 7, est donné par
+00 -H
Tp0 = [oo g™ (f) [ZR?Z(f+ %)] g(f)dfl, (4.2.9)

avec

e [T H(f)[ RZ(f+§>] g(f)e* ™7 df

T'p.k

o i [:o gl (f) [E R (f+ %)] n(f)e2™ T g,

Par suite, le récepteur que nous proposons est constitué de ce filtre linéaire (4.2.7), dont la sortie

n

est échantillonnée a 'instant k7', suivi d’'une minimisation de la métrique de Viterbi du récepteur

MLSE stationnaire circulaire adapté a un bruit cyclostationnaire.

x(t t S

L’ w(f) 4 ,)/ UK Algorithme de Viterbi 40~ 4K 1
kT

fetRd Trk,kzo..Kq

FIGURE 4.1 — Structure du récepteur pseudo-MLSE cyclo-stationnaire circulaire.
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Cas particulier : a; réel
Puisque la métrique de Viterbi est conservée, le résumé exhaustif de celle-ci est comme dans le

cas circulaire avec zj = R(yx),

K-1K-1 K-1
A(ao..aK_l) = /T ( Z Z akak/rk_k/) -2 Z Ak Lk (4.2.10)
k=0 k’'=0 k=0

ou zj, est donné par
2L = /s (akrp,o + Z akri)‘i(rpvkk/)) +R(ng), (4.2.11)
Kk

et la structure de récepteur présentée par la figure 4.1 devient :

x(t t qag.. A —
wa(f) y(,), Y () ] Algorithme de Viterbi oK1
KT
TT’]{

FIGURE 4.2 — Structure du récepteur pseudo-MLSE cyclo-stationnaire circulaire avec des symboles réels.

4.2.2 Récepteur pseudo-MLSE cyclo-stationnaire non circulaire

Nous reprenons ici la méme approche structurée comme dans le cas circulaire dans laquelle le

filtre linéaire (4.2.7) est remplacé par le filtre WL

-1
wp1(f) =€ [Z R3(f + %)] 91(f), (4.2.12)

o

ol 1 est ici défini par
-H
a oo H Jo} o ~
veag| [ ol(N|SREG+D| D).
La sortie y; de ce filtre WL est échantillonnée a l'instant k7" pour donner :

v~ [ wl (DT ay,

qui, comme dans le cas circulaire alimente la métrique de Viterbi (3.3.30)

K-1K-1 K-1
A(ag..ax-1) =/Ts ( 3> Rlajapri-w + akakrr,g_k,]) -2R[ > ajykl, (4.2.13)
k=0 k’=0 k=0

oll ici les expressions 7, et 7, de (3.3.32) sont conservées en remplagant la matrice de corrélation
R5(f) par Rg))( f), transformée de Fourier de la moyenne temporelle (par rapport a t) de la

corrélation E[7i(t)7f (t - 7)] comme dans le cas circulaire, soit

ne [ gt (BOMD) aDe g, v [T gl (BO) guh)e M .

D’ou, le récepteur pseudo-MLSE cyclo-stationnaire non circulaire a la structure suivante :
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x(t t oA —
() wgl(f) y(}' Yk Algorithme de Viterbi | TR
kT

Trk,r,'g

FIGURE 4.3 — Structure du récepteur pseudo-MLSE cyclo-stationnaire non circulaire.

Cas particulier : a; réel
La aussi puisque la métrique de Viterbi est conservée, le résumé exhaustif de celle ci est comme

dans le cas circulaire z = 29[y ]. Soit d’apres (4.2.13)

K-1K-1 K-1
Aag..ax_1) = /75 ( Z Z agapR[rp_p +r,’c_k,]) - Z ARk, (4.2.14)
k=0 k'=0 k=0

avec

2k

2] [ wlh (1)@ )
[Tt iEne Ty,

avec comme dans le cas circulaire (4.2.7)

-1
@y (f) = e [Z R5(f + %)] a(f), (4.2.15)

«

ou % est ici défini par
+00 a -H
wearg[ [ g [ZR%(f+§)] §(f)df]-

Dans (4.2.14), les termes 7 et 7, sont donnés par les expressions (3.3.32) ol comme dans le cas
circulaire, Ry (f) est remplacée par RY(f).

Par la suite, le récepteur pseudo-MLSE non circulaire a I'une des deux structures équivalentes

suivantes :
z(t t z Q.. Q-
L» wﬁl(f) y(} Uk R(.) k Algorithme de Viterbi Gl
kT
Trk,r,'g
ou
z(t 2(t) =z oA -
Q» @f(f) ( 27 k Algorithme de Viterbi | 200K
kT

Tro

FIGURE 4.4 — Structures du récepteur pseudo-MLSE cyclo-stationnaire non circulaire avec des symboles réels.
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4.3 Récepteur pseudo-MLSE a bruit cyclo-stationnaire pour

modulation linéaire quasi rectiligne

Rappelons que les modulations quasi rectilignes sont cyclostationnaires du second ordre de
période 2T quelque soit 'impulsion formante v(t). Plus précisément, la fonction de corrélation
r.(t,7) est périodique en ¢ de période T et la fonction de corrélation complémentaire ¢, (t,7) est
périodique de période 27T (voir Annexe I).

Nous proposons d’étendre ici les récepteurs circulaires et non circulaires en conservant la aussi
les structures des récepteurs MLSE stationnaires et en particulier ses métriques de Viterbi. Nous
présenterons ici les structures avec postrotation. Les structures avec prétrotation s’étendraient de

la méme fagon.

4.3.1 Récepteur pseudo-MLSE cyclo-stationnaire circulaire

Nous reprenons la méme forme de la métrique a minimiser correspondante au récepteur MLSE

stationnaire circulaire pour modulation linéaire quasi rectiligne développée dans le chapitre 3 :

K-1K-1 K-1
A(bo..bK_l) = \/71'_3( Z Z bkbk’rd,kk’) -2 Z bkzd,k, (4316)
k=0 k'=0 k=0
ou
+00o -1 .
rar= [ g"(O[RAN] gD ar,
et ici

+00 o -H 4
Zdk = 2R !(_l)k [oo gH(f) [Z RO(f + 5)] w(f)ezQWfdef]’

. ! . . . s . Y ! .
ou « = kT, k' € Z pour un bruit cyclostationnaire de période T et ou o = ;—T, k' € Z pour un bruit

cyclostationnaire de période 27

Et la structure du récepteur pseudo-MLSE est donnée par :

x(t 4 Yd k Zd,k Bo.brc_
Q wf(f) 4 ),7 o x(=i)F 2R(.) Algorithme de Viterbi 0-OR1
kT ;
Tdk

FIGURE 4.5 — Structure du récepteur pseudo-MLSE cyclo-stationnaire circulaire avec postrotation pour modulations quasi-

rectilignes.
Avec : B
; a
wy(f) = e [ZRﬁ(hE)] a(f), (4.3.17)
«
ou ¢ est défini par (4.2.8) et
Yd,k = \/W_s(bkrp,d,o + ), bk’rp,d,k’—k) + Nk (4.3.18)
K%k
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ou

Tpdk = e W /:::" gH(f) [Z Ry (f+ %):I g(f)ei%def,

et
+00 .
nap= (0" [ wll (eI dy.
Ainsi
Zdk = \/TF_S (bkrp,d,o + Z bkz’%[rp,d,k’—k]) + iﬁ[ndk]. (4319)
k'#k

4.3.2 Récepteur pseudo-MLSE cyclo-stationnaire non circulaire

La métrique a minimiser a la méme forme que celle correspondante au récepteur MLSE
stationnaire non circulaire pour modulation linéaire quasi rectiligne développée dans le chapitre
3:

K-1K-1 K-1
A(bo..bx 1) = \/77_3( S b R[rapr + (—1)krdfk_k,]) - > brza, (4.3.20)
k=0 k’=0 k=0

ou

\k / -kt
Tak = (=0) T et vy =17y,

olt ici ry, et 7, sont définis comme en (3.3.32) ot Ry(f) est ici remplacée par R%O)( f), transformée
de Fourier de la moyenne temporelle (par rapport & t) de la corrélation E[7(t)7% (t - 7)].

Ici le résumé exhaustif de z4, sera défini par

+ 00 .
cin= [ wiloy (DFAHEdf,

avec le nouveau filtre défini par

-1
wy, (k) (f) = [Z R5(f+ %)] Gy (f),

ol ici Ry (f) est remplacée par la transformée de Fourier R (¢, f) & 'instant kT de la matrice de
corrélation
E[n)a(t-1)].

Remarquons que d’apres (I.1.3) et (I1.1.4) appliqué a 72(t)
"o o (6]
RG(kT,f) =Y Ry (f) = Y, Ry (f + 5)
« «

ou ici les fréquences cycliques o sont données par « = k'/T; k' € Z pour des interférences QAM ou
PAM et par a = k'/2T; k' € Z pour des modulations linéaires quasi-rectilignes (voir 1.3 de I’Annexe
I). Soit d’apres I'expression (3.4.58) de G (f) :

-1
DESTESI Pt
(_i)kwp,l(f) + ikwp,Z(f)a

wy, 1) (f)
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avec

wpa(/) [ZR%(J"%)]_ 91(f)

(03

1
wpa(f) [ZR (F+2) ] o).

d’ou la structure du récepteur pseudo-MLSE non circulaire :

vi(t)  yik
wﬁl(f) e x(=i)*
kT
z(t) y2(t) Y2k Zdk Bo.br—
w{;{z(f ) 7 xiF H@—» Algorithme de Viterbi 07K -1
kT

T ’I’deT Tél,k

FIGURE 4.6 — Structure du récepteur pseudo-MLSE non circulaire pour modulations linéaires quasi-rectilignes.

ou

+o0 )
[ wl(nEE I
Vs (bkrp,(],k + bk'Tp,k',k) +Ng

k'+k

Zd,k

(oo}

avec ngy = [T wg(k)(f)ﬁ(f)eﬂ”kadt,

oo -H
ok = J_ gﬁz)m[ZR%m%)] 90 (1)df

Tp,k' k

+00 -H ' ,
[m g{i)(f) [ZR%(er%)] g(k,)(f)emr(k-k T gy

et

K-1
T(t) = /75 kz_% beg () (t = KT) + (1),
avec gy (f) = (=1)"g1(f) +i"ga(f).

4.4 Conclusion

Nous avons proposé dans ce chapitre des récepteurs pseudo-MLSE sous hypothese de bruit
cyclostationnaire potentiellement non circulaire dans le cas de signaux utiles QAM, PAM et
modulations linéaires quasi rectilignes.

La structure de ces récepteurs a été imposée sous forme d’un filtre spatio-temporel, d’un
échantillonneur au débit symbole et de la minimisation d’'une métrique de Viterbi dans laquelle
le filtre spatio-temporel ne maximise plus le SNR sur le symbole courant aux instants k7.

Les performances de ces récepteurs seront étudiées dans le chapitre suivant.
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Chapitre 5

Etude de performances des
Récepteurs MLSE et pseudo-MLSE

pour des signaux stationnaires et

cyclo-stationnaires du second ordre
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5.1 Introduction

Nous avons introduit dans les chapitres 3 et 4 différents récepteurs MLSE et pseudo MLSE
selon les hypotheses faites sur le bruit total gaussien : circulaire ou non circulaire, stationnaire ou
cyclo-stationnaire de fréquence cyclique % pour la réception d’une modulation QAM, PAM et des

modulations quasi-rectilignes.

Tous ces récepteurs ont une structure identique, un filtre linéaire ou widely linéaire, d’un
échantillonneur au rythme symbole &7 suivi d’un algorithme de Viterbi. Dans le cas classique d’une
modulation PAM, avec réception mono-voie et d’'un bruit gaussien centré blanc temporellement et
spatialement, il a été démontré que les performances en terme de BER était directement reliées
au rapport signal a bruit sur le symbole courant en sortie de filtre adapté [43, chap.10]. En effet,
les performances des récepteurs MLSE en termes de probabilité d’erreur par symbole n’ont été
analysées a notre connaissance que dans le cas de modulations d’amplitude bande de base dans le
contexte mono voie sous bruit additif gaussien blanc par [43, chap.10]. Dans ce cas particulier, une

approximation de la probabilité d’erreur par symbole a été donnée sous la forme

P(erreur) ~ ¢1Q (CQ\/SNR) avec Q(x) = fﬂo \/12_
x s

ou le terme SNR représente le rapport de la puissance du symbole courant sur la puissance du

_u?
e 2 du,

bruit en sortie du filtre adapté et ou ¢; ne dépend que du nombre d’états de la modulation et
de la mémoire L du canal global et ou ¢y < 1 représente une perte de SNR due a l'interférence

intersymbole (¢2 =1 pour L =1).

Nous conjecturons ici que les performances en termes de probabilité d’erreur par symbole des
récepteurs MLSE que nous avons introduits sont toujours guidées par le SNR du symbole courant
en sortie de filtre adapté aux instants k7. Et, nous allons dans ce chapitre donner des expressions
de ces SNR sur symboles courants dans les situations ou le bruit total est centré, stationnaire ou
cyclostationnaire de circularité quelconque et cela pour chacun de nos récepteurs, introduits selon

certaines hypotheses.

5.2 Performances du récepteur MLSE stationnaire pour
modulation linéaire wutilisé en présence d’un bruit

stationnaire

Dans ce paragraphe, nous considérons les récepteurs MLSE introduits sous hypothese de bruit

stationnaire coloré temporellement et spatialement, circulaire ou non circulaire (dit récepteur MLSE
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circulaire et récepteur MLSE non circulaire) pour des modulations QAM et PAM, tous deux utilisés

dans le cas d’un bruit stationnaire, potentiellement non circulaire et de distribution quelconque.

5.2.1 Récepteur MLSE circulaire

A partir de Pexpression du signal 7, & la sortie de filtre multi-dimensionnel adapté w'(f)
(3.3.22), le SNR a l'instant kT s’écrit

sE 21,.2
SNR¢ = TeElEy. (5.2.1)
Y E|nk|

avec

= [ d DR D).

et d’apres la formule des interférences du filtrage linéaire (voir Annexe I)

Bl = [ (DR = [ (DR DN,

En remplagant 7§ et E|ni| par leurs expressions dans (5.2.1), nous obtenons :

SNR; = Bla] [ g™ (DR, (Dg(f)df. (5.2.2)

Cas particulier de symboles réels
Dans ce cas le SNR a la sortie de filtre multi-dimensionnel adapté est donné par

E(ap)rg

SR = e BRI

(5.2.3)

En remarquons que R[ny] = %(nk +n}), nous avons E[(R[ny])?] = %(%(E[n%]) + En}|). D’aprés

les formules des interférences (1.5.29) et (I1.5.30), nous avons

Elnj]

[T Wt () Ba(Hyw (s

[T RA D) (5.2.4)
[T wt(eu(pyw (s

[T DRI NCA DRI (N (Db (5.2.5)

E(n})

L’expression du SNR devient ainsi

2ms ()l 9" ()R, (£)g(f)df]
14 ML 9" DR DCD R CHg* (Ndf]
J2 g (ORI (Dg(fdf

SNR¢ =

(5.2.6)

117



5.2.2 Récepteur MLSE non circulaire

A partir de I'expression du signal a la sortie de filtre multi-dimensionnel adapté wi (f) apres
échantillonnage au rythme symbole (3.3.38), le SNR sur le symbole courant a 'instant kT s’écrit

WSE"I%’T%

N nc:
SNR; =

ok (5.2.7)
w1,k

avec, cette fois-ci 79 = [ gl (f)RG'(f)g1(f)df et d’apres la formule des interférences du
filtrage linéaire (1.5.29) appliquée au bruit étendu 72(t), E|nfvl’k| = [ wl(HRu(Hwi(f)df =
[ g (f)R:'(f)g,(f)df. Nous obtenons ainsi :

SRy = mBla] [ gl (DB (N (N, (5.2.8)

Cas particulier de symboles réels

Dans ce cas, (5.2.7) devient

SNR™ - ﬂsg[(é)ﬁ,o (5.2.9)
Avec ici |
o= [ @ (0FN = [ g ORI
et
Flndl= [ g OR DD
Ainsi, nous obtenons :
SNR2 = Bad] [ g™ (DR (D). (5.2.10)

5.3 Performances du récepteur MLSE stationnaire pour
modulation linéaire quasi-rectiligne utilisé en présence d’un

bruit stationnaire

Ce paragraphe étend les résultats de paragraphe 5.2 au cas des modulations quasi-rectilignes.

5.3.1 Récepteur MLSE circulaire

L’expression du SNR sur le symbole courant obtenue & partir de I'expression de z4 (3.4.53),

est donnée par :
WSE(bZ)r370

E[(R[nas])’] S

SNng =
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avec
+o00o B 1 +o00 _
Bo=L[ gl ORI+ 9N =1 [ g (DR (Da(DAr T
Cependant, dans ce cas ou ng(t) n’est plus stationnaire la formule des interférences n’est plus

applicable. En développant I'expression de ng

nae = [ W pn(f e
-2k /4 [+°° w (fyn(f)e? T gf

(=1)"ng,

nous avons E|n3k| = En?| et E(nzk) = (-1)*E(n2). Et d’apres les expressions (5.2.4) et (5.2.5),
Iexpression du SNR devient ainsi
2m B g™ (N R (Ng(f)df]

1+ (—1) R/ 2 g7 (NR (HCn (R (=H)g* (=1)df]
" g (HR (Ha(f)df

SNRE,]{: =

(5.3.12)

5.3.2 Récepteur MLSE non circulaire

En utilisant 'expression de zj (3.4.72), le SNR sur le symbole courant dans ce cas s’écrit

wsE(bi)rak

SNRZG = ——————,
. E[nik]

(5.3.13)

avec
ror= [ gty (DR (Nagy (N,

et ot E[n2,]=E|n2,| est obtenu par la formule des interférences (I1.5.29) appliquée a 7i(t).

=
S

QN

fall
|

.[:o wgﬂ)(f)R’ﬁ(f)w(k)(f)df
) [:oggc)(f)R%l(f)g(k)(f)df.

D’ou

SNRIG, = m B [ gl (DB Daw (D

= mE®) [0+ (D (DR (Dlgn (5 + (D ga(NIF- (5:3.14)

Comme les filtres adaptés des récepteurs MLSE obtenus sous ’hypothése de bruit circulaire sont
sous optimaux (vis & vis du SNR) sous I’hypothese de bruit noncirculaire, nous avons par le principe
d’inclusion

SNRI“ > SNRS, SNRZ® > SNRE et SNRIS, > SNRE ;. (5.3.15)

Des illustrations numériques seront présentées dans la section 5.9 pour illustrer le gain en SNR
apporté par les récepteurs MLSE construits sous hypothese noncirculaire par rapport aux récepteurs

MLSE classiques construits sous hypothese circulaire, utilisés en environnement non circulaire.
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5.4 Performances du récepteur MLSE stationnaire pour
modulation linéaire utilisé en présence d’un bruit cyclo-

stationnaire

Dans ce paragraphe, nous étendrons les résultats du paragraphe 5.2 au cas de bruit cyclo-
stationnaire de méme période T que le signal utile, puis de période quelconque 7" non nécessairement
égale a T'. Comme les filtres adaptés linéaires et WL des récepteurs MLSE que nous avons introduits
ont été dérivés sous hypothese de stationnarité du bruit, nous remplacerons les matrices de densité
spectrale R,,(f) et de densité spectrale complémentaire C,,(f) de ces filtres par la densité spectrale
cyclique et la densité spectrale cyclique complémentaire de puissance a la fréquence cyclique 0,
notées R2(f) et C°(f), transformées de Fourier des moyennes temporelles des corrélations et

corrélations complémentaires.

5.4.1 Récepteur MLSE circulaire
. H H 0 -1 NETY N
A la sortie yi du filtre w™ (f) = g" (f) (Rn(f)) , le SNR a linstant k7T s’écrit

7rsE|ai|r(2)

SNR¢ = ,
Y E|nz|

avec 1o = [ g™ (f) (RO(f ))71 g(f)df et d’aprés la formule des interférences du filtrage linéaire

pour des signaux cyclo-stationnaires (I1.1.9) et (1.5.36)

Bl = [ Swh (- DRl - i

[ s (R D) m (R -5) 9 - D

ot { Ry (f)}a-

k. ey désignent les matrices de corrélation cyclique du bruit. Ainsi :
T y

— m Bl |/ 9" () (BA(H) " g())dff? (5.4.16)

g () (RAUF+9) T RIS (RAUS-2) " g(f - 2)df

Cas particulier de symboles réels
Dans ce cas le SNR a la sortie de filtre multi-dimensionnel adapté est donné par

E(ap)rg

SR = T Bt )?]

(5.4.17)

Puisque R[ng] = 3(ng +n}), nous avons E[(R[ny])?] = 2 (R(E[n}]) + E[ni|). D’aprés la formule
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des interférences (1.1.9), (1.5.36) et (I.1.10), (1.5.37) nous avons

gl = [ TS el R - S
_ e H « R° (67 _1Ra RO a\ ! ad
- [Se (R D) Bk (RG-D) o0 -
Bed) = [T Swl(r+ caw G -

JIRACRE I R g>)‘1 cun (R —f))_“gng _pdf.

ol {Rg(f)}a:% wez, € {C;E:(f)}a:k; weyz, désignent les coefficients de corrélation cyclique et les

T
matrices de corrélation cyclique complémentaire du bruit. L’expression du SNR devient ainsi

2, E(ad)] [ 9" (£) (RO(1)) " g(1)df?
{ Lo 52 (a"(F+8) (RA(F+9) Ry (RU(F-9)) " a(f -3

+Rg(F+$) (RU+9) " Ca) (RAUS- D) "g"(5-N)df
(5.4.18)

SNR =

5.4.2 Récepteur MLSE non circulaire

Considérons l'expression du signal a la sortie échantillonnée a linstant k7 du filtre multi-

dimensionnel du récepteur MLSE stationnaire non circulaire

wl'(f) = g7 (f) (R2(1)) ",

ou R%( f) désigne la matrice de la corrélation cyclique du vecteur étendu du bruit cyclo-stationnaire

n(t) ala fréquence cyclique 0 :

* I * I
Yk =\/Ts|QgTo + Ty + Z (alek_k/ + ak,rk_k,) + Ny k-
k'+k

Le SNR sur le symbole courant a l'instant k7" s’écrit

7"'5E|a%|7“(2]
En?

)
w1,k|

SNR! = (5.4.19)

avec, cette fois-ci,
_ [ n 0/ p\-1
o = - g1 (NRE(f)"g:()df,

et d’apres la formule des interférences du filtrage linéaire des signaux cyclo-stationnaires (1.1.9) et

(I.5.36) appliquée au bruit étendu 72(t)

w

E’TLQI,IJ

[T Sl DRewn (- Dy

[T gat e D(r ) mo(mu-5) a0 -
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ot {RZ(f)},- k. hez, désignent les matrices de corrélation cyclique du bruit 72(t).

Nous obtenons ainsi :

+00 0 -1 2
mBla| |/ gt (1) (RS() ™ g1(H)d|
SNRJ) = — - - - . (5.4.20)
[ Sag(F+9) (RA(F+9)) RS (RS(F-9)) " a1(f - 5)df
Cas particulier de symboles réels
Dans ce cas, (5.4.19) devient
sE 2y,.2
SNR[“ = LQ’“)TO (5.4.21)
E[nwk]

Avec ici

o= [ @D

oun w(f) = (R%(f))i1 g(f) et d’apres la formule des interférences (I1.1.9) et (1.5.36) appliquée au
bruit étendu 72(t)

-1 -1
d= [ (B D) B (R -D) a0 - D
Ainsi, nous obtenons :

7Ts-E(alc)

[ g () (BYD) anar|

SNRZ¢ = g :
So ST T+ 2) (RS +9)) " R (RUS-2)) " G(f - D)df

(5.4.22)

Remarque 1 : Les SNR (5.4.16), (5.4.18), (5.4.20), et (5.4.22) obtenus dans ce paragraphe
s’étendent au cas de bruit cyclo-stationnaire de période T” non nécessairement égale & T par simple
application de (1.5.31) et (1.5.32) ot t = kT et T est remplacé par T” et des formules d’interférences
(1.5.36) et (1.5.37) ou T est remplacée par T". Ceci peut en particulier se produire quand le brouilleur
a la méme période symbole T" que le signal utile mais avec une modulation quasi rectiligne. Dans
ce cas la période cyclique de bruit n’est plus égale & T mais plutot 27 (voir 1.3 de I’Annexe I). Les
nouvelles expressions du SNR sont simplement obtenues en ajoutant le terme multiplicatif i2me' kT

dans les intégrales des dénominateurs ot ici « est remplacé par o' k' € Z. Ainsi, par exemple

T”
(5.4.16) devient maintenant fonction de l'instant kT

wEla2| | [ g™ (f) (RY()) ™ g(f)df|?
f_t:f T €2mTGH (f 4 &Y (RO (f +2)) ™ RY () (R(f - %)) " g(f - <)df

k' eZ.

SNRS . = (5.4.23)

I _
avec o’ = T,,
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5.5 Performances du récepteur MLSE stationnaire pour
modulation linéaire quasi rectiligne utilisé en présence d’un

bruit cyclo-stationnaire

5.5.1 Récepteur MLSE circulaire

Le SNR sur le symbole courant de zq , est toujours donné par (5.3.11) ol 74 est donné ici par :

+00 -1
rao= [ g™ (D (BD) 9Dl
On a toujours E[(R[nqx])?] = %(E|nflk| +%(E[nflk])) et ngx = (=) ny, ottici E|n2| et E(n?) sont
donnés par (I.1.9), (I1.5.36) et (I.1.10), (1.5.37) respectivement
«

Bl - 3 [ e D (R D) R (R D) et D

- s [T D (R D) e (Re-D) G- na

ce qui donne

=g (1) (RUD)  g(dr]

{zaf_t:" (gH(f+%)(Rn(f+%)) Ry(f)(RO(f-9)) " a(r-¢

+(-1MRGT(f+ $) (R +3)) 7 Calh) (RAU(-9) " g"(5- D) df
(5.5.24)

27

SNR;k =

ou a = %, k € 7., pour des interférences cyclostationnaires de période T'.

5.5.2 Récepteur MLSE non circulaire
Le SNR sur le symbole courant z4 est toujours donné par (5.3.11) ot ici
+0oo -1
ror= [ ol (D (BAH) g (D,

et E[nfl ] donné par (I.1.9) et (1.5.36)
Elnj] Zf w(k)(f+ ©)RY (Nway(f - —)df

o\l
= %:/:OO [gl(f+§)+(—1)k92(f+E)JH(R%(f+§))

B9 (B -5)) o7 =)+ (-Dfgn(F - Do
Ainsi (5.3.11) devient
m B0 ([ 191(F) + () au(NIT (RUD) ' [9:(1) + (-D)Fga(D]dF)

{Za]fo? [9:(f +2)+ (~1Fgy(f + 917 (RYU(f +2)) ™ RE(S)
(RYU(f-2)) " [g1(f - 2)+ (~1)Fgq(f - 2)]df

SNRZS, =

(5.5.25)
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ou « = %, k € 7., pour des interférences cyclostationnaires de période T'.

Remarque 2 : Les SNR (5.5.24) et (5.5.25) peuvent aussi s’étendre au cas de bruit cyclo-
stationnaire de période T” quelconque. 11 suffit 14 aussi d’introduire le terme multiplicatif gi2me' kT
dans les intégrales des dénominateurs de (5.5.24) et (5.5.25) et de remplacer o par o' = %, k' € Z.
Ainsi par exemple pour des interférences de type modulations quasi rectilignes cyclostationnaires

de période 2T, (5.5.24) et (5.5.25) deviennent

2w B[ 9" (F) (RU(H) " a(F)f|

R S J12 T (gH<f+%)(R2<f+%’>)’le’<f> (R -9)) g%
DR (F+ ) (RS + ) O (RUG-0) 9 (5 - D))
— mB0R) ([ 91() + (-1 aa (DT (RS(H)) ™ [g1(f) + (—1)’“9_21(f)]df)2 |
D R T gi(F )+ (<DRga(F + I (RA(F+S)) RE ()
(R 9)) " 9007~ %) + (-DFau(F ~ )
avec o = %, k' e Z.

5.6 Performances du récepteur pseudo-MLSE cyclo-stationnaire
pour modulation linéaire utilisé en présence d’un bruit cyclo-
stationnaire

Dans cette section, nous étudions les performances du récepteur pseudo-MLSE cyclo-stationnaire
pour un signal utile de type modulation linéaire mis en oeuvre dans le cas d’un bruit coloré
spatialement et temporellement. Nous supposons ici que le bruit est cyclo-stationnaire de période

T. L’extension a des bruits cyclostationnaires de période quelconque par example 27" comme pour

les modulations linéaires quasi rectilignes se ferait comme dans la partie 5.5.

5.6.1 Récepteur pseudo-MLSE circulaire

L’expression du signal y; & la sortie de filtre multi-dimensionnel (4.2.7) correspondant au

récepteur pseudo-MLSE cyclo-stationnaire circulaire

-1
wy(f) =" [Z R(f+ %)] g(/f),

ou {R;(f)}a désignent les matrices de corrélation cyclique du bruit cyclo-stationnaire n(t), est

donnée par (4.2.5) :

Y = \/Ts I:akTp70 + Z ak/Tpvk_kl] + N (5626)
k'+k
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Le SNR sur le signal utile a I'instant k7T s’écrit

SNRC = 7TSE|(Zz|T’2
Y Emg

avec
2

[ e [z R (f+ %)]_ 9(f)df

et ott E|n}| est donné a 'aide de (1.1.9) et la formule des interférences (1.5.36).

2 _
Tpo =

Bl = [ Sl (- Ry -5
= /_-:OZQH(f+g)|:ZR31(f+%+%)]_ Rg(f)I:ZRal(f ___)] (f—g)df.

Ainsi, nous obtenons :

SNRC < msBlail |/ g™ (N[Sa, B2 (f+ )] a(Ndf?

LS Sa g (f+ ) Ea RY(f+ G+ I HRY()[Za, B (f+ 5 - 5)]Mg(f - (%)df |
5.6.27

avecalz%, kleZeta:%,keZ.

Cas particulier de symboles réels
Le SNR sur le symbole courant a l'instant k7" & la sortie de filtre multi-dimensionnel (4.2.7)

devient : o o
& (ak)ro

E[(R[m])?]
Puisque R[ny] = 1(ny, +n}), nous avons E[(R[ng])?] = 3(R(Eni| + E[n2])). D’apres les formules

des interférences (1.5.36) et (1.5.37), nous avons

SNR¢ =

Bril = [ w7+ DR wy(f - s
- [;ngH(f+%)[ZRil(f+%+%)]_ R“(f)[ZRC”(f ———)] g(f=5)df
BGd) = [ wl (e Cihw (s - hif

—1x*

+oo « a; a”? a  « «
[IzaueplErea G| an|zrrGg-n| e G-ne

ot {CH(f)},.- k. kez, désignent les matrices de corrélation cyclique complémentaire du bruit.

L’expression du SNR devient ainsi
2ms B(a)| [~ 9" (F)[Za, By (f + )] g(f)dfI?
{za T (@G DEa B+ G+ DIR[0 R (F+ 5 - 9] 9(f - 9)
Rlg

T+ )[Ea B+ G+ D) ORI, B (5 + 5 - NITg" (5 - D) df
(5.6.28)

SNR¢ =

avecog:%, kleZeta:%,keZ.
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5.6.2 Récepteur pseudo-MLSE non circulaire

La sortie yj du filtre wy, 1(f) (4.2.12) est donné par ou

Yk = \/Ts [akrp,o +apryo+ Y (Arrp i + afry g g ) |+ Ny ks (5.6.29)
k'+k
avec ici puisque
Z(t) =) arg(t—kT)+ > apgy(t - kT) + (1), (5.6.30)
k k

avec
+00 .
Mk = [ wih (D) df.

Les expressions de 7, ;. et rl') , S'obtiennent comme dans le cas stationnaire non circulaire (3.3.32).
Le SNR sur le symbole courant aj, I'instant k7" en sortie y; (5.6.29) du filtre WL w), 1 (f) s’écrit

7rsE|az|r20
SNR™ = — % P2 5.6.31
Y E|n? ] ( )

wp,1,k
Cette fois-ci

+o00 o -1
NG [ZR%U +5)] g1(/)df |,

Tp,0 =

et d’apres (I.1.9) et la formule des interférences des signaux cyclo-stationnaires (1.5.36) appliqué au

filtrage WL.

Bl = [;wgwﬁl(ﬂg)z%%(f)wp,l(f—%)df

+00 « ]« A o]« ! @
[IzatuplEree- S| mo|TrreG -] ac-po

Nous obtenons ainsi :

SN - mBlag| | 23 91 (N)[Za BR(f + D] g1 (Nef?

g (f 4 D[S RE(f+ %+ D] HRE(f)[ S0, RE (f+ % - %)J—lgl(f—( ggdgé)

avecog:%, k1€Zeta=%,keZ.

Cas particulier de symboles réels
Dans ce cas, d’apreés (5.6.29) z; = R[yx]

*
2 = s | @kTpr0 + D (Wi ki + QT k) | + Ny ks
K=k

et donc le SNR sur le symbole courant & l'instant k7" en sortie du filtre @, (f) (4.2.15) est donné

par
s E(a2)r?
By (5.6.33)

SNRre = Sk Tpro
z E[n%k] ’
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avec ici

Tp,r,0

[ wwaar
+00 a -H
e [T [ZR%(f+§)] 5(1)df

+00 a —H
‘ [ d" [ZR%(f+§)] ”g'(f)df‘

et d’apres (1.1.9) et la formule des interférences (1.5.36) :

+00 o o« - o
; k]:[w %:ﬁH(fJfg)[;R%l(fJf?ﬂLE)] Ra(f)[ZR’avl(f ___)] g(f=5)df.

Ainsi, nous obtenons :

wsB(a}) | 229" (N[Sa, By (f + ) "G(N)dfP?

320G (f+[Za R (f+ 5 + DI TR (N[ o, Ry (f+ %5 - 5)]71G(f - §)df
(5.6.34)

SNR =

avecog:%, k1€Zeta=%,keZ.

5.7 Performances du récepteur pseudo-MLSE cyclo-stationnaire
pour modulation linéaire quasi rectiligne utilisé en présence

d’un bruit cyclo-stationnaire

5.7.1 Récepteur pseudo-MLSE circulaire

A la sortie de filtre multi-dimensionnel correspondant au récepteur pseudo-MLSE cyclo-

stationnaire circulaire (4.3.17), le SNR a la forme suivante :

. WSE(bi)r;d’o
SNRS = Ze i 7] (5.7.35)
avec
+00 -H 2
0 = [oo g"(f) [Z Ry(f+ %)] g(f)df
et

nap = (=) ng,

avec ny désigne le bruit a l'instant k7" la sortie du filtre pseudo-MLSE circulaire. Ainsi nous avons

E|nfl’k| = En}| et E(nfl’k) = (-1)*E(n}) ot En?| et E(n}) ont été calculés dans le paragraphe
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5.6.1. L’expression du SNR devient ainsi

2 E(Op)| /25 9™ (N)[Za R (f + )] g (f)dfI?

SNR;k - +0oo H « %1 a1 a\1-H p«o aq a1 a\1-1 «
Za —o0 (g (f+§)|:2a1 Rn (f+7+§)] Rn(f)[ch Rn (f+7_§ ] g(f_ﬁ)

(D) RIGT(f + §)[Za, RS+ 5 + T TCH(N[Za BN (S + %5 - N 9" (5 - N]) df
(5.7.36)

avecozlzk—Tl, kleZeta:%,keZ.

5.7.2 Récepteur pseudo-MLSE non circulaire

L’expression du SNR sur le symbole courant dans ce cas a la méme forme que celle du récepteur
MLSE non circulaire dans le cas stationnaire avec une modulation quasi rectiligne (donné dans le
paragraphe 5.3.2) en remplagant 7o par 7,0 et Ru(f) par ¥, R, (f + 5) dans la définition de

Nd k, ainsi
2Y,.2
7I-L'?‘E(bk:)"np,o,k

SOARR (5.7.37)

SNRZS, =

avec

. H
T G LTRSS P

et ou E [nflk] = E|n3’k| est obtenu par la formule des interférences (1.5.29) appliquée a 72(t).

Elnj;] /::o wl o (f) [Z R (f+ %)]wp,(k)(f)df

+00 o -H
[oo ggC)(f) [ZRg(f + 5)] g(k)(f)df.

D’ou

SNRZG = mE() [ ;mg{i)m[ZRzm%)] 909 (F)df

+00 a -H
- w0 [Tl (D' SR D] s D (8)

(67

Des illustrations numériques seront présentées dans la section 5.9 pour illustrer le gain en SNR

apporté par les récepteurs pseudo MLSE.

5.8 Etude de cas particuliers de récepteurs MLSE

Afin d’avoir des expressions du SNR interprétables, nous considérons dans ce paragraphe le
cas particulier ou le bruit (composé en pratique d’interférences et de bruit thermique gaussien
temporellement et spatialement blanc) est blanc temporellement. Ceci est en particulier le cas

d’interférences QAM et PAM ou I'impulsion formante est identique & celle du signal utile v(t) réelle
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de type "racine carrée” de Nyquist et de roll off égal & zéro (pour avoir un bruit total stationnaire

du second ordre!) et ot le canal interférences/récepteurs est spéculaire & un seul trajet.

1
n(t) = ; NG (Zk: ck,igjvi(t - kT)) +ng(t)

avec g, ,;(t) = v(t) * hj;(t) ou h;;(t) = a;;6(t - 75,)j; pour I brouilleurs de vecteurs directionnels
{Ji}i=1..1 d’affaiblissement {c;;}i-1..1 et de retard {7;;};-1.s. Les séquences de symboles {cy;}i-1.1
sont supposés indépendantes entre elles. Ces hypotheses nous permettent non seulement d’affirmer

que n(t) est stationnaire du second ordre mais aussi que
R (7) = Ryo(7) < Ru(f) = Ry

Nous devons avoir 7j; = 0 (synchronisé sur le signal utile) pour avoir aussi
Cn(7) = Cnd(7) < Cn(f) = Cn

et par suite le bruit total est blanc temporellement
Ry (1) = R#d(7) < Ryu(f) = Rx.

Pour le signal utile, nous considérons deux situations. Dans la premiere, le canal est supposé
spéculaire a un seul trajet et dans la deuxieme, le canal est supposé spéculaire a plusieurs trajets.

Soit respectivement
M
h(t) = 610(t—71)h et h(t) = > Bnd(t - 7n)R (™, (5.8.39)
m=1

{Bm Ym=1.0 {Tm }m=1.. 0 €t {h(m)}mzl_iM représentent respectivement 1’affaiblissement, retard et
vecteur directionnel du trajet m (h(l) = h). Nous supposons que le récepteur est synchronisé sur
le premier trajet du signal utile, i.e., 7 =0 et (1 réel. Pour assurer 'unicité de notre modélisation,
Nnous SuUpposons :

(i) les premieres composantes des vecteurs directionnels j,, h(™) sont égales a 1

(ii) aj; = |ajilesi, |aji|=1et B =1

(iif) v(t) est d’énergie unité, i.e., [ 2 [v*(¢)|dt = 1, soit [ v(t-kT)v*(t-k'T)dt = 5 4. De plus,

nous supposons que v(t) est réelle.

5.8.1 Canal utile monotrajet
Avec les hypotheses précédentes

g(t) =v(t)h < g(f) = v(f)h.

1. Notons que les interférences sous forme de modulations quasi rectilignes ne sont jamais stationnaires y compris

pour un roll off égal & zéro (voir annexe 1.3).
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Ce qui implique
h 0
91(f) =v(f)h1 = v(f)[ 0 ] et go(f) = v (=f)h2 év*(—f)[ B ]

et pour v(t) réel.

(/) =9:(f) + 92(f) =v(/)h avec b = [ : ] -

5.8.1.1 Récepteurs MLSE circulaires

Modulations linéaires
Pour des symboles complexes, nous avons 7, = 0, oro d’apres (3.3.19). La métrique & minimiser
(3.3.19) devient :

K-1 K-1
Aag..ax-1) =/Ts Y. lal’ro -2 > Rlajyr], (5.8.40)
k=0 k=0
qui, en multipliant |/7srg et en ajoutant Ziif)l |y,%\ est équivalent a
A(ao..aK,l) = Z\\/ﬁsakro—ku. (5841)
k

Ainsi, dans ce cas particulier, le récepteur optimal se simplifie et se ramene a une décision symbole

par symbole et 'expression du SNR, (5.2.2) se simplifie comme suit

400
SNR( mEla:h R R f ?(f)\df
msElai b R 'R

E.h" R, (5.8.42)

11>

car [T WA(f)ldf = [ v (t)|dt ot Eg = msElaj| désigne 1'énergie du symbole mis en forme pour

un canal idéal sans atténuation. Ainsi, la structure de récepteur donnée par la figure 3.1 devient :

z(t) | | y(t)  k . T,
—=v*(f) (R;Llh)H Min |\/7Tsagro - yp?

I’4
kT

Tro

FIGURE 5.1 — Structure du récepteur MLSE circulaire.

Dans le cas particulier ou les symboles sont réels, la métrique (5.8.40) devient
A(ao..CLK,l) = \/ﬂsZazro—ZZak%[yk]. (5843)
k k

Ceci revient & minimiser (\/7saxro — z),)% avec z), = R[yx]| pour chaque symbole ay. Le SNR (5.2.6)
se simplifie
hR'h
ER[hHR;lCnR;Ll*h*] ’
hrTR'h

SNRS = 2E, (5.8.44)

1+
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car [T v (£ v (=f)df = [ [0 (f)|df car v(t) est supposée réelle. Ainsi, la structure de récepteur

donnée par la figure 3.2 devient :

O vy crzny DAY oy L v (o - o)
kT

TT'O

FIGURE 5.2 — Structure du récepteur MLSE circulaire avec des symboles réels.

Modulations linéaires quasi-rectilignes
Puisque v(t) est supposée réelle en "racine carrée” de Nyquist, on considere ici des modulations

linéaires décalées a impulsion v(¢) non MSK ou GMSK.
S iFbpu(t - kT) = (Z(—l)kbgkv(t - 21<:T)) +i (Z(—l)kbgmlv(t - (2k + 1)T)) :
k k k
Dans ce cas comme 74y = ikrk, Tdk = Ok oro et la métrique (3.4.47) se simplifie comme suit
Kl K-1
A(bo..br-1) = /Ts Y. bpro—2 ) brzgy. (5.8.45)
k=0 k=0

Zéhk 2 R[yq,r]. Ceci revient & minimiser (\/7sbyro— ZZM)2 pour chaque symbole b;,. Comme pour les

symboles réels, I'expression du SNR (5.3.11) devient

hR,'h
c  _ n
SNRZ,k = 2Es . (—1)k9%[hHR:LlCnR;1*h*] ) (5846)
* TR 'h
et la structure de récepteur donnée par la figure 3.9 devient :
(1) ya(t) , Yae Zak [ Dy
v*(f) (R;Llh)H x(—i)k v R(.) Min (~/7stk7"0—zél,k)2 ",
kT

TT’O

FIGURE 5.3 — Structure du récepteur MLSE circulaire avec modulation quasi-rectiligne.

5.8.1.2 Récepteurs MLSE non circulaires

Modulations linéaires
Dans ce cas d’apres (3.3.34)

+o00 .
RS hy [ ot (e g
hHR—lh oo * _

(hi Rz"h1)dy 0

n

Tk
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et

o= BRI [0t (net g
hR'h, [:o 0 (o( e R car v(t) est réel
(h{ Ry ha)dy 0.

Nous avons donc en particulier ry, = d; oo et 7, = 0y o7 et la métrique & minimiser (3.3.31) devient :

K-1
A(ag..ax-1) = kz_‘; (V7 (|la*ro + Razry]) - 2R (ajyr)) - (5.8.47)

Aussi, dans ce cas particulier, le récepteur optimal se simplifie et se ramene & une décision symbole

par symbole et 'expression du SNR, (5.2.8) se simplifie comme suit
SNR}¢ = Esh{' R;'ha, (5.8.48)

Dans ce cas, la structure de récepteur donnée par la figure 3.3 devient :

F(t t a
z() v*(f) (R:'h))H yl(), YLk Min (\/7Ts(|ak|2ro+9{[az7“6])—29{(@2%))4ak>
kT
Tro,r(’)

FIGURE 5.4 — Structure du récepteur MLSE non circulaire.

Dans le cas particulier ou les symboles sont réels, (5.8.47) devient

K-1

A(ag..ag-1) = \/7s kz_% a2 (ro + R[rH]) - 2axR [y . (5.8.49)

Ceci revient a minimiser (\/msar(ro + R[r(]) - z,'g)2 avec z;, = R[yx| pour chaque symbole ay. Le
SNR (5.2.10) se simplifie ainsi
SNR™ = B,k R:'T, (5.8.50)

et la structure de récepteur donnée par la figure 3.4 devient :

y(t) i 2, @
¥

z(t) () Min (/Tsa(ro + R[rg]) - 2;.)* ——
kT

v*(f) (R;'R)H

TT‘O

FIGURE 5.5 — Structure du récepteur MLSE non circulaire avec des symboles réels.

Modulations linéaires quasi-rectilignes

Puisque 74 = (=i)*ry, et Tak = i*rt. (d’apres (3.4.55)), nous avons ici

1A l4
Tk =T00ko €t 7y k= 1ro0k,0
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et la métrique & minimiser (3.4.54) devient

K-1 K-1
Abo.br-1) = /s 3 bp(ro+ (1R[] -2 > bezlye (5.8.51)
k=0 k=0

avec z; ;. = z4,/2. Ceci revient a minimiser (\/7sby (7o + (-D)*R[rH]) - Zz,i,k)Q' L’expression du SNR

(5.3.14) se simplifie et donne de la méme fagon
SNRZS, = Es[hy + (-1) ho]" Ry [Ry + (-1)"hs]. (5.8.52)

et la structure de récepteur donnée par la figure 3.9 devient :

(), vk

(Rz'h)" x(=i)*
o T
z(1) y2(t) 2

kT

Y2, ;
03 [ (g ) A it S Min (b + (<DFR[]) - 2,)°

f 0,7
FIGURE 5.6 — Structure du récepteur MLSE non circulaire pour modulations linéaires quasi-rectilignes.

5.8.1.3 Comparaisons des performances

D’apres (5.3.15), les récepteurs MLSE prenant en compte la noncircularité du bruit ont de
meilleures performances que ceux dérivés sous I’hypothese circulaire. Qualifions ici ce gain en SNR
lorsque le bruit est non circulaire.

Dans le cas de symboles complexes, en comparant (5.8.42) et (5.8.48), nous obtenons avec

R%l A An Dn
D; A,

SNRj“-SNR{ = E,(h{'R;'hi-h"R,'h)
Eh' (A, -R;')h

E."R;'C, (R, - CiR;'C,) " CiR;'h >0,

d’apres la formule d’inverse partitionné de matrice définie positive, avec égalité si et seulement si
C,, = 0 (bruit circulaire).
Dans le cas de symboles réels et de modulation linéaire quasi-rectiligne, nous vérifions d’apres

(5.8.44), (5.8.46) et (5.8.50), (5.8.52) que dans le cas de bruit circulaire
SNRy“ = SNRj, et SNR7Y, = SNRY ;.

z

Mais dans le cas de bruit non circulaire, nous n’avons pas réussi a donner une expression simple
: nc Cc nc &
des gains SNR7“ - SNR{ et SNR7T9 - SNRE ;.
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5.8.2 Canal utile multitrajet

Dans ce cas
M M ‘
g(t) = Y Bnv(t-mm)h™ < g(f) = ¥ Buo(f)e > mmntm. (5.8.53)
m=1 m=1

Nous allons démontrer que des expressions simples interprétables sont aussi possibles dans le cas
ou les retards 7, sont multiples de la période symbole, i.e. 7,,,/T € Z.
En effet, dans ce cas nous avons par exemple dans le cas du récepteur MLSE circulaire pour symboles

complexes

M M ’ +oo .
SNRZ = ES Z Z ﬂz,uﬁm/ (h(m)HR;Llh(m )) [W ,U*(f)U(f)e—ZQWf(Tm—Tml)df’ (5854)

m=1m'=1

dans lequel

[ (o f)e T T gf [ )0t = T + T ) = G

D’ou (5.8.54) devient simplement
M
SNRS = By Y. |Bn[*h™ P R TR™, (5.8.55)
m=1

qui est la somme des SNR de chaque trajet pondéré par le carré du module du gain de chaque
canal. Notons que ce découplage entre canaux est perdu pour des retards 7, quelconques.
Pour des symboles réels et des modulations linéaires quasi-rectilignes, les SNRY (5.8.44) et SNRY ,

(5.8.46) des récepteurs MLSE circulaires deviennent simplement égaux a

2E, Y M |8 PR R

c _
NI 1+ Sa RO R Cy Ry R (5.8.56)
+ Z%I:l |ﬁm‘2h(7n)HR;1h(7n)
o M 2p, (m)H p-1p,(m)
2E . h m - h m
SNRE . = = Zm=t O] R, (5.8.57)

1+ (<1)kZme B2 (P Ry Gy Ry R )
M 1Bm 2R Ry R

Cette fois-ci les SNR ne peuvent plus s’interpréter comme les sommes des SNR obtenus a partir des
différents trajets. Cela est di au fait que les filtres adaptés des récepteurs MLSE circulaires ne sont
plus adaptés en présence de bruit non circulaire. Mais dans le cas de symboles complexes, puisque
le SNR obtenu par le récepteur MLSE circulaire en présence de signaux non circulaires ne dépend
pas de la noncircularité du bruit, la désadaptation du filtre adapté conserve 'additivité des SNR
des différents trajets.

Pour les récepteurs MLSE non circulaires : nous obtenons directement dans le cas de symboles

h(m)
h{™ - [ ] :
0
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M H
SNRZ = By 3 |8* R RR™. (5.8.58)

T
m=1

Dans le cas de symboles réels ou :

M
v(f) >

m=1

a(f)

ﬁme—i%’fﬂn h(m)
ﬁ:nefi%rﬁ—mh(m)*

I
e
—~
~
N—’
|

M . .

m=1 "
avec
m_| O
h’2 - l h(m)* ]7

Pexpression (5.2.10) devient également

M

SNR“ = B, Y 18R RAR™, (5.8.59)
m=1

de méme pour les modulations linéaires quasi-rectilignes ou (5.3.14) devient
M
H H\ -
SNRZS = By 3 (8 (R + (1) "RV R (R + (-1)"R™)). (5.8.60)
m=1

Nous voyons donc que dans le cas des récepteurs MLSE non circulaires, les 3 SNR (5.8.58), (5.8.59)

et (5.8.60) s’interpretent comme celui du récepteur MLSE & symboles complexes.

5.9 Illustrations numériques

Le but de cette partie est de quantifier les gains de performances en SNR apportés par les
récepteurs MLSE non circulaires et pseudo MLSE par rapport aux récepteurs MLSE circulaires
classiques dans divers scénarios en présence de bruit total non circulaire stationnaire ou cyclo-
stationnaire.

Dans toutes nos illustrations, nous considérons le cas de N = 2 capteurs (sauf dans le paragraphe
5.9.2), avec un bruit total constitué d’un seul brouilleur constitué d’une modulation linéaire BPSK
de symboles ¢j indépendants de méme débit symbole 1/T" indépendant du signal utile et de méme
impulsion v(t) (de type "racine carrée de cosinus surelevé”) que le signal utile et d’un bruit de fond
gaussien centré circulaire temporellement et spatialement blanc (R, = n2I2 et Cyp, = 0). Nous

considérons des canaux spéculaires pour les canaux signal utile et brouilleur.

5.9.1 Cas de bruit stationnaire du second ordre

Pour assurer la stationnarité du second ordre, on imposera ici le roll off de v(t) & zéro. Pour le
signal utile, nous considérons un trajet principal sur lequel le récepteur est synchronisé et un seul
trajet secondaire, soit

h(t) = §(t)hN) + Bo6(t - 7o), (5.9.61)
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avec fJy = |52|62¢2. Le signal utile avec symboles complexes, réels, ou quasi-rectiligne sera
respectivement une modulation QPSK, BPSK, ou une modulation QPSK décalée (OQPSK).

Pour le brouilleur, nous considérons, un seul trajet synchronisé ou non sur le signal utile. Soit
n(t) = /7 ), crg;(t - kT) + ng(t), (5.9.62)
k

avec g;(t) = aju(t - 7;)j ol a; = lajet.

Dans toutes les illustrations des 3 premiers scénarios, nous choisirons mg/n2 = 10 et mj/n2 = 10.
Nous calculerons des SNR moyennés (50000 tirages Monte Carlo) sur les canaux de la fagon
suivante : les directions d’arrivées du signal utile (& travers R et h(2)) et du brouilleur (& travers
J) seront indépendantes et de loi de probabilité uniforme. Les parametres d’atténuation |fGs| et
2 sont indépendants et de loi de probabilité uniforme respectivement dans [0,1] et [0,27]. Ces

parametres sont indépendants des parametres de direction d’arrivée.

Dans le premier scénario, on choisit 7; = 0. Le bruit total est alors blanc temporellement avec
2 2. H
Ry, = mi Ellcp|lleyl"3™ + mdn
et
C,= ﬂjE[cz]a?eQi(ﬁjjT.

On choisit également 79 = T (ou de fagon équivalente 79/T € Z). Concernant le brouilleur, nous
avons imposé || = 1. Nous allons calculer numériquement les valeurs moyennes des SNR (5.8.55)
et (5.8.58), (5.8.56) et (5.8.59), (5.8.57) et (5.8.60) de la partie 5.8 en fonction du déphasage entre
le signal utile et le brouilleur ¢ pour les 3 couples de récepteurs MLSE associés a des modulations

QPSK/BPSK/OQPSK.
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FIGURE 5.7 — Variation de SNR7¢ et SNRS en fonction de déphasage ¢, bruit blanc temporellement, modulation BPSK.

La figure 5.7, compare SNR7° a SNRY dans le cas des symboles BPSK en fonction du
déphasage entre le brouilleur et le signal utile ¢. Nous remarquons que ces SNR atteignent leurs
maximums quand le signal utile et le brouilleur sont en quadrature de phase (¢ = 7/2) ou le gain
en SNR apporté par le récepteur MLSE dérivé sous ’hypothese de bruit non circulaire atteint un

maximum d’environ 2.5dB.
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FIGURE 5.8 — Variation de SNRy“ et SNRY, en fonction de déphasage ¢, bruit blanc temporellement, modulation QPSK.
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FIGURE 5.9 — Variation de SNR79, et SNRY , en fonction de déphasage ¢, bruit blanc temporellement, modulation OQPSK.

z

\

Les figures 5.8 et 5.9 comparent respectivement SNRZC a SNRZ dans le cas des symboles
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complexes (modulation QPSK) et SNR7% & SNR{ ; dans le cas d'une modulation quasi-rectiligne
(OQPSK). Elles montent des gains en SNR apporté par le récepteur MLSE dérivé sous la bonne
hypothese de bruit non circulaire de respectivement 1.8dB et 4.7d B. Remarquons que nous avons
ici une invariance de SNR vis a vis de la variation de déphasage entre l'interféreur et le signal utile.
Ainsi, les 3 figures 5.7, 5.8 et 5.9 montrent que le récepteur MLSE dérivé sous I’hypothese d’un
bruit total non-circulaire est plus performant que celui construit sous I'hypothése d’'un bruit total

circulaire, en présence d’un brouilleur BPSK.

Dans un deuxieme scénario, on choisit 7; suivant une loi uniforme (7; € [0,7']) en conservant
T =T. Dans ce cas le bruit total n’est plus blanc temporellement. Nous devons alors utiliser les
valeurs numériques issues des expressions (5.2.2) et (5.2.8), (5.2.6) et (5.2.10), (5.3.12) et (5.3.14).
En effet, dans le cas ou le bruit n’est plus blanc temporellement, les expressions analytiques de
la section 5.8 ne seront plus valables car nous nous plagons ainsi dans le cas ou le brouilleur

(mono-trajet) n’est pas synchronisé avec le signal utile (7; # 0).

1435 T T T T T T T T
—&— SNRnc
—+— SNRc

14.3

14.25

14.2

B)

SHR(d

14.15

14.1

14.05

14 ! ! ! ! | | | |
0 20 40 B0 all 100 120 140 160 180

dldegras)
FIGURE 5.10 — Variation de SNRZ et SNRY en fonction de déphasage ¢, bruit temporellement coloré.
La figure 5.10 trace des valeurs de SNR?® et SNR] pour des symboles réels BPSK
correspondants aux expressions (5.2.10) et (5.2.6) moyennées sur 50000 canaux aléatoires. Cette

figure montre aussi que le récepteur MLSE dérivé sous la bonne hypotheése d'un bruit total

non-circulaire est plus performant que celui dérivé sous 'hypothese d’un bruit total circulaire. Ce
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gain atteint une valeur maximale de 0.14dB.

Pour les modulations QPSK et OQPSK, nous avons remarqué un gain en SNR apporté par
I'utilisation de MLSE dérivé sous la bonne hypotheése d’'un bruit non circulaire et une invariance
de SNR vis a vis de la variation de déphasage entre l'interféreur et le signal utile, comme dans le

cas d’'un bruit temporellement blanc.

Dans un troisieme scénario on choisit 7; € [0,7] et 7 € [0,7'] suivant deux lois uniformes
indépendantes. Dans ce cas aussi le bruit total n’est pas blanc temporellement et nous devons alors
utiliser les expressions (5.2.2) et (5.2.8), (5.2.6) et (5.2.10), (5.3.12) et (5.3.14).

155 T T T T T T T T
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FIGURE 5.11 — Variation de SNR7 et SNR{ en fonction de déphasage ¢, bruit temporellement coloré.

La figure 5.11 montre aussi que le récepteur MLSE avec des symboles réels BPSK, dérivé sous
I’hypothése d’un bruit total non-circulaire est plus performant que celui dérivé sous I’hypothese
d’un bruit total circulaire et apporte un gain maximal d’environ 0.1dB.

Pour les modulations QPSK et OQPSK, nous avons remarqué dans ce scénario aussi, des gains
apportés par les récepteurs MLSE dérivés sous I’hypothese d’un bruit total non-circulaire et une

invariance des SNR vis a vis de la variation de déphasage entre l'interféreur et le signal utile.

En comparant les deux figures 5.7 et 5.10, nous constatons que la synchronisation entre le

signal utile et le brouilleur a amélioré les performances des récepteurs MLSE circulaire et MLSE
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non circulaire. Cependant, la ”coloration” temporelle de bruit a réduit le gain réalisé en remplacant

le récepteur MLSE circulaire par le récepteur MLSE non circulaire.

Dans un quatriéme scénario, on choisit 7; = 0. Le bruit total est alors blanc temporellement
(avec 12 = 0dB). On choisit également 79 = T' (ou de facon équivalente 175/T € Z) et ¢ = w/2. Nous
calculons numériquement les valeurs moyennes des SNR (5.8.55) et (5.8.58), (5.8.56) et (5.8.59),
(5.8.57) et (5.8.60) de la partie 5.8 en fonction du I'INR ou la puissance m; du brouilleur en entrée de
récepteur pour les 3 couples de récepteurs MLSE associés a des modulations QPSK/BPSK/OQPSK.

s T T T
—&— SNRnc
17k —+— SNFRc |
1BAF &
16| =

135 ! | |
5

10 15 20 25
n(dB)

FIGURE 5.12 — Variation de SNRZ“ et SNR{ en fonction de la puissance 7, bruit temporellement blanc.
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FIGURE 5.13 — Variation de SNRy“ et SNRj en fonction de la puissance ;, bruit temporellement blanc.
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FIGURE 5.14 — Variation de SNR?7 et SNR ; en fonction de la puissance 7;, bruit temporellement blanc.

z

Pour les différentes valeurs de m;, pour les différentes modulations du signal utile, nous
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remarquons un gain en SNR apporté par le récepteur MLSE dérivé sous hypothese de bruit non
circulaire. Ce gain augmente en fonction de m;. Nous remarquons aussi qu’a partir de certaines
valeurs de 7; les récepteurs MLSE circulaires et non circulaires deviennent robustes a la variation
de la puissance de brouilleur. Cette robustesse est plus importante chez les récepteurs non

circulaires.

Remarque :

Nous avons étudié également le cas ou le bruit total est coloré temporellement (on choisit
7; € [0,T]). Nous choisissons le reste des parametres comme dans le quatrieme scénario (1o =T et
¢ = m/2) sauf cette fois-ci N = 1. Rappelons que le brouilleur est toujours modulé en BPSK. Nous
calculons numériquement les valeurs moyennes des SNR (5.8.58), (5.8.56), (5.8.57) et (5.8.60)
de la partie 5.8 en fonction de la puissance 7; du brouilleur en entrée de récepteur pour les 2
couples de récepteurs MLSE associés a des modulations rectilignes et quasi-rectilignes (signal utile

BPSK/OQPSK).

—&— SNRnc

SNR{AE)

S5 1 1 |
& 1 14 20 25

(6]

FIGURE 5.15 — Variation de SNRZ et SNRY en fonction de la puissance 7;, SOI BPSK, bruit temporellement coloré.
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FIGURE 5.16 — Variation de SNR?9 et SNRY ; en fonction de la puissance 7;,SOT OQPSK, bruit temporellement coloré.

Les deux figures 5.15 et 5.16 montrent que pour les différentes valeurs de 7; et pour les différentes
modulations du signal utile (BPSK/OQPSK), nous remarquons un gain en SNR apporté par le
récepteur MLSE non circulaire par rapport au récepteur MLSE circulaire. Par example pour un
signal utile BPSK, et pour m; = 20dB nous avons un gain d’environ 2.5dB. Ce gain devient plus
important pour les grandes valeurs de 7; et est légérement plus important dans le cas d’un signal
utile BPSK que pour un signal utile OQPSK.

Nous remarquons que contrairement au cas du bruit blanc (scénario 4), les récepteurs MLSE
circulaires et non circulaires ne sont plus robustes a la puissance de brouilleur.
Une autre étude nous a permis de constater que le gain apporté par les récepteurs MLSE non

circulaires s’affaiblit en passant de N =1a N =2.

5.9.2 Cas de bruit cyclo-stationnaire du second ordre

Nous considérons dans ce paragraphe le cas particulier ou le bruit (composé d’un brouilleur
cyclo-stationnaire et d’un bruit thermique gaussien temporellement et spatialement blanc) est cyclo-
stationnaire. Ceci est en particulier le cas pratique d’interférences QAM, PAM, modulation quasi
rectiligne ou 'impulsion formante est réelle de type "racine carrée de cosinus surelevé” et de roll off
différent de zéro. En se placant dans les conditions d’'un canal mono-trajet pour le signal utile et

le brouilleur, avec toujours une synchronisation du récepteur sur le signal utile, nous avons pour le
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signal utile :

h(t) = 6(t)h. (5.9.63)
Soit
g(t) =v(t) » h(t) = v(t)h.
Ce qui implique
g(f) =v(H)h,

car 'impulsion v(t) de type "racine carrée de cosinus surelevé” est réelle.

Pour le bruit total

n(t) = \/ﬁzk: cxg;(t = kT) + na(t),

g,(t) =v(t) » h;(t) avec h;(t) = a;6(t - 7;)].

avec o = |ajle® ol || = 1. Pour les illustrations nous considérons cette fois-ci (N = 1) avec :
ms/n2 = 10, 7j/n2 = 10, le déphasage ¢ suit une loi de probabilité uniforme dans [0, 27].

Nous considérons en particulier le cas de signal utile et d’un brouilleur BPSK. L’impulsion
v(t) est de type racine carrée de cosinus surrelevé de roll off a,, € [0,1]. Ainsi, v(f) est de
support [~z (1 + aro), 57 (1 + a0) |. Le signal utile et le brouilleur sont ainsi cyclo-stationnaires
de méme période T'. Le bruit a pour densité spectrale de puissance et densité spectrale de puissance
complémentaire d’apres (1.2.19) et (1.2.20) appliqué a I'impulsion v(t-7;) de transformé de Fourier
o(f)ei2mITi

) FEGI(f + 30)0" (f - 4)e 7755 + Iy pour k=0
RI(f) =1 FEGIo(f + 4p)o*(f - gr)e>m 745" pour k= -1, 1
0 ailleurs

et
; ; —ionko. ..
Cf(f) _ 7T%E[ci]em‘%(]‘+ %)U(—f—i— %)e lQ”TTJJJT pour k=-1, 0, 1
0 ailleurs.
Nous calculons les SNRZ¢ et SNRY pour le récepteur MLSE ((5.4.18) et (5.4.22)) puis pour le
récepteur pseudo MLSE ((5.6.28) et (5.6.34)) avec 7; = 0.
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FIGURE 5.17 — Variation de SNR}¢ et SNRY en fonction de roll off au.o en sortie du récepteur MLSE, bruit cyclo-stationnaire,
N =1.
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FIGURE 5.18 — Variation de SNRZ¢ et SNRS en fonction de roll off ay, en sortie du récepteur pseudo-MLSE, bruit cyclo-

stationnaire, N = 1.
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A partir des figures 5.17 et 5.18, nous remarquons que dans le cas d'une réception de type
SAIC ou le signal utile et le brouilleur sont synchronisés et pour les différentes valeurs de roll
off iy €]0,1]. Nous avons des gains en SNR apportés par les récepteurs MLSE (stationnaire) et
pseudo MLSE (cyclostationnaire) non circulaires par rapport respectivement aux récepteurs MLSE
(stationnaire) et pseudo MLSE (cyclostationnaire) circulaires. De plus, nous constatons des gains en
SNR apportés par le récepteur pseudo MLSE dérivé sous hypothese de bruit non circulaire et celui
dérivé sous hypothese de bruit circulaire par rapport au récepteur MLSE dérivé respectivement
sous hypothese de bruit non circulaire et circulaire. Ces gains augmentent en fonction de a,.,. Pour

o = 0, les deux récepteurs MLSE et pseudo MLSE sont identiques d’ou les mémes valeurs du SNR.

Ces gains diminuent en passant de N =1 & N =2 capteurs en prenant des DOA indépendantes

et de lois uniformes dans [0,27] (voir figures 5.19 et 5.20).
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FIGURE 5.19 — Variation de SNR}¢ et SNR{ en fonction de roll off au.o en sortie du récepteur MLSE, bruit cyclo-stationnaire,
N =2.
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FIGURE 5.20 — Variation de SNRZ¢ et SNRS en fonction de roll off au, en sortie du récepteur pseudo-MLSE, bruit cyclo-

stationnaire, N = 2.

Malheureusement, dans le cas d’une désynchronisation entre le brouilleur et le signal utile, nous

n’observons pas de gain apporté par le récepteur pseudo MLSE, mais plutot une déterioration.

5.10 Conclusion

Ce chapitre a été consacré a 1’étude des performances des récepteurs MLSE stationnaires
(développés dans le chapitre 3) et des récepteurs pseudo MLSE cyclo-stationnaires (développés
dans le chapitre 4).

Des expressions analytiques des SNR en sortie des filtrages adaptés ont été données pour tous ces
récepteurs en présence de bruit stationnaire ou cyclo-stationnaire éventuellement non circulaires.
Des expressions interprétables de ces SNR ont été données pour des canaux spéculaires sous
I’hypothese que le bruit total est blanc temporellement. Enfin, des illustrations numériques de ces
SNR confirment les gains obtenus en utilisant les récepteurs MLSE sous hypothése non circulaire

en présence de brouilleur BPSK.
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Conclusions et perspectives

Conclusions

Ce manuscrit a présenté des résultats concernant le comportement et la sensibilité de
récepteur WL MMSE avec séquence d’apprentissage utilisé pour un signal utile ayant une
modulation linéaire rectiligne ou quasi rectiligne corrompu par des interferences inter-symboles,
un bruit de fond et un brouilleur ayant la méme modulation, en présence des résidus de
porteuse et de désynchronisation. Face a l’absence d’études théoriques s’intéressant aux
performances analytiques des récepteurs WL optimaux dans la littérature, 1’étude présentée
dans ce rapport a permis d’évaluer et de quantifier les performances des concepts SAIC et

MAIC en présence des résidus de porteuse sur le signal utile et le brouilleur et de désynchronisation.

En particulier, ’analyse théorique de performance concernant ces techniques en présence de
résidus de porteuse sur le signal utile et le brouilleur, en fonction du SINR et du BER pour
des signaux rectiligne (utile et brouilleur), a abouti & l'obtention d’expressions analytiques
interprétables pour le cas du récepteur SAIC avec un filtrage de mise en forme de type NRZ.
Ainsi des expressions analytiques simples ont été obtenues et analysées. Nous avons montré
en particulier que dans le cas ou la puissance du brouilleur est supérieure ou égale a celle du
signal utile les performances sont meilleures dans le cas d’absence d’'un résidu de porteuse sur le
brouilleur que dans le cas d’absence de résidus de porteuse sur 'utile, ce qui rend la correction du
résidu de porteuse sur du brouilleur prioritaire sur celui de 1'utile. Ces résultats théoriques ont été
comparés a des illustrations numériques qui ont été réalisées en prenant comme parametres ceux

du standard GSM, mais avec des modulations BPSK.

Cette étude a été étendue pour les modulations MSK and GMSK, vu que le concept SAIC est
en voie de standardisation pour le GSM et les réseaux cellulaires.

L’application du concept SAIC aux modulations MSK et GMSK s’est accompagnée de la
mise en oeuvre de filtrage Spatio-temporel. Nous avons étudié l'impact de la taille de filtre
spatio-temporel sur les performances. L’étude de I'impact de choix de filtre de mise en forme

(adapté ou de bande) a été analysée théoriquement et validée par simulations.
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Les conclusions a tirer de cette partie est que le récepteur SAIC reste plus sensible au résidu
de fréquence du brouilleur qu’au résidu de fréquence du signal utile pour les modulation MSK et
GMSK et que cette différence de sensibilité devient plus importante en augmentant la taille de
filtre spatio-temporel. Aussi, I'utilisation d’un filtre de mise en forme de bande permet d’améliorer
les performances de récepteur SAIC par rapport au filtrage adapté permettant ainsi de réduire la

taille du filtre spatio-temporel.

Dans la deuxieme partie de ce manuscrit, grace a une extension au cas complexe non circulaire
du célebre théoreme de factorisation spectrale que nous avons démontré, nous avons déterminé la
structure du récepteur MLSE pour des modulations linéaires a symboles complexes et a symboles
réels, puis pour des modulations linéaires quasi rectilignes dans un contexte multi-capteurs avec
un bruit gaussien stationnaire non circulaire coloré. Tous ces récepteurs se composent dun filtre
adapté, d’un échantillonneur au rythme symbole et de la minimisation d’'une métrique qui peut se

mettre en oeuvre par un algorithme de Viterbi.

Nous avons noté que tous les filtres WL adaptés obtenus sont structurés comme sous 'hypothese
de bruit circulaire. Ils se composent ici d'un filtrage WL de blanchiment spatio-temporel qui
circularise le bruit au second-ordre, d’un filtrage adapté au canal global sur chaque capteur et
d’un filtrage adapté au filtre de mise en forme. Nous avons tenté d’étendre cette structure de
récepteur MLSE dans le cas de bruit cyclostationnaire ot nous avons proposé une structure sous

optimale appelée pseudo MLSE.

Nous avons donné des expressions analytiques des SNR en sortie de filtre adapté de tous
nos récepteurs développés dans les chapitres 3 et 4 sous divers hypotheses de bruit, c’est a dire
de brouilleurs stationnaires ou cyclostationnaires potentiellement non circulaires. Notons que
le cas de brouilleur cyclostationnaire a nécessite une étude originale des spectres cycliques et
complémentaires cycliques des modulations quasi-rectilignes. Elles nous ont permis de montrer
que les récepteurs MLSE prenant en compte la non circularité du bruit total ont de meilleures
performances que les récepteurs MLSE classiques dérivés sous ’hypothese circulaire, quand ils

sont en présence d’interférences non circulaires.

Nous avons fait une étude détaillée de la cyclostationnarité du second ordre des modulations
linéaires (QAM ou PAM) et linéaires quasi-rectilignes ce qui nous a permis d’en préciser les
fréquences cycliques des densités spectrales de puissance cycliques et densités spectrales de puissance

cycliques complémentaires.
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Perspectives
Perspectives de la premieére partie

— L’étude des récepteurs SAIC/MAIC de type MMSE pour des modulations MSK et GMSK aux
séquence d’apprentissage devrait étre approfondie, en particulier en étudiant plus finement
Ieffet du suréchantillonnage et nombre de coefficients du filtre spatio-temporel.

— L’étude de récepteurs robustes a la présence de décalage de fréquence connu ou estimé devrait
étre menée en fonction de 'ordre de grandeur de Af de celui ci. Nous avons dans cette
these précisé le domaine de Af ou le récepteur classique SAIC/MAIC de type MLSE avec
séquence d’apprentissage donne des performances acceptables. Celui est AfT < 1073, Nous
savons que pour AfT > % un simple filtrage temporel peut étre mis en oeuvre. Pour 1073 <
AfT < % de solutions de type frequency shift (FRESH filtering) [38] peuvent étre proposées.
Quelques structures sous formes de filtrage RIF tronqué et RII ont été étudiées chez Thales
communication sans avoir fait I'objet de publications. Par contre ces solutions ne semblent

pas couvrir le domaine 1073 < AfT <3 1072 ot donc des travaux restent & faire.

Perspectives de la deuxieme partie

— Nous avons conjecturé que les performances en terme de SNR et de probabilité d’erreur
symbole étaient directement reliées. Cette hypothese reste a valider a ’aide de simulation
de Monte Carlo en sortie de I'algorithme de Viterbi. En pratique celui ci devrait tronquer
la taille de la mémoire L de I’état du canal global (incluant le filtre WL adapté). Donc une
étude de pertes de performances diies a cette troncature devra étre menée.

— Les récepteurs MLSE proposés supposent que la réponse impulsionnelle du canal g(f) et
la densité spectrale de puissance Ry (f) du bruit total sont connues. Des mises en oeuvre
de ces récepteurs exigent des estimations de g(f) et Rz(f). Donc différentes techniques
d’estimations par exemple par séquence d’apprentissage devront étre étudiées.

— Nous avons vu dans nos simulations numériques que le récepteur pseudo MLSE que nous avons
proposé en bruit cyclostationnaire ne permettait pas d’améliorer les performances en SNR
par rapport au récepteur sous hypothese stationnaire que dans le cas de cannaux spéculaires
avec un seul trajet principal du signal brouilleur synchronisé sur le signal utile, ce qui est un
cas tres spécifique et donc d’un intérét limité. Il convient donc de proposer d’autres extensions
structurées du récepteur MLSE stationnaire.

— Une perspective plus ambitieuse serait de démontrer un théoreme de type factorisation
spectrale sous forme de filtres linéaires variables dans le temps h(t¢,7) périodiques de
période T, nous permettant de construire le récepteur MLSE sous bruit gaussien centré

cyclostationnaire.
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Autres contextes d’application de signaux/brouilleurs rectilignes ou quasi-rectilignes

En ofitre cette these présente plusieurs axes d’application. Un des axes d’application de cette
these porte sur l'analyse de l'intérét, le développement et 1’évaluation des performances des
récepteurs optimaux WL pour les liaisons OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplex)
a modulation rectilignes ou quasi-rectilignes. L’étude sera étendue aux formes d’onde OFDM
pour lesquelles seules les porteuses de référence sont modulées de maniere rectiligne comme cela
est le cas pour le DVB-T dont les porteuses de références sont en BPSK. En effet, les liaisons
OFDM sont d’intérét croissant pour de nombreuses applications, dont la quatrieme génération
des radiocommunications cellulaires (WIMAX), la diffusion de télévision numérique (DVB) ou
des standards militaires HF et VUHF en assurant des liaisons multi-porteuses permettant de
transmettre des débits élevés d’information a travers des canaux tres sélectifs en fréquence sans

avoir besoin d’égaliser.

D’autres axes d’application de cette theése sont relatifs au contréle du spectre pour des sources
rectilignes ou quasi-rectilignes et plus particulierement 1’écoute et la localisation d’émetteurs
modulés rectilignement ou quasi-rectilignement de la gamme HF a la gamme EHF. Trois axes
d’investigation peuvent étre privilégiés et correspondent a la séparation autodidacte de sources, a

I'identification autodidacte de signatures et a la goniométrie.

Les séparateurs autodidactes de sources sont des techniques de filtrage linéaire d’antenne
permettant de séparer P sources, supposées statistiquement indépendantes, a partir d’'un réseau
de N antennes, sans information a priori sur ces sources. De tels séparateurs sont d’un intérét
considérable pour ’écoute passive de signaux par exemple. L’identification autodidacte de
signatures consiste a estimer de maniere autodidacte, c¢’est-a-dire sans information a priori forte sur

les sources, les vecteurs directeurs de celles-ci a des fins aussi bien de filtrage ou d’analyse de canal...

La majorité des ces techniques autodidactes actuellement disponibles, n’exploitent pas la
propriété de non circularité potentielle des sources et ne peuvent séparer qu'un nombre de sources
P au plus égal au nombre d’antennes V. Ainsi ils ne permettent de traiter que des scénarios tres
spécifiques en termes de nombre de sources et de modulations. Dans ce contexte, une application
a cette these serait de développer, d’analyser les performances et d’optimiser la mise en oeuvre
de séparateurs et identificateurs de signatures de mélanges instantanés de sources (c.a.d. pour
des canaux non étalés dans le temps) prenant en compte les propriétés de non circularité, de
rectilinéarité ou de quasi-rectilinéarité potentielle des sources, en particulier dans le but de
séparer un nombre de sources supérieur au nombre de capteurs, par filtrage WL. Les techniques

développées seront comparées aux techniques existantes.
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La goniométrie est la détermination de la direction d’arrivée d’un signal. Les techniques de
goniométrie a haute résolution au second ordre, du type MUSIC2, sont maintenant bien connues et
validées expérimentalement pour de nombreuses applications. Ces techniques permettent de traiter
les situations multi-sources mais elles sont peu robustes aux erreurs de modele et ne peuvent traiter
que P =N —1 sources a partir de N antennes.

Pour pallier les limitations précédentes, d’autres techniques de goniométrie a haute résolution aux
ordres supérieurs a 2 ont été introduites dans les années 90, parmi lesquelles la technique MUSIC4
est la plus populaire. Ces techniques s’averent plus robustes aux erreurs de modeles que MUSIC2.
Toutefois, ces techniques n’exploitent pas le caractére non circulaire, rectiligne ou quasi-rectiligne
des sources et s’averent donc sous-optimales pour ces contextes. Dans ce contexte, un autre axe
d’investigation de ce travail sera de développer, d’analyser les performances et d’optimiser la mise
en oeuvre de techniques de goniométrie prenant en compte les propriétés de rectilinéarité ou de
quasi-rectilinéarité potentielle des sources, en particulier dans le but de traiter un nombre maximal
de sources a partir de N antennes ou de réduire au maximum la taille des réseaux a performances

constantes.
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Annexe A

Preuve de (1.4.55), (1.4.56) et (1.4.57)

Preuve de (1.4.55) :

Sous les hypotheses suivantes :
gj>>1, ¢;(K) << et g << 1Y,
nous pouvons faire 'approximation suivante :
sin((2¢5,6 = ¥;(K))/2) » Yy — ¥ (K) /2 (A.0.1)
et alors les expressions (1.4.41) se réduisent a :

(@" (K)hs)?

Q

45 [1 = cos(2¢ + 1 (K))]?
= 4e3[sin® (20 + ¢;(K))/2)]
@" (KR (k, k))? =~ 4e5[cos(t +1bjk) = cos(t) — sk + 15 (K))]?
= 4ef[2sin((2¢ +1;(K))/2) sin((2¢; - ¥ (K))/2)]?
[@(E)|? ~ 4eF[1-cos(2¢ +¢(K))]
= 87 sin®((2¢ + ¢ (K))/2).
Preuve de (1.4.56) :
Avec les hypotheses : e; >> 1, 9 (K) <<t et by, << ¥, les expressions (1.4.54) se réduisent 2 :
@" (K)hs(k, k))?
@" (K)hy)’
& (K|

Q

162 sin? (¢ — 4h 1) sin® (¢ — s 1)
dcos’ (¢, (K) - )
85? sin?(¢) — ¢;(K))]v

ed

Q
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ainsi le SINR se simplifie comme suit :

deee2(cos (v, (K) = s k) = cos(thy (K) + b — 20))?
de; cos? (¢ — Y (K)) + 8e2sin(¢ — Y, (K)))
1627 sin® (¢ - vy 5 (K)) sin® (¢ - ¢, (K))
8eZsin® (¢ - ¢ (K))
2e,sin® (¢ - b 1 (K)).

ed

SINR(kT)

Preuve de (1.4.58) :

SINR = 2e4sin®(1h — 1) = e5(1 - cos(21 — 255 1))
r e5(1—cos(2v) = 21h, i sin(2¢))) = e5(1 = cos(24))) — 2e41)5 i, sin(2¢)))
= 55(1—(:05(21/)))(1—2;;;2).
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Annexe B

Linéarisation de la modulation GMSK

Pour les modulations de fréquence a enveloppe constante et phase continue CPM, dont la GMSK

fait partie, la phase instantannée du signal d’enveloppe complexe s(t) = ¢ g 1a forme suivante :

t [ee)
o(t) 27Th[ Z a;ig(T —iT)dr

2h Y. aiq(t —iT)

i=—00

13

avec h est l'indice de modulation (égale & 0.5 pour la GMSK), g(t) et ¢(t) = [ g(r)dr sont
respectivement les filtres de mise en forme de la fréquence et de la phase. Pour la GMSK le filtre

de mise en forme de la fréquence a ’expression suivante :

90 57 (A= 0= Q0+ ).

2B
V/In(2)

phase du signal a la forme suivante :

et B est la largeur de bande du filtre gaussien. Ainsi le filtre de mise en forme de la

avec y =

o) = [ g
_ %+%((t (l+1)T)Q( (t - (l+1)T))
R G R I )}

YV 21

avec [ est le support temporel du g(t) et est égale & 3 pour GMSK de BT = 0.3 (valeur utilisée
pour le GSM). En échantillonnant au rythme de %, avec 1 est le nombre d’échantillons par bit,

Pexpression de filtre de mise en forme de la phase ¢(¢) devient :

a2 = S0 -2QOT(E-2) - (5 - DRET(: - 1))
n n n n Ui

VTxl/_Q_F (e 3G _ 30T G0y
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qui est indépendante de T' et dépend uniquement de la valeur de BT et n. Il a été montré dans [31]
que tout signal modulé a phase continue (CPM) de longueur de filtre g(t) égal a | peut étre écrit
comme la somme de 2!7! signaux PAM. En appliquant ceci & un signal GMSK avec BT = 0.3, il

s’écrit comme la somme de 4 signaux PAM comme suit :

3
s(t)=>. (Zz’"akmhk(t - nT)) ;

k=0 \ n

ol ap, ==+1et:

ho(t) = C(t-T)CH)C(t+T)

hi(t) = C@-T)C(t+3T)C(t+T)
ha(t) = C(t-T)C(t+AT)C(t)

ha(t) = C(t-T)C(t+A4T)C(t+3T),

la fonction C(t) a la forme suivante [31] :

sin(3(1-2q(t))) : 0<t<3T
C(t)=1 C(-t) : =3T<t<0

0 : ailleurs.

Le tracé des fonctions (hy(t))x-0,1,2,3 montre que la fonction ho(t) contient la quasi totalité d’énergie
de I'impulsion GMSK. Ainsi, pour des raisons de simplifications, nous faisons I’approximation

suivante :

s(t) » Y i"agnho(t—nT)
n
» Y byho(t-nT),

avec b, =1"ag, € {1, +i}, les symboles ag,, sont liés au symboles transmis par agy, = apagn-1. Les

symboles b,, sont donnés par [31] :

by, = k=0
ye’s
= " Fbp

= Z.O‘kbnfl

Chacun de ces pseudo-symboles dépend des symboles passés. Afin d’éviter la propagation d’erreurs,
il faut utiliser un précodage différentiel & I’émission : a,, = a,-1, avec a_1 = 1. Ainsi les symboles
an et ay ont les mémes statistiques ce qui permet pour le calcul de BER, d’éliminer le décodeur

différentiel a la réception. [ |
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Annexe C

Extension de (3.2.2) au cas d’un bruit
multidimensionnel circulaire blanc

spatialement et temporellement

Dans le cas multi-capteurs, nous obtenons le modele d’observation suivant :
z(t)=s" () +nt)eC, m=1.M (C.0.1)

o z(t) est un signal multidimensionnel et n(t) est un bruit complexe gaussien, centré, stationnaire,
blanc temporellement et spatialement, de matrice de covariance spatiale R, = I 5 et de matrice de
covariance complémentaire spatiale C,, = 0.

Considérons D'espace complexe des signaux engendré par les composantes de s(D(¢), .., s(M) () de
base orthonormée complexe scalaire {¢1(t), .., px (t)} dont 'expression de {pr(t)}r=1.x et K est

inutile de préciser. La décomposition orthogonale de (") (t) dans cette base complexe s’écrit comme

suit :
ZkK:1 Sg?/z)QOk(t)
(C.0.2)
ZkK:1 8537,3%(75)
Ainsi x(t) s’écrit sous la forme :
wi(t) =0+ () = T (U 4 n k) en(t) + 0 (1)
x(t) = ' (C.0.3)

oy () =500+ nn () = TS (W) + v )en(®) + i (8)
ou (n](t),..,n\y(t)) sont orthogonaux a la base {¢1(t),..,¢x (t)}. Considérons les vecteurs :
eCNE

a m T
T = S( ) +n = (ml’l..xNyl..xLK..xNyK)
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ot s(m

. (S(m) (m) (m) (m) )T

N T N
Sni-SiE-Syg) et mo 2 (mennienk.nn k)T € €Y, avec

npg = [jozo nl(t)gok(t)dt et xpp = jozo ml(t)gpk(t)dt.

Calculons les statistiques du deuxieme ordre des composantes du vecteur bruit n :

Elngni) = [ [ Bl () ler)i (r)dtdr
E[ny(t)ny (t)]0n
01,170k o »

ainsi m est gaussien, centré, circulaire, blanc temporellement et spatialement, de matrice de

covariance I g n. Par conséquence, ’équation de maximum de vraisemblance s’écrit :

m

Arg Min,, ||z — s™)|?

Arg Mlan(Z Z(J:lk—slk))(:vlk, Slk' )5kk')

k=1k'=
+ooN

+0o0
Arg Min,, f Z (| S (@k - S(m))@k(t)|2) dt en substituant dj i par f o (t)pp (t)dt

+oo K
Arg Min,, f > (|:1:l(t) SUOEDY s(m)gok(t)|2) (C.0.4)
T =1 k=1

or ny(t)L{e1(t), .., (t)} donc (C.0.4) devient :

+00
m = Arg Minmf ||z (t) —S(m)(t)Hth-
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Annexe D

Extension du théoreme de

factorisation spectrale

Le probleme de factorisation spectrale de signaux aléatoires réels stationnaires au second ordre
a temps continu ou discret, scalaire ou multidimensionnel a fait ’'objet de nombreux travaux dans la
littérature, par exemple [52], [53]. Mais & notre connaissance aucune adaptation au cas de signaux
aléatoires complexes, a temps continu ou discret, scalaires ou multidimensionnel stationnaires au
second ordre non nécessairement circulaires n’a fait ’objet de publications.
Considérons ici un signal aléatoire centré x(t) € CV stationnaire au second ordre (au sens WL).

Nous supposons que le spectre R, (f) transformée de Fourier de
R,(7) = E[z(t)a" (t - )]

et le spectre complémentaire C,(f) transformée de Fourier de
C.(r) = Elz(t)a’ (t - 7)]

existent.

Puisque R, (-7) = RH (1) et C,(-7) = CT(7) nous avons R,(f) = RI(f) et C.(-f) = CL(f).

Considérons le signal étendu :
x(t
z0 - “" ).
w*(t)

[ Ra)
“ ( 3(a(t)) )

reliés par #(t) = TZ(t) avec T™' = 1T, Alors Rz(7) = E[Z(t)T" (t-7)] et Rz(7) = E[z(t)Z" (t-
7)] sont reliés par Rz(7) = TRz(7)TH et Rz(r) = %THR’I"(T)T et par suite la transformée de

et le signal réel associé
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Fourier Rz(f) et Rz(f) de respectivement Rz(7) et Rz(7) sont reliées par :
1
Ra(f) = TRA)TY et Re(f) = 17" Re()T. (D.0.1)

Dans I’hypothese ot la factorisation spectrale du signal réel Z(t) € R?V centré stationnaire du
second ordre existe sous forme de densité spectrale de puissance Rz(f), il existe une fonction de

transfert G(f) e C*V*2V causale et causalement inversible [55] ! telle que :
Rx(f) = G=())G7 (/) = G=(N Gz (-]).
Par suite, il existe un filtre blanchisseur causal Bz(f) = G5'(f) satisfaisant :

Bz(-f) = Bz(f), (D.0.2)

tel que Bz(f)Rz(f)BE(f) = Iy. Par suite d’apres (D.0.1) Bz(f)Rx(f)BE (f) = I, avec :

Bx(f) = %TBz(f)TH- (D.0.3)

Puisque le filtre blanchisseur Bz(f) € C2V*2N gatisfait (D.0.2), nous avons démontré que Bz(f)

donné par (D.0.3) est structuré sous la forme :

B;(f):( Bi(f)  Ba(f) )

B;(=f) Bi(-f)
Par suite sa transformée de Fourier inverse notée Bz(t) réponse impulsionnelle causale matricielle

est structurée sous la forme :

Batt) ( Bi(t) By(t) )

B;(t) Bi(t)
Nous avons donc démontré qu’il existe un filtre WL blanchisseur Bi(f), Ba2(f) causal et

causalement réversible de taille N x 2N tel que
np(t) = B1(t) * n(t) + Ba(t) » n*(t),
est a la fois circulaire, spatialement et temporellement blanc, c¢’est & dire :
Elnp(t)ng(t-7)] = 6(r) Iy

et
E[ng(t)nk(t-7)]=0y.

1. Le cas le plus traité dans la littérature est celui ou la matrice de densité spectrale de puissance s’écrit sous la

. . i2
forme d’une fraction rationnelle en 2™/ .

162



Annexe E

Autre démonstration de (3.2.12)

Dans le cas ot n(t) est non circulaire, blanc temporellement et coloré spatialement, nous

considérons la base orthonormée réelle {p1(t),..,ox(t)} de Pespace des signaux engendré par

{87 (), 8T (t) Y e1.ar ol
s (1) = s (1) +is™ (1) e CV.

Par projection orthogonale, on obtient :

S(m)(t) = kz:l(Sk T tisy ")er(t)
K . .
n(t) = ) (ng+ing)er(t) +n" () +in" (),
k=1

(E.0.1)

(E.0.2)

avec pour les parties réelles et imaginaires des N composantes des parties réelles et imaginaires de

ng et s,gm) :
(r31)
”LkZ
(r5i) _
nkrz _ 7
(r31)
N
t
¢ (m),(r;0)
51k
Sl(gm)(r;i) _ ’
(m)(r;d)
SNk
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—00 — 00

donc n;(r;i)(t)i{s(l)’T(t), sy sy, L sM)i(t)}. Considérons alors le vecteur :

ott nfi) 2 [Z i (0)pr(t)dt, sip T 2 [ ST ) pr(t)dt et m D () 1{p1 (1), o px (8)) et

‘s
L1
‘s —
wl -
‘s
TN
‘s
L1 K
‘s —
wK =
:I:T‘
T = o e R2EN (E.0.5)
Ty
i
ml -
i
TN 1
i
L1 K
i
QZK =
i
TN K
r _ o(m),r r
" =s +n (£.0.6)
B ' =s(mi g o
s g(m)+ﬁ’ (E.0.7)

(r1) _

(m)y (rsi (730) - (r31) 4
avec ;" = (Sl,k )¢ )MLHC . Les statistiques du second ordre des {”l,k }i=1..N k=1..K sont données

par :

Elnjyni] = [ [ ElniOni(D)]ee(pw (r)dtdr

= Blnjtnp0) [ [ ot -m)pnew (r)didr
= Elnj (t)ny (t)]0kk = Sk oy

E[njgnj ] = E[nj(t)nj(£)]0k0 = Opproiy

Blnjyniie] = Elnf(Onh()]o0w * deaofi
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Ainsi, v est gaussien, centré, non circulaire, blanc temporellement et de matrice de covariance X

D Er Eri :
pIFA 3

de taille 2K N x 2K N et 3, = 21, Avec :

structurée comme suit :

2, =diag(Z",..,2")
¥,  =diag(Xi,.., XY (E.0.8)
%, =diag(2",.., =),

»7, B¢ et X7 sont de matrices de taille N x N.
Par conséquence, ’equation de maximum de vraisemblance s’écrit :
= Arg Min,,, (@ -30")"'=7 (@ -5)), (E.0.9)

avec 50 = [s(m)r T g(m)i TT ot 3271 est de méme structure que 3 :

S
>l pI

()

T;ijri

) , avec 3. . = diag(X"H, . 2T

Ainsi, (E.0.9) se développe comme suit :

m = Arg Min,, ((il:r — s Tl (g7 - s 4 (28 - s )Tl (2! - s

+2(a" - sMNTE] (- s, (E.0.10)
sachant que :

(af, - sy"™") 2" () - 5,™)

M=

(QZT _ s(m),r)Tz;(m’r _ s(m),r)

T
L

(x, - sl(cm)’r)TZ”"(wzl - S,(Jn)’r)ék,k/.

M=
M=

k

Il
—_
I

I

1

En remplagant &y i par [ o (t)¢w (t)dt, on obtient :

(z" - st (27 - st7) = [FRIYE (@ron(t) - s o ()T ISR (how (1) — 8O o (1)) ]dt
= [2lar(t) - s (]IS [ar (1) - 807 (8) ]dt
(E.0.11)

car n'"(t) L(¢x(t))k=1..- De méme, nous obtenons :

(2 = s (i = s = [TLai(r) - s ()R i (1) - s (1)t

(" - s(m),r)TE;i(mi _ s(m),z‘) _ [_+o:o [ (1) - S(m)T(t)]TE'"[a:i(t) B S(m)r(t)]dt. (E.0.12)

Par conséquence, (E.0.10) devient :

I nr

1 = Arg Min,, ( JACORERIOH ( -

i ) [2(1) - s<m><t>]dt) S (E013)
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Dans le but d’exprimer (E.0.13) en fonction de x(t) et s(™)(¢), nous utilisons la transformation :

t t)" N
w0y *O \or *D ) e, (E.0.14)
a(t)” (t)'
. IN Z'IN = -1 1H . J N
avec T £ vérifiant : T = 3T . Ainsi, (E.0.13) est équivalente & :
Iy iy

-1

) TH[’w“(t)—’g(m)(t)]dt). (E.0.15)

i

+00 >
= Arg Min,, f #(t) -z = |
; (_m[() oy T

Sachant que

St = (ElaeE" (0) " = (T (Bn@a (0]) " T,

I’equation de maximum de vraisemblance dans le cas non circulaire blanc et multi-dimensionnel

s’écrit sous la forme :

-1
i = Arg Minm(/+w[mH(t)—S(m)H(t),mT(t)—S(m)T(t)]( R, C, ) |: w(t)_s( )(t) ]dt),

C, R, x*(t) - s(m)*(t)
(E.0.16)
N RTL CTL
ou Xy = . [ |
C, R,
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Annexe F

Le filtre du récepteur MLSE est un
filtre adapté

F.1 Cas classique

Considérons le produit scalaire

<u(h o) >= [l (DR,

et la norme associée
la(Hll = [t () Ra(Hulh)df,

ott R, (f) désigne la transformée de Fourier de la matrice de corrélation E[n(t)n”(t — 7)] du
bruit n(t) stationnaire et circulaire. Le SNR & la sortie aux instants k7" d’un filtre linéaire multi-
dimensionnel quelconque w? (f) d’entrée x(t) = /75 X1 arg(t — kT) + n(t) s’écrit sous la forme :

SNR = 7rsE|a§|7“(2)7

ot ny, est le bruit filtré par w? (f) & I'instant k7. Nous avons ro = [ > w (f)g(f)df et d’apres la

formule des interférences (1.5.29) du filtrage linéaire

B2l = [ wl ()Rl ).

Ainsi
i o Ela2|([5 w (£)g(f)df)?

SNR = ’
S wH ()R (fw(f)df

(F.1.1)

En écrivant rg sous la forme

o= [ W (DRADE (Da(Dif =< w( )R Dg(f) >
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et en utilisant I'inégalité de Cauchy-Schwarz, nous obtenons :

o < lwDIPIR (NI
< | [Twtrinend|| [ DR ORNR D).
Ainsi
SNR <, Blat] [ g™ (R (Fyw(h)dr.

Cette inégalité devient une égalité en prenant

w(f) o< R, (f)g(f). (F.1.2)

C’est ainsi le filtre qui maximise le SNR & sa sortie aux instants k7. Par conséquent, le filtre
MLSE circulaire et un filtre adapté.
Dans le cas d’un bruit non circulaire, la démonstration se fait de la méme maniére a 'aide du

modele étendu Z(t).

Remarque 1 : Ce filtre linéaire (F.1.2) solution de la maximisation du SNR (F.1.1) pourrait étre
dérivé sans faire appel a l'inégalité de Cauchy Schwarz.
En effet, puisque le support fréquentiel de R, (f) est limité, les deux intégrales du SNR (F.1.1)
peuvent s’écrire comme les limites de sommes discretes de Riemann et

| Sh w” (f)g(fr)l? )
Sio wf (fr) Ru(fr)w(fr) )

et la maximisation fonctionnelle du SNR (F.1.1) par rapport a w(f) est équivalente a une

SNR = 7, E|ag| dim (

—> 00

maximisation par rapport au vecteur [w?(f1),..,w? (fi),..,w? (fx)]*. Celle ci peut donc
s’effectuer a 'aide de dérivation au sens de Wirtinger. L’annulation de cette dérivée par rapport a

w( f) donne

K K K
LZ wH(fk)g(fk)]g*(fk) LZ wH(fk)Rn(fk)w(fk)] - lkZ w” (fi)g(f)PRE (fr)w* (fi) =0.
=1 =1 =1
(F.1.3)

Soit une solution
_ zéilwﬂ(fk)Rn(fk)w(fk)) 4
w(s) = U ) gt

et par passage a la limite de sommes de Riemann vers l'intégrale de Riemann a support borné, on

obtient une solution parmi celles de (F.1.2).

F.2 Cas cyclostationnaire

Dans le cas de bruit cyclostationnaire circulaire, le SNR & la sortie d'un filtre linéaire w(f) sur

le symbole courant est donné aux instants k7" par I'expression suivante grace a (1.1.9) et (1.5.36)

s Blag|| 72w (f)g(f)df?

S = 9
MR T ST (7 + o/ RE(Nw (] - af2)df

(F.2.4)
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avec o = k/T, k € Z.

Notons que (F.2.4) ne peut plus étre maximisée a I'aide de I'inégalité de Cauchy Schwarz avec un

produit scalaire approprié. Si nous appliquons la méthode décrite dans la remarque 1

( | S w (fi)g(fr)? )
S wH (f + af2)Re(f)w(fe — /2) )

I'annulation de la dérivée au sens de Wirtinger donne de facon similaire & (F.1.3)

SNR = 7, Elaj| dim

— 00

K K
LZ wH(fk)g(fk)] g" (fx) [Z S w (fi +a)RE(fr + a/Q)w(fk)]
=1

a k=1

K
- [| 2 wH<fk>g<fk>l2] [Z[Rﬁ(fk +a/2)]"w* (fi +a>] -0,
=1

«

Soit

S w (fo)g(fr) )
Yo Shoy wH (fi + )Ry (fi + of/2)w(fr)

et par passage a la limite on obtient ’équation fonctionnelle

o w (Ng(f)df )
Yo [l wH(f+)Ry(f +af2)w(f)df

SRS (fi+af/2)]"w(fi + @),

«

9(fx) =(

SIRA(f + /)] w(f + ),

«

g(f)=(

soit puisque (F.2.4) est invariant pour tout filtre linéaire proportionnel, nous obtenons comme

solution les filtres linéaires w( f) solution de

g(f) o< NIRA(f +a/2)]Tw(f + ).

[0}

Malheureusement nous ne savons pas résoudre cette équation fonctionnelle.
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Annexe G

Preuve de (3.3.39) et (3.3.45)

Preuve de (3.3.39)

A partir de la formule des interférences (1.5.29) de I’Annexe I :

Elnw, niy, 1] = [:0 w  (FYRZL(fywy (e 21T gf

[ DB (D (e Ty

= Tk.

De méme, a partir de la formule des interférences (I1.5.30) de 1’Annexe I nous obtenons

E[ Ny, i, 1-k] =77

Preuve de (3.3.45)

De méme

Elngumg, 1] = [:o B (PR ()Y@ (f)e 2T gf

= [ TR Dae I

= Trk-

Remarque : Ces expressions ((3.3.39) et (3.3.45)) auraient pu étre obtenues autrement (par une
approche temporelle) sans utiliser les formules des interférences moyennant un calcul beaucoup plus

long. En effet, nous avons :

+00 *oo .
Tyl = f f g7 (u=IT)RZ (u—v)n(v)dudv,

ainsi :

+oo +00 .
Mo ks = f [ g (' = (1 - BYT)RE (- o' )7a(v"du'dv'.
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D’ou

. +o00 +0oo +00 +oo H inv
Elnu i) = BEUf [ [ [ gl u- )R (- v)
7 (v)A (VYREY (u - v)g, (v - (1 - k)T)dudvdu'dv']

+00 +00 +00 +00 I X
- [ e R - o)

Ry (v -0 )RY(u' - v") g, (v - (I - k)T)dudvdu'dv'.

Or
+00 +00 . . . .
[ R -0 Ra(o - o) RS (o )i de = R+ R s R (0= )

[ R DR R (eI gy
R (u—u).

Ainsi

+00 +00 .
i) = L[ [ gl u-IT) R (u=u)gy (' = (1= k)T dudu'

=BT [ gl - KRS (u- g, (o
= wi(=t) * gy (t)|e=r

= Tk

*

De méme E[ny, 1Ny, 1-k] =77, €t E[n@an,l—k] = 7y.. Ainsi nous avons démontré que

Elnw, 1m0, k] = 7k et B[, 1M, 1-1] = 75,

et

Elnging -] = rrk-
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Annexe H

Preuve de (3.4.70)

Nous avons

gl,d(f>=( ﬁd(f))=( ﬁ(“ﬁ)),

et

o-( (o)
g2 ga(=1) #8(f + L) g (-f-5) |
iT 2 () )

iTx(t)

Ta(f) 27 Fg(f) = (
x(f+ ﬁ )
o (-f - 77)
_—_— [+°° T 1% - —i2xkfT
Yiak= | g1a(/)Rz " (f + 4T)wd(f)€ df.

Puisque R (f + %) est structuré sous la forme

(An(f+ﬁ) Dn(f+&))
Di(-f-4&) Ai-f-%) )

ayant pour transformée de Fourier (

*
Y,dk

= e Ly of (Ai(f+$) D;(f + 1) )( = (f + 4r) )e_izwd
I Du(-f-7p) Au=f-7p) J\ @(-f-17) ’

IM[OTQT(ML)](An(—f—ﬁ) m(—f—ﬁ))( m(—fﬁ))e_mmdf
—o0 ’ AT

Di(f+d) A+ ([ +

1
. +00 + = .
_ emk f I:OT,gT(—V— 4;)] R%l(lj+ 41T)dy( ','UEV 4T)1 )6127rkl/T
- G

+00 _ 1 . o
- (U [ gl 0RR v+ s (v)e ™

(_1)k92,d,k~
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Annexe 1

Cyclo-stationnarité au second ordre

de signaux a temps continu

1.1 Définitions

Soit x(t) un signal & temps continu centré et a valeurs complexes. x(t) est dit cyclo-stationnaire
a l'ordre ng quelconque si et seulement si ses statistiques jusqu’a 'ordre ng varient d’une maniere

périodique dans le temps. Dans le cas particulier de ng = 2, les signaux sont dits cyclo-stationnaires

du second ordre. La fonction de corrélation

re(t,7) 2 E[z(t+7/2)z" (t — 7/2)]
et la fonction de corrélation complémentaire
co(t,7) 2 Elz(t+7/2)x(t —7/2)]

de x(t) sont périodiques en ¢ et de période T appelé période cyclique. Ainsi, ils sont développables

en séries de Fourier

re(t,7) = ZT?(T)eiQ’r%t (I.1.1)
k
e (t, ) = 205(7)6’2”%, (I.1.2)
e
avec
ra%(T) = %v/OTrx(t,T)e_i%%tdt
05(7') = %/OTcx(t,T)e_i%%tdt

1. Nous choisissons cette définition symétrique plutét que la définition classique rl,(¢,7) = E[z(t)z*(t - 7)] et
e (t,7) = E[z(t)x(t-7)], car elle a été jugée plus pratique dans la littérature cyclo-stationnaire. Notons que ces deux

définitions sont équivalentes car r5,(¢,7) =ra(t - Z,7) et ¢, (¢,7) = co(t - Z, 7).
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représentent respectivement les coefficients de corrélation cyclique et les coefficients de corrélation
cyclique complémentaire. Les transformées de Fourier? des expressions (1.1.2) et (I1.1.2)
constituent la densité spectrale cyclique de puissance et la densité spectrale cyclique de puissance

complémentaire, respectivement
k +oo  k .
ra (f) = [ rT (7)e T dr
k +oo k. .
et (f) = [ eI (1)e 2™ dr.

k k
Remarque 1 : De fagon équivalente les densités spectrales de puissance cycliques 77 (f) et ¢ (f)

peuvent s’obtenir comme les coefficients de série de Fourier des transformées de Fourier (par

rapport & 7) r,(t, f) et c.(t, f) de respectivement 7, (t,7) et ¢, (¢, 7).

ro(t,7) Série de Fourier TZ% ()
Transformée de Fourier Transformée de Fourier
Y
Série de Fourier k
rz(t, f) T (f)

Donc, nous avons en particulier
¥ i2m kg
ro(t, f) =D rd (f)e™ T
k

et
ro(nT, f) = ;r (). (11.3)

De plus, les relations entre les deux définitions des fonctions de corrélations et corrélations
complémentaires données dans la note de bas de page 1 impliquent par série de Fourier que

'k k - 'k k -
rel (1) =rf (1)e ™27 et ¢,” (1) = cf (1)e ™27

2. Avec notre convention de représenter les transformées de Fourier avec la méme lettre.
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qui par transformée de Fourier donnent

k k

(D) =rf (g e el () =el (F+ ). (LL4)

Par ailleurs, nous avons en particulier

o= [ D et o= [ A

Soit :

= [ Rl = [T
= [ B = [T

qui pour les signaux cyclo-stationnaires ergodiques représentent la moyenne temporelles de |22 (t)]
et 2%(t). Soit :

<|2*(t)] > = fwrg(f)df (L15)
<t = [ Taar i)
avec | | 1 T,/Z
<g(t)># lim - [ 11jg (D
De méme :
Elz%(t)| = rm(t,O):er(T”T:Oemn%t
k
) i [ 1.1.7
BE(@2(t)) = en(t,0)= Y ef (7)]roe27ht
k
) i [ 1.1.8
Seit [ el (s s
En particulier,
Bain) = 2 [ (L19)
k — 00
E@0T) = X [ e (. (L1.10)
k. — 00

Notons que ces puissances et puissances complémentaires ne dépendent pas de n. Cette

simplification est valable dans le cas ou le brouilleur et le signal utile ont la méme période cyclique
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T. Dans le cas contraire, les formules (I.1.7) et (I.1.8) ne se simplifient pas.

Remarque 2 : Dans le cas ou x(t) est stationnaire du second ordre r,(t,7) = r,(7) et ¢, (t,7) =
¢z (7) ; soit
k k

k k k k
ré(r)=ci(r)=0pour k0,7 (f)=ct (f)=0pour k0

et
r0(f) =ra(f) et 2(f) = calf)

ou r,(7) et ¢, (7) désignent la fonction de corrélation et la fonction de corrélation complémentaire
et 7 (f) et ¢ (f) la densité spectrale et la densité spectrale complémentaire de x(t).

Dans la suite de cette annexe, nous allons illustrer ces définitions générales par des modulations
QAM.

1.2 Modulations numériques linéaires QAM

Pour une modulation linéaire de type QAM, I’enveloppe complexe de signal modulé associé a

la suite des symboles (ay, )nez $'écrit sous la forme :
z(t) =Y apu(t - kT), (I.2.11)
k

avec v(t) est la fonction de mise en forme, T est la période symbole et la suite des symboles a,, est
supposée centrée et stationnaire au sens large de statistiques au second ordre r,(n) = E[aga;_, ] et
co(n) = Elakak—p].

La fonction d’autocorrélation s’écrit sous la forme :

re(t,7) = S Elagai Ju(t + % — kT)v* (¢ - % —IT)
k1

S ra(n) S o(t+ = —nT —IT)* (t - = —IT).
p ] 2 2

De méme
cx(t,7) = > caln) D v(t+ g -nT —1T)v(t - % -1T).
n l

On peut constater que r,(t,7) et c,(t,7) sont périodiques de période T, par conséquent le signal
x(t) est cyclostationnaire au second ordre de fréquence cyclique fondamentale 1/7. Les coefficients

de corrélation cyclique s’écrivent sous la forme

rf (1)

! ! T * T —i2n Lt
T[o ;Ta(n) [Zl:v(t+§—nT—lT)u (t =5 ~1T) | 2mrtdt

1 +00 .
= = rq(n) f u(t+ T nT)v*(t - z)e_l%%tdt.
T4 e 2 2
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De méme
k 1 +00 .
el (1) = 7 Y caln) f o(ts T —nTo(t-Dye >

Notons que [ v(t+Z-nT)v*(t- %)e‘i%%tdt = e iTF [T u(t+r —nT)v*(t)e_ﬂ”%tdt. Par suite,
avec la notation ¢(£,7) = [*2 v(t+ T)v*(t)e_’?”%tdt et (B, 7) 2 [T+ T)U(t)e_izﬂ%tdt, nous

avons

k .
ri (T) = lZ7“a(7”b)6_’2”%7d>(ﬁ,T—nT) (1.2.12)
T4%5 T
T 1 —ior o1 k
e (1) = =) ca(n)e 2Ty (, 7= nT). (1.2.13)
T% T
En remarquons que :
k * i2r kT
B(Z.7) = v(r) * [V} (-r)eTT]

V(gm) = v+ [o(-r)e )

de transformée de Fourier respectives v(f)v*(f —% et v(fHv(-f +%) Par suite, la densité spectrale
de puissance cyclique et la densité spectrale de puissance cyclique complémentaire (les transformées

de Fourier des expressions (1.2.12) et (1.2.13)) sont ainsi données par

k .
) = g Nrae(s + S (f - e T (12.14)
k A
(1) = FTatmu(s+ O f e T, (12.15)
Soient
ra(f) 2 Y ra(n)e ™ et co(f) 2 Y ca(n)e 2™ T (1.2.16)
le spectre et le spectre complémentaire de la suite ay, ainsi (I.2.14) et (1.2.15) s’écrivent sous la
forme
k 1 k k k
$ = Zra(f+ o5 (- o 1.2.1
E(1) = e+ g+ o (f - o) (12.17)
cx%(f) = lca(f + ﬁ)v(f + i)v(—f + i). (1.2.18)
T 2T 2T 2T

En particulier d’apres (I.1.5) et (I.1.6)

PO = g [ ()P
<> = 1 [ el (DN,

et d’apres (I.1.7) et (1.1.8)

1 ok +00 k k k
Elz*(t)| = f;e”“ﬂfw ra(f + 5p)u(f + ) (f = 50)df
E(z%(t)) = %Zkzei2n§t[;mca(f+%)U(f+%)v(—f+%)df,
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qui deviennent pour t = nT et une suite ay i.i.d. centrée :

a? +00

Blr) = SRS [ g (- g
a2 +00

BT = SR [T g gt e g

Dans le cas particulier oit les symboles aj, sont non corrélés (au sens réel) i.e., rq(k) = ElaZ|0k0
et cq(k) = E(a2)dkp, (1.2.14) et (1.2.15) deviennent

n%(f)
I (f)

(1.2.17), (1.2.18), (1.2.19) et (1.2.20) représentent des extensions de la formule de Benett classique

1 k k
fElailv(f t oV (= 5p) (1.2.19)

SB@)(] + o Jo(—f + o) (1.2.20)

du cas stationnaire circulaire dans le cas de symboles aj, respectivement corrélés ou non corrélés.

Remarque 3 : Considérons lenveloppe complexe d'un signal QAM issue d'une (ag)kez

stationnaire :

y(t) = Zakv(t - kT —tp),
k

avec to est une variable aléatoire de loi de probabilité uniforme dans [0,7] et indépendant de la

séquence ay. Alors

T
ry(t,7) = Zk:ZI:E[akaﬂfo v(u+%—kT—to)U*(u—%—lT—to)du.

Nl— S~

> ra(n) _[:o v(u-nT)v*(u-7)du,
de méme .
cy(t,7) = T zn:ca(n) [oo v(u—-nT)v(u-T7)du,

et donc y(t) est stationnaire du second ordre car r,(t,7) et ¢,(t,7) ne dépendent pas de t. Leurs

transformées de Fourier s’écrivent ainsi
ry(f) = Fra(Hlo(f)P
cy(f) = gca(HHo()o(=1).

D’apres (1.2.17) et (1.2.18) 70(f) = 7,(f) et c2(f) = ¢,(f). La densité spectrale cyclique et la

densité spectrale cyclique complémentaire a la fréquence 0 représentent respectivement la densité

(1.2.21)

spectrale et la densité spectrale complémentaire du signal stationnaire associé.

Cas particulier : Dans le cas ou v(t) est une impulsion de Nyquist de transformée de Fourier en

cosinus surrelevé (de roll off a;.,) nous distinguons les cas :
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k k
— Pour a;, =0, v(f) est de support (55, 571, rd (f) =0 et ¢l (f) =0 sauf pour k = 0 d’aprés
k

(I1.2.17) et (1.2.18). Ainsi 'rx T(1) = ¢f (1) = 0 pour k # 0. Dans ce cas particulier z(t) est

stationnaire du second ordre et
o (t,7) = 12(7) et cp(t,7) = (7). (1.2.22)
— Pour a4 €]0,1], v(f) est de support [—%(1 + Qo ), %(1 + am)]
(f) 0etct (f) 0 sauf pour k=0,-1,1

d’apres (1.2.17) et (1.2.18) z(t) n’aura que 3 fréquences cycliques 0, + et ’1

1.3 Modulations numériques linéaires quasi-rectilignes

Comme il a été expliqué dans les chapitres 2 et 3, les enveloppes complexes de ces modulations

sont données par

a(t) = > i*bpu(t - kT),
k

ou la suite des symboles (bg)rez et 'impulsion v(t) sont réels. Dans le cas ol la suite by, est centrée
et stationnaire du second ordre et de statistiques du second ordre r,(n) = E[bibk_y], la fonction

d’autocorrélation s’écrit sous la forme :

ro(t,7) = % ;ik*lE[bkbl]v(t + % ~kT)u(t - % ~IT)
= Y i"ry(n) Zl:U(t + g -nT —1T)v(t - % -1T).
De meéme
et ) = SN B[ Ju(t + — —kT)u(t-=—1IT)
k 1

> i"ry(n) S (1)t + 5 ~nT ~IT)o(t - £ ~IT).
l

n
Par suite, 7, (¢, 7) est toujours périodique en ¢ de période T', mais ¢, (¢, 7) est périodique de période
2T. Par conséquent le signal x(t) est cyclostationnaire au second ordre de période 27T Le calcul des
coefficients de corrélation cyclique et de corrélation complémentaire cyclique aux fréquences k/2T

peut étre mené en suivant la méme démarche que pour les modulations linéaires. On obtient

TJ?LT (1) = % [2T Zinrb(n) [Z u(t+ % -nT - 1T)v(t - % ~IT) omi2m st gy
= 1+( 1) Zy, rb(n)f U(t+——nT)U(t_ )6—127r2T
De méme . Ly
C?(T) = ( ) Zz T (n)/ 'U(t+ — —nT)U(t_ )e—z27r—tdt
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Or puisque

+00 ) ker +00 )
f u(t+ g -nT)v(t - %)e‘ﬂﬂ%tdt = ¢7imaT f v(t+71-nT)v(t)e 2Ttdt,

nous avons

Fmy) = B Sy ko) (13.23)
Fy - L (1)kzw<n>ew’m<%m—nT), (13.24)
avec ici :
a2 [ ot ru(e)e T = u(r) « [o(-r)e T

de transformée de Fourier v(f)v(—f + %) Par suite, la transformée de Fourier de w(%ﬂ' -nT)
. sk - k

est v(f v(=f+ %)e‘ﬁmﬁ et celle de e”ﬁfw(%,r -nT) est v(f + %)v(—f + %)e‘”””(ﬂﬁ”.

Par suite, la densité spectrale de puissance cyclique et la densité spectrale de puissance cyclique

complémentaire sont données par :

k. 1+ (-1)k A
() = T e B I (£ )
k 1-(-1)k »
() = I Enn)e BT 4 Lo ).
Ainsi :
e Lrp(f+ £ - D)o(f+ L u(-f+ L), pour k pair
T‘fT(f) _ { T b(f AT 4T) (f 4T) ( f 4T) p p . (1‘3.25)
0 pour k impair
& Lro(f+ £ - D)o(f+ E)o(- +£, our k impair
CxQT(f) T b(f T 4T) (f 4T) (-f 4T) p p (1.3.26)
0, pour k pair
ol
r(f) = Ymp(n)e T
n
Pour une suite by, i.i.d. centrée
& LE[BJo(f + 2 )v(=f + £), pour k pair
T (f) = 47 o = o (1.3.27)
0, pour k impair
s L E[b? +EYyu(-f+E), pour k impai
drpy - | PR ETap),pow e (1.3.28)
0, pour k pair
Ainsi nous retrouvons des fréquences cycliques k 2;1 pour la

densité spectrale cyclique complémentaire.
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Cas particulier 1 : Dans le cas olt v(t) est une impulsion de Nyquist de transformée de Fourier en
cosinus surrelevé de roll off «,.,, notons que contrairement au cas de la modulation linéaire QAM,
x(t) n’est stationnaire du second ordre pour aucune valeur de ... Puisque v(t) est de support
[2_—%(1 + Qo ), %(1 + am)] distinguons les cas :
— Pour a;, = 0, er (1) = csz (7) = 0 sauf pour k = 0 pour rxT (f) et k=-1,+1 pour ch (.
1
Donc z(t) a 3 frequences cychques 0, 5 2T’ >
- Pour Qo €]0, [ T (1) = ch (1) = 0 sauf pour k =0,-2,+2 pour rmT (f) et k=-1, +1 pour
c%T (f)- Donc x(t) a 5 frequences cycliques 0, _Tl, 2‘%, %,, ;T
— Pour am e[i,1],r T(T) = ch (7) = 0 sauf pour k = 0,-2,+2 pour rZT (f) et k=-1,+1,-3,+3

pour ch (f)- Donc x(t) a 7 fréquences cycliques 0, %, T 5T 57 T o+

Cas particulier 2 : Pour la modulation MSK, la transformé de Fourier de I'impulsion

o(t) = { cos(Zr) pour te[-T,T]

ailleurs

est
AT cos(2m fT)

V()= T A Tere ey

présentée par la figure I.1.

FIGURE 1.1 — Impulsion v(f) de MSK.

Par suite, il y a théoriquement une infinité de fréquences cycliques. En pratique, vu la

décroissance de v(f) en 1/ f2, nous pouvons considérer qu’il n'y a principalement que 7 fréquences
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cycliques en raisonnant sur le lobe principal [ 32, 2] de v(f).

—=— k=0

H2T gy pkf2T

e e e D 0 Tk T
T

e ke
FIGURE 1.2 — r27 (f) et ¢2” (f) pour différentes valeurs de k, modulation MSK.

k k
La figure 1.2 présente 2’ (f) (valeurs pairs de k) et cz”(f) (valeurs impairs de k).
i e
Naturellement, nous constatons une décroissance des amplitudes de 727 (f) et " (f) en

augmentant la valeur de k.

Cas particulier 3 : Pour la modulation GMSK nous ne disposons que de valeur analytique
exacte ni de v(t), ni de sa transformée de Fourier v(f) qui a aussi un support théorique infini,
donc théoriquement une infinité de fréquences cycliques. De plus, cette modulation dépend du
parametre BT. A notre connaissance le nombre approximatif de fréquences cycliques n’a pas été
étudié dans la littérature.

Cependant, nous avons présenté numériquement (figure 1.4) la transformée de Fourier de
lapproximation de Laurent [31] de v(t) correspondante & BT = 0.3 (calculée dans I’Annexe B).
Ceci nous a permis de constater que le support de cette transformée de Fourier v(f) s’étend

=3

3 .. , .
T ﬁ] et nous avons ainsi 7 fréquences cycliques comme pour

approximativement a l'intervalle |
la modulation MSK.
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FIGURE 1.4 — Impulsion v(f) de GMSK linéarisée.

& s
La figure 1.5 présente 72" (f) (valeurs pairs de k) et ¢z” (f) (valeurs impairs de k). Naturellement,
k k

les amplitudes de 727 (f) et c2” (f) décroient en augmentant la valeur de k.
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—e—k=0

H2T oy k2T

H

_D5 1 1 ! ! ! ! I ! !

ke e
FIGURE L5 — r27 (f) et ¢c27 (f) pour différentes valeurs de k, modulation GMSK.

I.4 Estimation des densités spectrales (et complémentaires)

cycliques

Certains signaux cyclo-stationnaires sont ergodiques, i.e., les coefficients de corrélations cycliques
et de corrélations complémentaires cycliques peuvent étre obtenus par une seule réalisation par

moyenne temporelle, par exemple

K

Tm(t,T):!%l_Igo 2K+ll:ZKa:(t+T/2+lT)$ (t—7/2+1T).

Ainsi
E 1 rT .
ra (1) = f[o rx(t,T)e_ﬂ”%tdt
. 1 ' * -2kt

- Tl}glmﬁ[m 2(t+7/2)z* (t - 7/2)e 2 T
= <a(t+7/2)a’(t-T/2)e T 5,

k .

I(1) = <a(t+71/2)x(t—T7/2)e 2Tt 5,

d’out des estimés par troncature. Pour les densités spectrales cycliques et densités spectrales
complémentaires cycliques, leurs estimations a partir d’'une seule réalisation temporelle sont

beaucoup plus délicates (voir par exemple [25]).
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1.5 Formule des interférences

Dans le cas de signaux centrés stationnaires de second ordre multidimensionnel () filtrés par

un filtre linéaire de fonction de transfert multidimensionnelle H (f) ayant pour sortie y(t),

(t) H(f) y(t)

y(t) est aussi centré stationnaire du second ordre. Les densités spectrales de puissance et densité
spectrale de puissance complémentaire de x(t) et y(t) sont reliés par les relations classiques

suivantes :

H(f)R.(/)H"(f) (L5.29)
H(f)Co(/)H" (-f). (1.5.30)

Ry(f)
Cy(f)

Les notions de signal cyclo-stationnaire au second ordre de période cyclique T s’étendent aux signaux
multidimensionnels x(¢). On définit alors une matrice spectrale de puissance cyclique Rx% (f) et
une matrice de puissance cyclique complémentaire Cf (f)-

Filtré par un filtre linéaire multi-dimensionnel H (f), la sortie est alors aussi cyclostationnaire de
méme période cyclique. Les matrices spectrales de puissance cycliques et les matrices spectrales de

puissance cycliques complémentaires de x(t) et y(t) sont reliées par les relations suivantes :
RI(f) = H(f+ )RE(NH(f- %) (15.31)
Y - 217" 2T o

CI() = H(+)CI(DH (- + 1) (15:32)

Démonstration :

Nous avons

R.(t,7) 2 E[z(t + T/Q)wH(t -7/2)] = ZR?(T)eiQMt, avec o = §|keZ

(e}

et
Ry(t,7) = E[y(t+7/2)y"(t - 7/2)],
y(t+7/2) = [:OH(Hl)ac(t+r/2—01)d91
y(t-7/2) - [;MH(@)m(t—T/z—eg)deg.
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Ainsi

Ry(ta 7)

[:o f: H(01)E[a(t +7/2-601)2" (t —7/2 - 62) | H" (62) 0, db

+00 +00
[ f HY (0 R (1 - ; 02 0y — 00 I (0 dBy.

Nous voyons clairement que R,(t+ T,7) = R,(t,7) et donc y(t) est aussi cyclostationnaire du
second ordre de période T'. En écrivant

91+92

01+02

T H0-01) =Y RE(T+ 00— 0p)e* ™ e T2
«

R, (t-

nous obtenons

01+602

+00 +00 . .
Ry(t,7)=Y ] ) f CH(00)RI(7 + 02— 00)H (8,)e e 25 g do,

ayant pour transformée de Fourier (par rapport & 7)

01+60o

Rt =% [ " [ 7 [T H@O)R(r+ 02 00)H (03) 702 2, dgd
YA ST oo Joo Jeoo )R (T +02-061) (02)e e 7 e 1dOod.
(1.5.33)

2mf02 ot qu'avec les changements de variable

En remarquant que e 2777 = emi2mf(r+02-01) o =27 f01 ¢

adéquats, nous avons

+o0 . o a
[T H@)e ey - H(f+ )
+0oo . ) o
[ H ) e g, — HI(f-S)
+00 )
[ R b b g~ R2(P),

nous obtenons

Ry (1, f) = Y H(f + RINH (f + 5)e.

Par conséquent, d’apres la remarque 1
@ o
Ry(f)=H(f+ )R (NHH"(f-2),

de méme nous obtenons

Cy(N = H(f + H)CUNH" (-f + 7).

k k
Remarque 4 : Dans le cas ou x(t) est stationnaire au second ordre R} (f) = CI(f) =0
pour k # 0 et RO(f) = Ru(f), CUf) = Co(f) et (1.5.31) et (1.5.32) se réduisent & (1.5.29) et (1.5.30).

188



Remarque 5 : Dans le cas particulier ou z(¢) est une modulation QAM (I1.2.11) filtrée par un filtre
linéaire de fonction de transfert h(t), alors y(t) = ¥ arg(t — kT') avec g(t) = v(t) » h(t), (1.5.31)
et (1.5.32) et (1.2.18) permettent de conclure que

R () = zralDalf+ 500" (- o) (15.3)
CI(P) = zealDalf +5)a" (- + ) (15.35)

Remarque 6 : Dans le cas particulier d’'un filtre linéaire de type MISO (ou la fonction de transfert
H(f) est un vecteur ligne noté h¥ (f)), les matrices spectrales de puissance cycliques et les matrices
spectrales de puissance cycliques complémentaires de x(t) et y(¢) donnés par (1.5.31) et (1.5.32)

sont reliées par les relations suivantes :

i ()
()

RIS+ o) RE(DR(- 52) (15.36)

R+ o) CE (DR (<f + ) (15.37)
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