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Résumé

Pour faire face au vieillissement de la population, et aux cotits de santé publique, qui demandent
des dépenses de plus en plus importantes, le monde médical s’accorde a dire que les personnes
utiliseront 'auto-médicalisation via des réseaux de capteurs sans fil disséminés sur le corps.
Ce type de réseau sera employé pour un meilleur suivi médical tout en réduisant les cofits
d’hospitalisation et de transport des malades. Ces capteurs, dits Wireless Body Area Network
(WBAN), déployés au voisinage du corps, sur la surface ou a Uintérieur du corps, constituent
alors un élément clé de 'internet des objets ou Internet of Things (IoT). Malgré les difficultés
engendrées par le canal de communication corporel, les communications doivent étre fiables car

elles engagent souvent des parametres vitaux.

La synchronisation temporelle est la premiere opération effectuée par le démodulateur. Elle
permet d’assurer que les échantillons transmis aux processus de démodulation puissent réaliser
un taux d’errcurs binaires le plus faible. Dans cette theése, nous proposons 1'étude d’algorithmes

innovants de synchronisation temporelle a haute performance.

D’abord, nous avons proposé des algorithmes exploitant I'information souple du décodeur en
plus du signal regu afin d’améliorer 1'estimation aveugle d'un retard temporel supposé constant

sur la durée d’observation.

faible complexité. Cette étape a consisté & proposer une technique opérant dans un contexte
hors ligne, permettant ’estimation d’'un retard aléatoire variable dans le temps. Elle consiste a
estimer le délai temporel d'un échantillon a ’autre via des boucles d’aller-retour sur plusieurs
itérations. Les performances théoriques en termes de biais et d’EQM a chaque itération ont
également été évaluées. Nous avons montré que les performances d’'un tel estimateur dépassent
celles des algorithmes traditionnels.

Des algorithmes de synchronisation ont également été proposés dans un contexte ou le canal
de propagation préscente des imperfections.

Afin d’évaluer la pertinence de tous les estimateurs proposés, pour des retards déterministe et
aléatoire, nous avons comparé leurs performances a des bornes de Cramer-Rao que nous avons

développées pour ce cadre. Enfin, nous avons évalué les algorithmes proposés sur des signaux

WBAN.

Mots Clés : Synchronisation temporelle, borne de Cramer-Rao, Réscaux WBAN, Maximum
de Vraisemblance, Maximum a Posteriori

iii






Abstract

To cope with the population aging and public health costs, which require increasingly significant
expenses, the medical community agrees that people use self-medicalization through wireless
sensor networks scattered on the body. This type of network will be used for better medical care
while reducing the hospital and medical transportation costs. These sensors, called Wireless
Body Area Network (WBAN), deployed in the vicinity of the body, on the surface or inside
the body, are a key element of the Internet of Things (IoT). Despite the difficulties caused
by the physical communication channel, communication must be reliable because they often

undertake vital parameters.

Time synchronization is the first function performed by the demodulator. It cnsures that the
samples sent to the following demodulation processes allow to achieve the lowest error rate. In
this thesis we propose the study of innovative algorithms for high performance time synchro-

nization.

First, we propose algorithms exploiting the soft information from the decoder in addition to

the received signal to improve the blind estimation of the time delay.

Next, we develop an original algorithm based on low complexity smoothing synchronization

techniques. This step consisted in proposing a technique operating in an off-line context, makin
d th

g
it possible to estimate a random delay that varies over time. It consists in estimating the
time delay from one sample to another on several iterations via Forward-Backward loops. The
theoretical performances in terms of bias and MSE at each iteration were also evaluated. We
have shown that the performance of such estimators exceeds that of traditional algorithms.
Synchronization algorithms have also been proposed for the case when the propagation channel
has some imperfections.

In order to evaluate the relevance of all the proposed estimators, for deterministic and random
delays, we compared their performance to Cramer-Rao bounds that we developed within these

frameworks. We, finally, evaluated the proposed algorithms on WBAN signals.

Key Words : Time Synchronization, Crameér-Rao bound, WBAN, Maximum Likelihood,

Maximum a Posteriori
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Introduction Générale

Contexte applicatif de la these

Dans le futur, des dizaines de milliards d’objets supplémentaires seront connectés a l'infra-
structure du réseau Internet au niveau mondial. Un énorme volume de données et de services
associés vont étre transformés en un réseau mondial appelé I'Internet des objets ou IoT. L'ToT
représente alors les échanges d’informations et de données provenant de dispositifs présents

dans le monde réel vers le réseau Internet.

L’ToT devrait couvrir tous les besoins physiques de la vie humaine quotidienne. Le réle de
I'ToT est de transférer les informations recueillies par un ensemble de capteurs & une unité de
traitement proche ou a distance et de générer certaines taches. Comme tout marché émergeant,
une période de transition est nécessaire avant 'optimisation de I'ensemble du systéeme. Deux
normes ont déja été définies a cette fin : IEEE 802.15.4 pour Wireless Personal Area Networks
(WPAN) et IEEE 802.15.6 pour les réseaux de capteurs corporels sans fils appelés WBAN.

Les réseaux de capteurs corporels sans fil WBAN sont en train d’évoluer pour répondre aux
nouveaux besoins des marchés dans divers domaines tels que la sécurité, les soins de santé,
les jeux, les vétements intelligents, etc... Ces WBANs constituent un élément clé de I'Internet
des objets. Les individus, avec des capteurs et des actionneurs, peuvent en effet interagir plus
eflicacement avec leur environnement, tout en assurant une connectivité mondiale via I'Internet

mobile.

, %

Dans le cadre des communications dans les WBAN, nous considérerons unc personnc ¢quipée
d’un ensemble de capteurs sans fil qui sont, soit disposés superficiellement (attachés & des
vétements), soit implantés a l'intérieur du corps ou a sa surface.

Selon I'application envisagée, ces capteurs peuvent servir a prélever des mesures de grandeurs
physiologiques chez des personnes malades, vieilles ou invalides, et peuvent méme adminis-
trer des doses de médicaments (& des intervalles réguliers ou lorsque la mesure effectuée le
déelenche) ; dans d’autres cas, ces capteurs peuvent simplement aider a suivre les mouvements,

localiser la personne, ou détecter des dangers (chute ou absence de mouvement).



N

Ces mesures prises a domicile, rendues accessibles a I'équipe médicale permettent ainsi d’assurer

tout cn lui permettant de continuer scs activités normales chez lui.

Le groupe de travail du standard WBAN a défini certaines exigences de réseau pour garantir

dcs performances minimales du systeme.

Les applications médicales d'un systeme de réseaux de capteurs sans fil imposent des exigences
strictes en matiere de fiabilité du systéme, de qualité de service, de consommation d’énergie, de
vie privée et de séeurité des données. Par conséquent, les réseaux de capteurs médicaux WBAN

wAcanrntant nlicintirg AA A ralatrnae
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Le principal facteur limitant la durée de vie d’un réseau de capteurs est I’énergie. Les capteurs

actuels ont des périodes de veille durant leur inactivité pour préserver leur batterie. Les sources

quisition ou de mesure, de I'unité de traitement des données et de 'unité de communications

Les communications sont les actions qui cotitent le plus cher en termes d’énergic ; les calculs le

sont mals avec une moindre importance. 1l est donce fortement nécessaire de limiter le nombre de
communications cntre capteurs et si possible la quantité de calculs. Un réscau de capteurs sans
fil médicaux est un réseau spécial qui a un certain nombre de contraintes par rapport a un réseau
classique. Ces contraintes sont le résultat des limitations concernant la mémoire du capteur, sa

réserve énergétique, sa capacité de traitement ainsi que l'utilisation d’une communication sans

fil.

)

mécanisme de communication fiable, il est nécessaire de limiter la taille du code de 'algorithme

a implémenter.

Malgré les progres dans la fabrication de capteurs de plus en plus puissants, les capteurs
actuels possédent une capacité de calcul trés réduite. Cette faible capacité de calcul ne permet
pas d’utiliser des algorithmes complexces.

Les applications médicales imposent des exigences strictes en termes de fiabilité du systeme de
bout en bout et de livraison des données. Les systémes WBAN devraient assurer un transfert
continu des données a travers des standards tels que Bluetooth, ZigBee, etc., pour promouvoir
I'échange d’informations. En outre, les systemes devront étre évolutifs, assurer une migration
efficace entre les réseaux et offrir une connectivité non-interrompue.

Un WBAN fonctionne dans un environnement hétérogéne. Par conséquent, il devrait réduire
Iinterférence des autres périphériques réseau. Ceci est particulierement important pour la mise

en oeuvre a grande échelle des systemes WBAN. Afin d’assurer une transmission fiable des
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données, la synchronisation temporelle est une tache cruciale dans un récepteur WBAN four-
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relle constitue la premicre partic entéte du réeepteur, unce mauvaise synchronisation dégrade
I'ensemble du systéme. Des algorithmes de synchronisation de faible complexité sont alors
nécessaires dans un WBAN pour garantir un réseau a faible latence et prolonger ainsi la durée
de vie du réseau. Vu que le support de ces capteurs est le corps humain et que les dispositifs
qui y sont installés risquent de chauffer et aussi afin d’éviter le recours a des changements
fréquents des batteries, il est évident que I'aspect de réduction de la consommation d’énergie
est & prendre en compte de facon impérative afin de prolonger la durée de vie du réseau BAN.
L’optimisation de la consommation d’énergie est assurée par I'utilisation d’algorithmes simples,
faciles & implémenter et exploitant le temps de veille des capteurs pour finir le traitement des

données.

Contexte scientifique de la these

La synchronisation temporelle est la premiere fonction assurée par le démodulateur. Elle permet
d’échantillonner le signal au plus prés des instants optimaux. Cela permettra d’assurer que
les échantillons transmis aux processus suivants de démodulation, y compris la détection de
données, aient un Rapport Signal & Bruit (RSB) maximal et donc un Taux d’Erreurs Binaires
(TEB) minimal. Les temps d’échantillonnage optimaux correspondent & louverture maximale
du diagramme de Poeil et sout situés sur les maximas des formes décalées du filtre global. 11 est
clair que I'emplacement de ces pics doit étre déterminé avec précision pour une détection fiable.

Un circuit qui est capable de prédire de tels instants est appelé un synchroniscur (ou horloge).

laquelle le récepteur dispose de la fréquence et de la phase instantanées en permanence, est
utilisée avec les communications numériques o1 un taux d’erreur optimal est d'une importance
primordiale. Dans les applications ol la simplicité et la robustesse de la mise en oeuvre sont plus
importantes que les performances optimales, la démodulation différentielle ou non cohérente
sont des alternatives intéressantes & la détection cohérente. L’information sur la phase de la
porteuse n’est pas alors nécessaire. Par exemple, la démodulation différentielle des signaux de
modulation par déplacement de phase, Phase Shift Keying (PSK) est réalisée en calculant la
différence entre les phases de signal a deux instants d’échantillonnage consécutifs et en prenant
une décision sur cette différence. La décision statistique est indépendante de la phase de la
porteuse réelle. La récupération de phase n’a alors pas lieu; seuls la fréquence porteuse et le
délai temporel sont nécessaires.

La synchronisation temporelle peut étre effectuée par des circuits, soit en boucle ouverte, soit
en boucle fermée. Le premier type fournit une estimation directe des positions d’impulsions

par rapport & une référence temporelle locale. Le deuxieme type permet de calculer un signal



d’erreur qui est proportionnel & la différence entre les positions d'impulsion réelles et leurs

cssenticl de noter que la synchronisation temporclle ne peut étre cffectuée correctement sans

échantillonner en accord avec le théoréeme de Shannon.

La synchronisation temporelle cst indispensable méme dans le cas ot le canal de transmission
vérifie le critéere de Nyquist. Un égaliseur peut permettre de restituer le décalage entre les
échantillons lorsque cehii-ci est constant. Cette opération devient toutefois trés difficile a faible
RSB. La synchronisation temporelle est la seule alternative si le décalage évolue d'un échantillon
a l'autre. En fait, un égaliseur ne peut pas assurer la poursuite des délais temporels entre les
symboles lorsque la différence des horloges de I'émetteur et du récepteur varie au cours du
temps. Ceci provoque de I'Interférence Inter-Symboles (ISI) et dégrade donc les performances

du récepteur.

La synchronisation se fait généralement en deux étapes : une premiére étape de synchronisation
grossiere suivie d'une étape de synchronisation fine. La synchronisation grossiére est utilisée par
exemple pour la synchronisation de trames dans les systémes de transmission par paquets avec
ou sans transmission de pilotes. La synchronisation grossiére fait en général appel & des tech-
niques exploitant la cyclostationnarité du signal regu grace a la périodicité de ses propriétés
statistiques au cours du temps. Ces méthodes sont connues sous le nom "méthodes de raie
spectrale” [35, 51]. Elles sont généralement utilisées pour la synchronisation de trames dans les
systemes de transmission par paquets avec ou sans transmission de pilotes. Dans la synchroni-
sation fine, a laquelle nous nous intéressons dans cette these, des algorithmes adaptatifs inspirés
de I'approche du Maximum de Vraisemblance (MV) ou du Maximum a Posteriori (MAP) sont
mis en ocuvre afin d’affiner le décalage entre les échantillons. Ce type de synchronisation est
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difficiles (faible RSB, variation rapide, etc...) dans lesquels les systémes modernes sont amenés

a fonctionner.

Les décteurs d’erreur de synchronisation peuvent étre divisés en deux grandes catégories. La
premiére famille regroupe les détecteurs utilisant des estimations des valeurs des symboles regus
pour obtenir 'erreur de synchronisation, appelés détecteurs par retour de décision ou Decision
Directed (DD) ou détecteurs assistés par les données, Data-Aided (DA). La seconde classe de
détecteurs détermine 'erreur temporelle sans utiliser d’estimations sur les données transmises.
Ceux-ci sont dits non assistés par les données, Non-Data-Aided (NDA). Bien que I'approche
DA soit plus proche des performances optimales, elle est généralement sensible aux erreurs de
phase. A 'inverse, les approches NDA sont plus tolérantes aux erreurs de phase mais moins
performantes. Les performances et les propriétés d’un certain nombre de détecteurs existants

sont traitées en détail dans le chapitre 1 de cette thése.
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Stratégies existantes

L’augmentation de la puissance de calcul dans les systémes de traitement numérique du si-
gnal, a permis 'utilisation d’algorithmes de synchronisation complexes, mais trés performants,
implémentés sous une forme totalement numérique. L’amélioration des performances et de
Panalyse statistique des algorithmes se traduit par I'utilisation de certains estimateurs tels que
le MV [77] et le MAP [47]. Nous illustrerons, ci-aprées, 'évolution historique des algorithmes de

synchronisation temporelle.

La premicre ¢tude qui s’est interessée a l'utilisation du modele MV fut publiée par Wintz
et Leuke en 1969 [91]. Dans cet article, les auteurs présentent une étude des performances
théoriques limites ainsi qu'une implémentation sous-optimale de 'estimateur MV. Les modéles
MV et MAP ont également été étudiés dans [47, 77] pour des signaux en bande de base qui

— - I . s aoeds P F (. )T

e . S I LA . N o . 3
ui sont transmis via un canal Gaussien. Ces

R, . DU, R Teoss oy meali
SUDISSert umn nitrage optul

I P LN N N
lal de Nyquist et q
SIS

Les années 1970 ont connu plusieurs publications autour des techniques de synchronisation
temporelle et ont abouti & un numéro spécial de la revue IEEFE Transactions on Commumni-
cations. Parmi les travaux les plus connus, on cite ceux de Kobayashi en 1971 [44], Franks et
Bubrouski en 1974 [28] de Mueller et Miiller en 1976 [58], de Meyers [24], de Franks [27], de
Moeneclaey [56] et de Gardner [30].

Les performances de ces techniques ont été améliorées au cours des années 1980 afin de couvrir
des modulations d’ordres plus élevés telles que la Quadrature Amplitude Modulation (QAM)
[41] ou & mémoire telle que la Constant Phase Modulation (CPM) [21]. Ces améliorations se
sont poursuivies jusqu’aux années 1990 en introduisant I'effet des canaux mobiles [20, 36, 68]
et en se
la dynamique de ces méthodes ont été fournies par exemple dans [46, 57]. Les algorithmes qui
combinent a la fois la synchronisation temporelle et de phase ont aussi continué a intéresser les
chercheurs [70]. La disponibilité de circuits integrés plus puissants a permis le développement
d’algorithmes "intelligents” capables de traiter des blocs de données de tailles tres importantes
[39]. Ces algorithmes peuvent aussi sélectionner certaines séquences de données qui seront

utilisées dans le processus de synchronisation [25, 42].

Durant les années 2000, remarquant que les récepteurs turbo fonctionnent méme pour des
faibles valeurs de RSB, de nombreuses recherches se sont concentrées sur des algorithmes de
synchronisation assistés par le code ou Code-Aided (CA) [12]. Cette approche consiste & ex-
ploiter les informations souples fournics par le détecteur turbo afin d’aider le synchroniscur.
Cette idée a déja été appliquée dans certaines contributions, en particulier, pour 'estimation de
I'erreur de phase [49]. Elle a également été exploitée dans [65] avec un algorithme Expectation-
Maximization dans le cadre d une synchronisation au sens du MV. De plus, la synchronisation

temporelle a été combinée avec le décodage canal afin que la sortie de chaque bloc améliore



Dans [6], unc technique itérative de synchronisation temporelle a été présentée, ou information
a la sortie du décodeur est introduite dans le détecteur d’erreur de synchronisation MM [58]

afin de réaliser conjointement une turbo égalisation.

Afin d’assurer une synchronisation temporelle, on peut mettre en oeuvre un détecteur classique
en ligne, tel que le Mueller € Miiller Detector (MMD) [68], le Zero Crossing Detector (ZCD) [33]
et le Early Late Detector (ELD) [48], pour lequel, le délai estimé ne dépend que des observations
précédentes. Ces détecteurs sont des algorithmes & faible cotit et ont déja été implémentés pour
estimer un retard temporel constant sur la durée d’observation. Cependant leurs performances
de poursuite sont limitées surtout si le retard estimé est variable dans le temps, tel que pour
l'exemple d'un retard dans un dispositif sans fil & haute mobilité (mouvements rapides et
brusques des capteurs les uns par rapport aux autres). Dans ce cas, une certaine amélioration
peut ¢tre apportée par la mise en ocuvre d’algorithmes hors-ligne qui operent sur ’ensemble du
bloc d’observation en tenant compte a la fois des observations passées et futures. Cette technique

de lissage a ¢été appliquée dans [95] pour la récupération de phase de manitre itérative.

Les estimateurs de erreur de synchronisation sont généralement évalués en termes de biais et
d’Erreur Quadratique Moyenne (EQM). Cependant, il est parfois difficile de trouver analyti-
quement les expressions de ces deux termes. Dans ce cas, on fait souvent appel & des bornes
théoriques de référence auxquelles on compare les performances des estimateurs en question.
Plusieurs bornes ont été proposées dans la littérature telles que la borne de Bhattacharyya [13],
de Chapman-Robbins [19], de Brankin [5], d’Abel [2, 3] et la Borne de Cramer-Rao (BCR) [43].

Des expressions analytiques de la BCR ont été obtenues pour 'estimation CA de l'erreur de
phase et de fréquence. Dans [7, 8, 96], les auteurs ont évalué la Borne de Cramer-Rao Hy-
bride (BCRH) ct la Borne de Cramér-Rao Bayésienne (BCRB) pour estimation CA, DA,
NDA dynamique de la phase estimation pour des signaux QAM et ont montré théoriquement
I'amélioration apportée par I'utilisation d'une technique CA. Une comparaison entre les différentes
techniques de synchronisation temporelle en termes de TEB a été proposée dans [45] en utilisant
la méthode EXtrinsic Information Transfer (EXIT) chart [80]. Néanmoins, quelques propriétés
statistiques des estimateurs telles que le biais et I'EQM ne peuvent pas étre fournies par I’ana-
lyse EXIT chart. Les auteurs de [94] ont également proposé des expressions semi-analytiques
du biais et de la variance des estimateurs, en fonction du retard temporel, pour un détecteur de
type Mueller & Miiller dans un contexte CA. Cependant, 1'évaluation des performances a été
faite seulement pour des signaux Binary Phase Shift Keying (BPSK) a faible RSB, en se basant
sur I’hypothese que 'ISI peut étre approximée par un Bruit Blanc Additif Gaussien (BBAG)
[553]. Pour la synchronisation temporelle, seulement des expressions analytiques des BCR DA
[54] et NDA pour des signaux BPSK, Minimum Shift Keying (MSK) et QAM ont été proposées
[50]. Bien que la Borne de Cramer-Rao Modifiée (BCRM) présentée dans [22, 52] soit plus facile
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a obtenir, elle est, cependant, loin de la véritable BCR, en particulier pour des faibles valeurs
+ RSN

u L
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Des expressions analytiques de la BCR ont été obtenues dans [10] pour la récupération CA
de la fréquence et de la phase pour des sighaux QAM-carré turbo-codés. Cependant, pour le
probleme de récupération de rythme, la BCR a ¢été¢ évaluée pour un scénario DA [54], NDA [50]
et CA [62, 63] seulement dans le cas d’'un retard constant. La BCR standard est mal adaptée
a l'évaluation d’un estimateur de retard variable. Dans ce cas, un autre type de borne peut
étre utilisé a savoir la CRB Bayésienne que nous allons développer tout au long du troisieme

chapitre de ce mémoire.

Problématique et plan de la these

Comme nous I'avons déja dit, les approches de synchronisation temporelle se divisent en ap-
proches supervisées par des symboles pilotes envoyés par 'émetteur et en approches non super-
visées oll le récepteur utilise uniquement le signal regu afin de récupérer le rythme d’échantillonnage.
Le premier type engendre une réduction de l'efficacité spectrale en envoyant des symboles
supplémentaires sur le canal de transmission. Le deuxiéme type est moins performant mais
fait gagner de la bande passante. Il semble alors intéressant de développer des algorithmes
d’estimation du retard temporel non supervisés afin d’augmenter le débit des données utiles,
tout en essayant de réduire au maximum la complexité de mise en oeuvre. Les approches CA
sc basant sur des informations souples tirées du signal recu représentent un excellent candidat
pour résoudre ce dilemme. Bien que cette approche ait été déja traitée auparavant, son étude
s'est restreinte &4 la modulation binaire ou & définir un cadre général pour 'implémentation de
la technique. Dans cette thése, nous allons traiter d’autres types de modulations, d’ordre plus

élevé, qui sont employées dans les systémes de communications modernes.

Afin d’évaluer lefficacité de lestimateur du retard, son EQM est souvent comparée a des
bornes de référence dont la BCR. L’expression de cette borne a été uniquement évaluée pour
des approches NDA et DA. Nous nous proposons dans cette these d’évaluer son expression
pour des estimations de type CA et de la valider en la comparant & des résultats empiriques.
Différemment de [54] et [50], nous allons chercher des expressions analytiques de la BCR relative
a l'estimation CA du retard temporel pour des modulations BPSK, Quadrature Phase Shift
Keying (QPSK) ct cn général des signaux QAM ct M-PSK ct de comparer les performances

de T'estimateur CA proposé a cette borne.

Les détecteurs sont implémentés sous la forme d’algorithmes adaptatifs dont le traitement sec
fait en ligne. Lorsque le retard temporel est aléatoire et variable au cours du temps, les capacités
de poursuite de ces détecteurs sont limitées par I'auto-bruit et ce méme a des valeurs élevées
du RSB. Certains systémes de communication, tels que les réseaux de capteurs basculent entre

deux états 7actif” et "non actif” ; le premier pour 'acquisition des données et le deuxieme pour
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le traitement. Vu les contraintes de communication dans les WBAN dues a 'importance vitale

un contexte hors ligne afin de réduire les errcurs d’estimation d’un instant d’échantillonnage a
Iautre. Ce genre d’algorithmes est doté d’une faible compléxité qui le rend intéressant pour les
WBAN.

Certaines études ont essayé de se rapprocher davantage du cas réel en combinant la synchroni-
sation temporelle avec I'estimation du canal ou a évaluer des estimateurs NDA dans un canal
a évanouissement. Afin de valider de tels estimateurs, nous avons interét a calculer les bornes
limites correspondantes. Dans cette thése, nous allons traiter ce point en prenant l'exemple

d'un canal de Rayleigh.

La propagation des ondes électromagnétiques dans le corps humain est caractérisée par des
pertes dues principalement a ’effet d’absorption de puissance dans les tissus et dissipées sous
la forme de chaleur. La propagation le long du corps change selon 8’il ¥ a ou non une ligne de
visibilité directe entre chaque paire de capteurs. Ces aspects sont a prendre en compte dans

I'objectif final de réduire la consommation d’énergie.

Le corps portant le réseau WBAN pouvant étre en mouvement, les capteurs sont amenés a
changer de leurs positions relatives, ce qui impose la mise en place d'un estimateur simple des
canaux entre les différents capteurs. L'estimation du canal requiert une bonne synchronisation
temporelle. L’estimateur des délais temporels doit ainsi étre adaptatif et nécessite un nombre
réduit de mesures. L’objectif est ici d’adopter 'approche de MV ou de MAP, d’évaluer ses
performances d’une part et de calculer les bornes minimales d’estimation permettant de juger

la pertinence de la solution proposée, d’autre part.

Quand la réduction de la complexité du récepteur WBAN est & favoriser au détriment du taux
d’erreur, nous pouvons avoir recours & un estimateur de retard non cohérent. Avec ce type de
détecteur, nous n’avons plus besoin d’assurer la synchronisation de phase. Un détecteur non
cohérent sera ainsi proposé et comparé a un détecteur cohérent. Tous les algorithmes proposés
seront testés et adaptés a la structure d'une trame WBAN selon le modele proposé par le
standard TEEE 802.15.6.

L’apport de cette theése consiste d’abord a proposer des détecteurs inspirés de 'estimateur MV
qui exploitent Uinformation souple sur les symboles, fournie par le démodulateur, pour esti-
mer un retard temporel déterministe et évaluer analytiquement la BCR correspondante. Le
deuxieme apport consiste a développer une technique d’estimation bayésienne d’un retard tem-
porel aléatoire et de calculer la BCRB permettant d’évaluer la pertinence d’un tel estimateur.
Les bornes de Cramér-Rao sont évaluées anussi bien pour un canal gaussien que pour un canal a
évanouissement de Rayleigh. Enfin, le dernier apport de la these est d’adapter les estimateurs
proposées aux spécifications d’une chaine de transmission WBAN, I’élément clé de I'ToT, ct

d’évaluer I'amélioration apportée par I'implémentation de ces techniques.
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fin de répondre a la problématique de cette theése, nous proposons dans ce qui suit le plan du

Dans le premier chapitre, nous allons établir le cadre général pour 'analyse des techniques de

synchronisation temporelle développées tout au long de la these.

Dans le second chapitre, nous allons proposer un estimateur CA du retard temporel déterministe
pour des modulations linéaires de type M-PSK et QAM et évaluer les expressions théoriques

de la BCR correspondante.

Dans le troisieme chapitre, nous allons proposer un algorithme d’estimation d’un retard tem-
porel variable fonctionnant dans un contexte hors ligne. Nous allons également évaluer les
performances théoriques de cet algorithme en termes de biais et I’EQM et les comparer & une
borne de Cramer-Rao dédiée. Cet estimateur sera étudi¢ dans les modes DA, NDA ct CA.

Le quatriéme chapitre sera dédié a évaluer les détecteurs dans un canal & évanouissement et de
calculer les bornes d’estimation adaptées & ce contexte. L’étude sera présentée pour un retard
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Enfin, dans le dernier chapitre, nous allons proposer des algorithmes cohérents et non cohérents
adaptés aux réscaux WBAN. Pour ce faire, nous allons suivre le modele proposée par le standard

IEEE 802.15.6 pour les communications & bande étroite ou NarrowBand (NB).

Publications

Les travaux effectués dans le cadre de cette these ont donné licu aux publications suivantes :

Revues internationales a comité de lecture

1. I. Nasr, L. Najjar Atallah and S. Cherif, B. Geller, "Near MAP Dynamical Delay Es-
timator and Bayesian CRB for Coded QAM Signals”, IFEE Transactions on Wireless
Communications, In Revision.

2. I. Nasr, B. Geller, L. Najjar Atallah and S. Cherif, ” Performance Study of a Near Maxi-
mum Likelihood Code-Aided Timing Recovery Technique”, IEEE Transactions on Signal
Processing, vol. 64, no. 3, pp. 799-811, Feb.1, 2016.

3. I. Nasr, L. Najjar Atallah, S. Cherif, J.Yang, K. Wang, "On a Hybrid Preamble/Soft-
Output Demapper Approach for Time Synchronization for IEEE 802.15.6 Narrowband
WBAN”, China Communications, February 2015.

Conférences internationales a comité de lecture

1. I. Nasr, L. Najjar Atallah, S. Cherif and B. Geller, "Time Synchronization in IoT Net-
works : Case of a Wireless Body Area Network”, IEEE ISIVC Tunis, November 2016.
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Chapitre 1

Ce chapitre établit le cadre général pour ’analyse des techniques de synchronisation temporelle
développées dans les chapitres suivants. La premiére section définit le modele du signal & travers
la chaine de transmission et ses relations avec les parametres de nuisance. La seconde section
décrit la fonction de synchronisation temporelle dans un récepteur numérique et identifie les
limites engendrées par les erreurs de synchronisation sur la conception du systéme. La troisiéme
section définit le probleme d’estimation au sens du MV du délai temporel. La section qui suit
est dédiée a la présentation des DET basés sur Uestimateur au sens du MV. Dans la cinquieme
section, nous évoquouns les techniques d’ajustement du signal apres estimation du retard tem-
porcl. Dans la sixitme scction, nous proposons une évaluation théorique des performances des
erimes d’EQM. Enfin, la derniére section est dédiée a la définiti

théoriques des estimateurs.

1.1 Formulation du probleme de synchronisation temporelle

Avant de pouvoir commencer la modélisation mathématique du systéme de transmission, nous
avons besoin de définir le type du réseau WBAN sur lequel nous allons travailler. Le standard
[EEE 802.15.6 propose trois sous couches physiques possibles, a savoir, la couche NB, la couche
Ultra Wideband (UWB) et la couche Humain Body Communication (HBC), qui dépendent
de la bande de fréquence sélectionnée. Dans le cadre du projet de thése, nous avons choisi de
travailler sur des signaux a bande étroite. Nous détaillerons dans ce qui suit la modélisation

mathématique de ces signaux.

11



12 Chapitre 1 Synchronisation temporelle en bande de base

1.1.1 Modélisation mathématique

Nous supposons dans ce qui suit que le signal a transmettre est un signal en bande de base,
c’est-a-dire, qui n’a pas subi de transposition de fréquence. Il §’agit de transmettre une suite
d’éléments binaires {b;} prenant valeurs dans l'ensemble {0, 1}. Cette suite binaire est modulée
en une suite de symboles {a;} transmise a travers le filtre d’émission, de réponse impulsionnelle
h(t), & la cadence 1/T. Lorsque les symboles a,, sont binaires, leur cadence d’émission 1/7 est
¢gale a la cadence d’émission des bits 1/73 (1, est la durée d’un bit). Le signal émis, s(t), 8’¢erit

SOus l‘d f()rme :
400

s(t) =Y a;h(t—jT). (1.1)

j=—c0

Le signal transmis traverse un canal qui introduit un retard arbitraire deterministe en temps,

recu :

Implicitement les équations (1.1) et (1.2) tranduisent que le signal est & bande étroite, i.e. que

toutes ses composantes spectrales sont atténuées de facon identique par le canal BBAG.

A la réception le signal r(t) est d’abord filtré afin de supprimer le bruit en dehors de la bande et
enstulite échantillonné aux instants ¢ = K7+ 7, ol k est un entier. Les échantillons sont envoyés
au détecteur pour générer des estimations dy des symboles transmis. En pratique, le filtre a la

réception est adapté & h(t), ¢’est-a-dire il §’écrit sous la forme :
h, () = h(—t + o), (1.3)

oll tp est le délai qui rend A, (¢) un filtre causal (nul si t < 0). Soit g(t) le filtre équivalent
au produit de convolution de h(t) et h.(t); g(t) = h(t) @ h.(t). g(t) vérifie aussi le critére de
Nyquist :

1 pour k=0

(1.4)
0 pour k=#0

ka%—{
Les filtres en cosinus surélevé sont souvent utilisés dans ce cas de figure. La réponse temporelle

de g(t) est alors donnée par :

sin(wt/T) y cos(ant/T)

9(t) = mt/T 1—4a2:2/7% (1.5)

o « est le facteur roll-off ou de retombée dont la valeur est choisie dans l'intervalle ]0, 1]. L’ob-
jectif de la synchronisation temporelle est de fournir des instants d’échantillonnage ¢t = k7' + 7
qui minimisent la probabilité d’erreur symbole. Plus généralement, la synchronisation tempo-

relle permet d’échantillonner la sortie du filtre adapté a la réception a I'ouverture maximale du



Chapitre 1 Synchronisation temporelle en bande de base 13

dn dér
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1.1.2 Dégradation due aux erreurs de synchronisation temporelle

Considérons P(e

7) la probabilité d’erreur du détecteur conditionnée a la valeur estimée du

retard temporel 7.

D’aprés la nature du probléme de décalage temporel, la probabilité d’erreur P(e|7) est une
fonction convexe de 7 qui admet un minimum au point 79 = 7 + tp, ce qui explique le fait
que les meilleurs instants d’échantillonnage sont ¢ = kT + 73. En pratique, la durée entre
deux impulsions adjacentes n’est pas constante mais varie lentement et d’une facon aléatoire.
Cette variation est appelée gigue temporellle (ou instabilité de synchronisation) et elle est due
a la naturc aléatoire des formes d’onde. La moddlisation de cette variation peut se faire cn
considérant la variable 7 comme étant une variable aléatoire dont la fonction de densité de

pr’oodo lité est J\T} Pour lelpllHBT oIl Suppose que 7y = J o6 ’7'] {T}(IT est la valeur moyenne

de 7. En moyennant P(e|7) par rapport & 7, on obtient la probabilité d’erreur du systeme [52] :

Ple) — / " P(elf) P(R)d5 (1.6)

Cette équation établit donc le rapport entre la probabilité d’erreur du systeme et les erreurs

)

de synchronisation. Dans [18], un développement en séric de Taylor a ét¢ proposé pour P(e
au voisinage de 1 : i
Ple|T) =~ Ple|my) + §P(e|70)(7 — 70)2 (1.7)

‘ |

/ Y ant
L€|Tp) €5t

s la dérivée seconde de m (
i - 9 A . .
est absent vu que P(e|7) admet un minimum en 7. Supposons que o7 = E ((7 — 79)?) et en

son expression dans (1.7) on obtient :

remplagant P(e|7

P(e) =~ P(e 70)02. (1.8)

1
T0) + §P(€

Etant donné que P(e|mo) > 0 (P(e|#) est une fonction convexe qui admet un minimum en 7o),

alors P(e) se dégrade proportionnellement & o2

ce qui prouve l'interét de la synchronisation
temporelle. La Figure 1.1 montre le taux d’erreur binaire en fonction de Ep/Ny pour les mo-
dulations BPSK et 8PSK. Notons que FEj est I’énergie moyenne transmise par bit et que Ny/2
est la densité spectrale de puissance du bruit. Le parametre 7 est modélisé par une variable
aléatoire de distribution gaussienne avec un écart type o, égal & 0 et 5 x 10727 La courbe
relative a o, = 0 représente le taux d’erreur binaire pour une synchronisation parfaite. La
figure montre un taux d’erreur irréductible méme si le rapport signal-bruit a été suffisamment
augmenté. L’explication est que les erreurs de synchronisation génerent des ISI, qui, & leur tour,

produisent des erreurs de décision, méme en absence de bruit.
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FIGURE 1.1: Taux d’erreur binaire en fonction de FEi,/Ng

Afin de corriger ce retard temporel, nous avons d’abord besoin de connaitre sa valeur. Plusieurs
approches ont été proposées dans la littérature pour lestimation de 7 que nous pouvons classer
sous deux catégories. La premiere regroupe les différentes techniques de corrélation telles que les
méthodes de raie spectrale [35, 51] ... Ces techniques consistent & récupérer la valeur du retard
a partir de la transposition dans le domaine des fréquences de la fonction d’autocorrélation du
signal recu. Bien que ces techniques semblent les plus performantes, clle restent plus complexes
& mettre en oeuvre étant donné qu’on est amené & calculer le moment d’ordre 2 du signal. La
deuxieme famille regroupe les approches basées sur estimateur du maximum de vraisemblance
dont les performances s’approchent des bornes limites d’estimation dont nous allons parler &
la fin de ce chapitre. Nous avons opté dans cette these pour le deuxieme type d’estimateurs et
nous pouvons les appliquer plus tard a un systeme de capteurs corporels qui nécessitent des al-
gorithmes a faible consommation d’énergie et donc a complexité réduite. Abordons maintenant

I'étude de lestimateur au sens du maximum de vraisemblance du retard 7.

1.2 Estimateur au sens du Maximum de Vraisemblance

Dans les années soixante, les boucles de synchronisation temporelle ont été construites en
utilisant des techniques analogiques avec un oscillateur commandé en tension fixé a la valeur

nominale ou un multiple de la valeur nominale du débit de symbole. Avec l'introduction des
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Y
grande vitesse, par exemple [15]), la forme enticrement numérique [60, 67], la forme hybride

forme entierement logicielle [74].

S —

matérielle/logicielle [81], et 1

Compte tenu des inconvénients des implémentations analogiques ct la montée en puissance
du traitement numérique du signal, les dispositifs de communication ont été congus sous une
forme entiérement numérique. L'implémentation des techniques de synchronisation temporelle
et I'analyse de leurs performances ont énormément progressé au cours des dernieres décennies
grace a 'utilisation d’outils d’analyse et des estimateurs au sens du MV [77] et du MAP [47].
L’estimateur obtenu par la méthode du maximum de vraisemblance est asymptotiquement
efficace vu qu’il atteint la borne de Cramér-Rao. Lorsque la variable & estimer est modélisé
par une variable aléatoire ayant une certaine probabilité a priori, nous pouvons utiliser I'esti-
mateur MAP. La méthode du MAP consiste & trouver la valeur qui maximise la fonction de
vraiscmblance pondérée par la distribution a priori du parametre & estimer.

Dans ce paragraphe, vu que le retard temporel a estimer est un parametre déterministe, nous
allons chercher a l'estimer au sens du MV introduit par le canal. Pour une synchronisation
totalement numérique, le signal recu est préfiltré, échantillonné et ensuite passé a travers un

filtre adapté numérique.

Considérons tout d’abord la version échantillonnée du signal recu r(¢) donné par (1.2) :

re =si(t) +n (1.9)
avec
. = N ahliT. — 3T (1.10)
59 2 Rgienits T4 \ehaely
7

T
ounTs = T est la période d’échantillonnage, I est le facteur de suréchantillonnage et n; est un
BBAG de variance o2. Nous considérons dans ce qui suit que ty = 0. Ainsi le filtre adapté & la
réeeption (1.3) est égal & h,.(t) = h(—t).

L’objectif est de chercher 7 qui maximise, par rapport a u, la probabilité d’avoir regu le bloc

d’échantillons r = [ry, ...,rn]7, sachant le retard u et les symboles transmis a = [ay, az,---]".

7 = argmax P(r|u,a). (1.11)
u
Comme le bruit additif est blanc, les échantillons de bruit, n;, sont indépendants, et on a alors
pour N échantillons recus :
N

7 = arg max | | P(rilu,a;) ¢ . (1.12)
U
i=1
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Du modele (1.9), la forme standard de la pdf P(r;|u, a;) est donnée par :

1 i — si(w)|?
P(ri|u,a;) = s L (—1T72()|) A (1.13)
n

TO,

On obtient donc :
P(r|u,a) : ﬂe _ri= si(u)” (1.14)
% = e X —_— s
' (2ma2)N P 3 202

Ainsi, trouver 7 revient & maximiser par rapport a4 u la fonction de vraisemblance suivante :

A(rfu, a) = Hexp( %) (1.15)

ce qui est équivalent & maximiser le log de la fonction de vraisemblance :

Ap(rlu,a) = z\rlf (1.16)
”‘l’ 1

Soit Ty la période d’observation de la totalité du signal r(f). En faisant tendre le nombre
d’échantillons N vers l'infini, la fonction log de vraisemblance devient a un terme multiplicatif

pres :

a) = \ (t) — s(t —u)|* dt (1.17)

AL(I‘ U 202

Le carré dans l'intégrale dans (1.17) est une mesure de la distance entre le signal regu et le

signal de référence. En développant cette quantité on obtient :
As(r]u,a) / I (1) [2dt — — f Is(t — )2t + — f R {r(t)s"(t —u)}dt (118)
202 202 T, o2 Jz,

Scul le dernier terme d’inter-corrélation dans (1.18) contient des informations utiles concernant

le décalage en temps ; en effet, pour une période d’ohservation Ty suffisamment large, I'intégrale

de |s(t — w)?| par rapport a t sur la période Ty est tout simplement 1'énergie des symboles

transmis,z |aj|?, qui est indépendante de u. D’autre part, le terme Jr, Ir(t) 2dt est indépendant
J

de u.

La fonction de log-vraisemblance & maximiser devient & une constante additive pres :

n/ R{r(t)s*(t —u)} dt — Zl

ante (1.19)

Bien que n’intervenant pas toujours dans la maximisation, nous conservons dans un premier

temps le second terme.
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En développant le premier terme de (1.19), nous obtenons pour un filtre de mise en forme h(.)

i

= ZZa;‘faif h(t—iT—T)h(t—jT—u)dtJrZa;/ h(t — jT — u)n(t)dt.
j To ] TO

/Tor(t)g*(t—u)dt — /TO (Zajh(f—iT—T)—l-ﬂ(f)) zj:aj»h(t—jT—u) dt

i

Sachant que pour une période d’observation Ty assez longue, [ h(t —¢T —7)h(t — jT —w)dt =

YRt o R O
4 \k_j — L)l —\7T — ‘lL}}, €L €11 posalll -

y;(u) = Z aig (7 — 9T — (7 —u)),

r P
vi(u) = / h(t — jT — uw)n(t)dt, et |12
STy
ry) = ql,-{fn\ 4+ qu;/w\
b/ Ve dI\NE) T VI
nous obtenons :
1 . . |a;[?
Ap(r|u,a) = 0—2‘}% Zajyj(u) + Zaj?;j(u) - Z 53
n g J J n (121)
1 C ‘G’J|
=52 Z R {a’;:tj(u)} - Z 202
n j n

xj(u) correspond au signal recu apres filtrage adapté, y;(u) est sa partie utile et v;(u) est un

bruit coloré provenant du filtrage du bruit d’observation. Si on recoit N symboles alors :

1 i “ a;|?
Ap(r|u,a) = ol ZSTB {(Ljfl:j(u)} - Z % (1.22)
— —

Nous avons ainsi obtenu une formulation discréte de la fonction de vraisemblance qui peut étre
vue comme I'énergie des symboles & la sortie du filtre adapté. Cette énergie est maximale lorsque
le symbole z;(u) ressemble au symbole transmis a; ; c’est-a-dire que I'ajustement temporel u

est égal au vrai retard 7.

Nous développerons, dans ce qui suit, 'expression de 'estimateur de 7 permettant de maximi-
ser cette fonction. Sachant qu’il est difficile de trouver 'expression exacte de cet estimateur,
certains algorithmes itératifs ont été développés dans la littérature assurant la convergence de
Pestimateur vers la valeur maximisant Ay, (r|u,a).

Nous allons dans ce qui suit présenter des algorithmes adaptatifs dits détecteurs DET qui ont
été déja proposés dans la littérature permettant d’annuler au fil des itérations la dérivée de la

fonction de vraisemblance par rapport & w.
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Le schéma conceptuel que nous choisissons peut étre résumé comme suit. Nous supposons que

mum de la fonction log-vraisemblance Ay, (r|u, a) par rapport a u. Unc condition nécessaire pour

qu’un maximum survienne est la décroissance vers zéro de la dérivée de Az (r|u, a) par rapport

OAL(r|u,a) i
o

par rapport a u, certaines techniques stochastiques, se basant sur 'algorithme du gradient [16]

a u au fil des itérations. Vu la difficulté de résolution analytique de I’équation

et Palgorithme Expectation-Maximization [23] ont été utilisées afin de se rapprocher de 1'esti-
mateur MV. Nous nous sommes particulierement intéressés dans cette these aux techniques de
résolution adaptatives vu leur simplicité de mise en ocuvre. Ces techniques sont implémentées
dans le récepteur sous forme de Détecteur d’Erreur Temporelle (DET). Nous allons dans la suite
présenter les DETs déja proposés dans la littérature et expliquer leur relation avec I'estimateur

MV.

1.3 Détecteurs supervisés basés sur 'estimateur MV

Pour ce type de détecteurs, on utilise la valeur cxacte ou cstimée des symboles transmis. Nous

présenterons dans ce qui suit les DETSs les plus populaires.

1.3.1 Détecteur au sens du Maximum de Vraisemblance

1l s’avere que la dérivée de la fonction log-vraisemblance (1.22) est donnée par la somme de

plusieurs termes & un terme multiplicatif pres :

2
U

Ar(r|u, a) L@%{a;%—(u)}
ou B L ou ) (123

Une solution récursive du probléme d’estimation au sens du maximum de vraisemblance peut
¢tre alors implémentée en utilisant le terme générique de la somme (1.23) afin de mettre a jour

la valeur actuelle du délai estimé selon 1’équation suivante :

Tn = Tn-1+ ;U«en(%n—la a‘ﬂ)a (124)
oll By (1)
) 2z, (U
en(Tn—la (I'n) =R {(l;é;u—i%1 } . (1'25)
U
. Oy (u) TN ; - ; . y 3
En pratique, ————|,—#, , est obtenu a l’aide des techniques d’interpolation qui seront présentées

du

dans la suite du manuscrit.
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Lorque les symboles a,, sont inconnus par le récepteur, une valeur estimée de ces symboles a,,
d
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synchronisation temporclle par retour de décision ou DD.

Les autres détecteurs proposent de nouvelles écritures du terme d’adaptation e, (7,1, d,) qui

met a jour la nouvelle valeur 7, ayant pour objectil de maximiscr la fonction de vraiscmblance.

1.3.2 Détecteur Early Late (ELD)

. o ., Ozp(u o .
Ce détecteur se base sur I'approximation de la dérivée %!u:—ﬁ’_1‘ en utilisant 'approxima-
o '
tion par différence du dérivatcur numérique suivant :
[ 1 sik=—1,
1 1o N\ - N - Fa oy
nglkig) =4 —1 si k=1, (1.26)
0 sinon;
avec Ty =T/2
T favvasmy s davdadiawm Air Adbastaie Dawlv T a+a [AQ] aet alnve Aswnvwda ey
1L, Clicoul u dz\ld;l)l‘ 1L1VLL U UcoLouuoul yadl ly Liauvc l‘tOJ oL adlUld UullLlcoe }J(,Ll
en(Tn—1,0n) =R {aj (mn-s-%(Tnfl) - mn—%(ﬂ'b*l)) } : (1.27)

Implicitement, un échantillonnage de deux points par symbole est réalisé en sortie du filtre

adapté pour le détecteur Farly Late.

1.3.3 Détecteur Zero Crossing (ZCD)

D’apres (1.13), nous allons montrer que la maximisation de A(r|u,a) par rapport & u revient a

minimiser I'erreur quadratique moyenne entre les symboles émis a; et les symboles regus x;(u).

En d’autres termes, la valeur de v annulant la dérivée de Ar(r|u,a) annulera aussi la dérivée

par rapport a u de

Elu,a) x Z lej(u, aj)|* £ Z lag — x5 (w)|. (1.28)
En effet, J J
Elu,a) Z lej(u, a5)
— i g+ 3 Lz (wI* =2 R{w;(w)a} .

J

| est égale A I'énergie des

y(u)

symboles recus. Lorsque la durée d’observation est suffisammment large, on peut négliger 1'effet

D’une part, Zj laj|* est indépendant de u. D’autre part, Zj
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du retard sur le signal recu. Ce terme est par conséquent indépendant de u. Par suite,

Bmfs) _ Aty %gzj(“ %}) (1.29)

OF (u,a) OAp(r|u, a)

L’expression de
u
OE(u,a) OAL(r|u,a)
Ju o
Ainsi, nous pouvons obtenir U'erreur d’adaptation donnant unc estimation de 7 qui coincide avec

est proportionnelle a . Dans ce cas, la valeur de 7 qui

annule par rapport & © annulera aussi

I'estimateur au sens du MV a partir de la dérivée par rapport & u de E(u,a). En pratique, au
lieu de minimiser la somme dans (1.28), nous pouvons restreindre notre étude & la minimisation
de Perreur instantanée |e,(u, a,)|?, ce qui permettera une convergence plus rapide. La dérivée

correspondante est donnée par (en négligeant le terme de bruit) -

Al 2 < g ¢ o o .55
dlenlt, Gn) L Bg(nT —iT +u—7)
naiuﬁ = 2R {(an () Z a; o }

(JT+u—7
= 2R { (an — znlu Za,,,J 94 — e (1.30)

En utilisant approximation du dérivateur numérique présenté dans (1.26) pour Ty = T/2, ce

qui nécessite d’échantillonner a deux points par symbole, on obtient :
. 09Ul +u—71 1 p ) T _ T
Z%ﬁj— ( s ) ~ Tzan,j (9 (jT+§—T) —g(jT—g—T)).(l.Sl)
J J

En général, on choisit ¢ qui vérifie le critere de Nyquist, soit g(kT) = 1 pour k = 0 et g(kT) =0
T 1 T 1
sinon. Ainsi g(T + T 7) = 0 pour j # —5 et g(jT — 5 +7) =0 pour j # 5

1 1

Par conséquent les termes de la somme (1.31) sont non nuls sculement pour j = —3 et j= 3"

« WUT+u—7) 1 . :
D R L S (1.32)
X dp1—a 1. (1.33)

2 2
Par suite,

Aen(u, an)|? N N ’

| n(a';L n)| x (a‘rﬁr% - an*%) ‘T'n(u) + constante, (1'34)

olt la constante ne dépend pas de u. Le terme (a; 1
2

terme de mise & jour de la valeur estimée de 7,,. Etant donné que les symboles a,, sont définis

—a* ;) z,(u) peut étre utilisé comme un
"3
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pour des indices entiers durant deux échantillons consécutifs, un décalage d'une demi période

auvmhanle comdnit 3 Voarronr dadantation du détectonr Zorn Croccine [22] anivante
D,)’ ALLA/W/AG LUULLWUWUWLU U L Lill vl UL e UALULIWV/LL WUl uvvvvvvul od O ONJLUOOLLL LUUJ 2 UL Yaulluyy
n » ook - 5 .
en (a1, fn) = §R{(an — ) m_n_%(Tn_l)} (1.35)

Tp_1 (7n—1) est obtenu & l'aide des techniques d’ajustement qui seront évoquées plus tard.

1.3.4 Détecteur Mriiller & Mueller (MMD)

Sachant que g(jT +T —7) =0 pour j # —Ll et g(jT —T+7) = 0 pour j # 1, on obtient donc :

dg(gT +u—7 5
Soap 2UTHUTT) g g(—r) — afrg(—7) (1.37)
r ou
X Gpyy — Gy (1.38)
Par suite,
O, (u, ap)|? .
|€n( rt)‘ - K1§R{fl7}v+1$n(u) . 5571,(”)@2—1} + Ko, (1.39)

ou

ou K et K» sont deux constantes par rapport & . Comme a,11 h’est pas disponible a I'instant

n, un simple décalage du premier terme ramene a 'erreur d’adaptation :
Cn (7A—n71 ) dn) =R {wn71 (’f—-nfl )(L,: - wn(i—nf] )a;:71 } (140>

Ce détecteur est appelé le détecteur de Miiller & Mueller [38].

1.4 Approches non assistées par les données basées sur ’esti-

mateur MV

Dans la section précédente, nous avons décrit plusieurs détecteurs de synchronisation dont le
fonctionnement nécessite des décisions fiables sur les symboles ou la connaissance des symboles
transmis. Dans cette section, nous étudions les détecteurs non assistés qui, en principe, devraient
avoir de meilleures performances que les premiers lorsque les décisions ne sont pas disponibles

ou ne sont pas fiables.
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L’objectif de ces approches étant de pouvoir estimer l'erreur de synchronisation sans se sou-

2
"
Alefr.a) = exp | 30— L5~ 1) (1.41)
> 1071 ~ 20

par rapport aux données a et ensuite chercher le maximum de la fonction de vraisemblance
marginale A(r|7). Malheureusement, cette méthode conduit & des difficultés de mise en oeuvre
importantes. Ainsi, au licu de développer cette solution, nous avons recours aux approximations
Suivantt‘,ﬁ. Pl;elll:lél'elllellt 1ous 1(Ll‘3‘ﬂ()ll‘ﬁ lJUlIlUIjI l’:‘ 'ﬁt‘(Ull(,l Lt‘[[llt‘ U.t‘ l t‘X[)UIlt‘Ilth‘llt‘ (ldll‘) &L 41)
bien que cela augmente le niveau du bruit résiduel. Nous verrons plus loin comment lutter contre
ce bruit avec d’autres méthodes. Deuxiemement, nous supposons que le RSB est suffisamment
faible pour que le développement en série de Taylor de Uexponentielle (1.41) puisse étre tronqué

au terme quadratique, a savoir,

A(r|r, a) ~]+ZM+% ZW

(1.42)

Troisigemement, nous moyennons par rapport aux symboles. En éliminant quelques termes qui

n’ont aucun effet sur la maximisation de la fonction de vraisemblance [32, 53], nous obtenons :

|1’
Alr|r) ~ Z 202 , (1.43)

ce qui représente 'approximation désirée de la fonction de vraisemblance marginale A(r|r). Il
s’agit d'une expression quadratique impliquant les échantillons provenant du filtre adapté. Cette
formule indique que lestimation du moment d’échantillonnage optimal correspond au choix du
délai temporel qui maximise 1'énergie de la séquence z;(7). Une facon de poursuivre la maxi-
misation de I'énergie consiste & chercher le zéro de la dérivée de la fonction de vraisemblance.

A partir de (1.43), la dérivée par rapport & 7 s’écrit sous la forme :

AA( r|T) Z%{ = axgi )}_ (1.44)

7

Ainsi, le terme générique de la somme peut étre calculé pour 7 = 75,71 et utilisé comme
signal d’erreur pour mettre & jour 'estimation du retard temporel 7. Cela mene & 1'équation
d’adaptation suivante :

Tn = Tn-1+ pen(Tn_1) (1.45)
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ol p est le pas d’adaptation et

EnlFg—1) =R {’d;(ﬁ:l) aTgT(T) T—ﬂ,l} (1.46)

En comparant (1.46) avec l'algorithme supervisé (1.25), on voit que la décision a,, a été rem-
placée par I'échantillon filtré & la réception x,(7,_1). La complexité des deux détecteurs est
sensiblement la méme. En particulier, ils ont besoin de deux filtres séparés, le filtre adapté et
le filtre dérivé correspondant. Ce genre de détecteur est dit de type "Non-Data-Aided” (NDA).

Comme dans la section 1.3, une simplification possible est de rapprocher ’échantillon dérivé
A ()
UTp\T)

or

|r=#, , par une différence finie.

1.4.1 Détecteur Early Late non supervisé (ELD NDA)

5 ; ; s : y 5. ) amn(“)
L’expression de I'erreur d’adaptation de ce détecteur a été obtenue en evaluant 3 par
i

une dérivation dans le domaine numérique a l'aide du filtre dérivateur a deux points dont
I'expression est donnée par (1.26) avec T, = T/2.

L’erreur d’adaptation du ELD de type NDA est donnée par :

W) y) 2y ) (1.47)
avec
enlFs) = R { S {F) (B3 ) — By aca) } (1.48)

1.4.2 Détecteur de Gardner

L’algorithme de Gardner peut étre obtenu par un simple décalage de 7'/2 de 'équation (1.47)
ou en remplacant dans 'erreur d’adaptation du ZCD les symboles &,,_1 et a, par I’échantillon

correspondant du signal z(t) :
'Tn ] <J?{ 1(7—71 l xn('fhfﬂ _xnfl(%nfl))} (1-49)

En pratique, la récupération du retard temporel se compose de deux opérations de base :
Iestimation des positions des impulsions du signal, par rapport a une référence temporelle
locale et l'utilisation de cette information pour le calcul des échantillons optimaux du signal
qui seront utilisés dans le processus de détection. La premiere de ces opérations est appelée
mesure de synchronisation ; la derniére est le réglage d’horloge ou 'ajustement. Les positions
des impulsions du signal correspondent aux ouvertures maximales du diagramme de 'oeil (voir
Figure 1.2, partic 1). Les temps d’échantillonnage en réception sont dictés par un oscillateur

libre (voir Figure 1.2, partie 2) et sont ¢ priori sous-optimaux, alors que le réglage optimum se
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fait par interpolation entre des échantillons [52] (voir Figure 1.2, partie 3). Pour que le réglage

on ]
vu i

) dir qiomnal
Al S v A

N

Echantilonnage| =
non-optimal

Ajustement du
signal

Fiaurge 1.2: Ajustement du signal aux meilleurs instants d’échantillonnage

L’implémentation des différents détecteurs présentés requiert le calcul des valeurs intermédiaires
du signal entre deux instants d’échantillonnage successifs. La technique d’ajustement la plus
primitive consiste a sélectionner un échantillon parmi tous ceux prélevés pendant la durée
symbole. Cette méthode conduit & une erreur de synchronisation importante et nécessite un
facteur de suréchantillonnage élevé. Il est donc préférable d’utiliser une technique d’interpola-

tion numérique pour ne pas avoir hesoin de trop augmenter le nombre de suréchantillons.

1.5 Interpolation et ajustement

Dans les équations d’adaptation des détecteurs d’erreur temporelle présentés dans le paragraphe
précédent, on était amené a calculer la valeur du signal z,, (7 +4) aprés avoir requ 'ensemble de
symboles {z;(7)}iez. Ceci est réalisable a 1'aide d’opérations mathématiques appliquées sur la
version discontinue du signal, appelées interpolations. Plusieurs types d’interpolations peuvent
répondre a ce besoin, en partant de linterpolateur idéal et en arrivant aux interpolateurs

polynomiaux. Commencons tout d’abord par définir ce qu’est un interpolateur idéal.
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1.5.1 Interpolation idéale

L’idée est de pouvoir restituer a partir de certains échantillons {y(mT')} la forme d’onde conti-

nue en temps y(t), & laide de la formule d’interpolation suivante :

+oc
y(t)= > hi(t—mT)y(mT), (1.50)
avec
hi(t) = —=—. (1.51)
T
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de hr(t —mT), allourdirait le traitement au niveau du synchroniseur.

En pratique, le filtre interpolateur est mis en oeuvre en utilisant un filtrage polyphasé. 1l s’agit
de sauvegarder en mémoire des versions décalées d’une fraction de la période d’échantillonnage
du sinus cardinal puis de sélectionner la valeur de la réponse impulsionnelle stockée la plus

proche du décalage en question [75].

Un autre type d’interpolation a complexité réduite, appelé interpolation polynomiale, est utilisé
o nratione. Tl esk obbenn vin des. sooradimations de Enteroolitens 5d2sl
en pratigue. Il est obtenu via des approximations de PVinterpelateur idéal.

1.5.2 Interpolation polynomiale

D’excellents interpolateurs peuvent étre mis en oeuvre en remplagant hs(.) dans (1.51) par
des fonctions continues par morceaux de courte durée (par exemple, deux ou quatre inter-
valles d’échantillonnage). Ces fonctions sont des réponses impulsionnelles de filtres a base de

polynémes.
Soit ¢, = (I, + €,)7", I'instant d’interpolation du signal, ol /,, est la partie entiere de ¢, /1" et
€n est la partie fractionnelle. y(¢,) est obtenu & l'aide de 'expression suivante :

I

y(ta) = Y clen)y(In — DT, (1.52)

i=—TI

avec
Ci(cn) = h1<7/T + (:”T), (153)
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et I1 et Iy sont les nombres d’échantillons précédant et suivant I’échantillon a I'instant 1,7
hy(t). hi(t) est approx
polynome dont le choix des coéfficients répond & un certain critere d’optimalité telle que la
minimisation de Perreur quadratique entre la réponse impulsionnelle de I'interpolateur idéal,
le sinus cardinal, et son approximation [26, 54]. Nous réalisons ainsi une interpolation a 'aide
d’un ensemble de M filtres & réponse impulsionnelle finie dont la sortie du jéme filtre est

premiérement multipliée par €}, est ensuite sommée :

M
hi(iT + e T) = Bizel,. (1.54)
j=1

Ce genre d’intepolateur peut étre utilisé en temps réel et il n’y a presque aucune différence

entre des interpolateurs de 3¢ et de 4°™€ ordre [54].

1.5.3 Interpolateur de Lagrange

Un autre interpolateur polynémial, plus souvent utilisé, est U'interpolateur de Lagrange [76]. 11

differe des autres interpolateurs polynomiaux classiques par le fait que :

— le degré du polynome interpolateur est égal au nombre d’échantillons utilisés moins 1.
un seul polynéme est valide sur tout le support des échantillons. Ceci fait que hr(iT + €,7T)
est indépendant de n.

— les coefficients de Uinterpolateur de Lagrange sont completement spécifiés pour un y(¢,)
donné, alors que pour un interpolateur polynomial classique les coeflicients sont le résultat
d’une optimisation.

Voici quelques exemples de réponses impulsionnelles d'un interpolateur de Lagrange.

Pour une interpolation linéaire sur deux échantillons :

c_1(e) = ¢ (1.55)
cole) = 1—e (1.56)

Pour unc interpolation parabolique sur quatre échantillons :

¢ g(e) = ae?—ae (1.57)
c_ife) = —a?+(1+a) (1.58)
cole) = —ae®+(1—a)+l (1.59)
ci(€) = ae? —ae (1.60)
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ol « est un parametre dont la valeur optimale est 0.5.
Tes coofficients diun internolatenr cubiaue en cuatre échantillons sont
F LW SR VIVAWIS SR VLT RVID R VS S 8 § J.J.J.U\JJ.V\JJ.MU\_/LAJ. bLlUJ.\_i\Jl\_/ il UAUL U UVLIAWLLULLLIULILY DOWVLLL .
1, 1
c_a(€) = =€ — =€ 1.61
2(€) S — =€ (1.61)
1.
cile) = —c 4+ te (1.62)
2 2
1 3 2 ]- 0
cole) = e —e ——e+1 (1.63)
2 2
1, 15 1
= —— + =€"— = 1.64
c1(¢€) G + 3¢ 3¢ (1.64)

Dans les Figures 1.3, 1.4 et 1.5, nous comparons le résultat des interpolations cubique et quadra-
tique en quatre échantillons a la version continue du signal pour un facteur de suréchantillonnage
I respectivement égal a 2, 4 et 8. Il est clair qu’avec 4 échantillons par période symbole et
plus (F > 4), les interpolateurs cubique et quadratique sont plus proches du signal continu
qu'avee 2 échantillons par période symbole. Lorsque F' est égal 2, 'interpolatcur cubique est
plus précis qu’un interpolateur quadratique. Cependant, des résultats similaires pour les deux

interpolateurs sont obtenus lorsque F' est supérieur a 4.

—© échantillons
15 Z 7 1 interp quadr 1.5 7 5 1 —=&  échantillons
—o ¢chantillons \ Ry —=o échantillons die interp cubique
A \ interp cihin TP D cuble
signal contiu 0.8 signal continu 09 A
\ signal contin interp euacdratique
! 06 W ol signal continn
0.4 \\ 07
0.5 \
02 \\ 06
E E o, =
5 2 5 I 005
o = 7
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\
-t L o \
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Gehantillons échantillons échantillons échantillons

FicURE 1.3: Interpolation pour un fac-

FiGURE 1.4: Interpolation pour un fac-
teur de suréchantillonnage F' = 2
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T T 3T 4T 5T Bl
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FIGURE 1.5: Interpolation pour pour un facteur de suréchantillonnage F' = 8
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Dans cette thése, nous avons choisi d’utiliser un interpolateur cubique & quatre échantillons

Ayant présenté les étapes de mise en oeuvre d’un bloc de synchronisation pour 'estimation du
retard temporel 7, nous allons maintenant passer aux outils de mesure de performance de ces

cstimatcurs.

1.6 Etude des performances de poursuite

La qualit¢ d'un cstimatcur cst évaluée a l'aide de decux mesurcs : le biais ct la variance de
lerreur d’estimation [38].
En fonction de la valeur moyenne de U'estimateur, F(7), trois situations possibles peuvent se
présenter :

1. La valeur moyenne de lestimateur est égale a la vrale valeur : E(7) = 7 pour toute valeur

de 7. Sous cette condition, Uestimateur est dit non biaisé.

2. La valeur moyenne de I'estimateur differe de la vraie valeur par une quantité fixe connue,
appelée biais, B(7), tel que : E(7) = 7 + B(7). Dans ce cas, I'estimateur est dit biaisé.
Il peut étre transformé en un estimateur non biaisé en soustrayant la valeur du biais de
Pestimateur.

3. La valeur moyenne du biais differe de la vraie valeur du parameétre a estimer par une
valeur variable telle que : E(7) = 7 + B(7,7). Dans ce cas, on ne peut pas soustraire le
biais de I'estimateur vu qu’il dépend de 7.

On souhaite, en général, utiliser des estimateurs non biaisés.

La deuxitme mesurce de la qualité d’'un estimatcur est sa variance qui coincide pour un csti-
mateur non-biaisé avec 'EQM. En fait, un estimateur non biaisé peut avoir des valeurs trés
dispersées par rapport a sa moyenne alors qu’un estimateur biaisé peut donner des estimés tres
proches de la vraie valeur désirée. L’EQM nous fournit une idée sur 'erreur globale de hiais et
de dissémination ou de répartition de I'estimateur. Elle est définie comme étant la moyenne du

carré de Derreur d’estimation. Si 7 est un vecteur, 'expression de 'EQM est donnée par :

M(#) = E(#-n)F-17)7) (1.65)
B(#)B(#)" + cou(#) (1.66)

ol cov(7) est la matrice de covariance de Uestimateur. Par conséquent, plus la valeur de 'TEQM
est faible, plus estimateur est performant. Nous avons ainsi interét & concevoir des estimateurs
non bhiaisés et dont 'EQM est minimale. Nous allons, dans le paragraphe suivant, évaluer le biais
et 'EQM instantanés et asymptotiques des estimateurs adaptatifs proposés dans le paragraphe

précédent. Ces performances sont aussi appelées performances de poursuite.
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1.6.1 Biais et erreur quadratique moyenne théoriques

Nous essayerons dans cette partie de trouver l'expression théorique du biais et de l'erreur
quadratique moyenne a chaque itération des détecteurs d’erreur temporelles présentés dans la
section 1.3. Dans cette analyse, nous considérons que le delai estimé est proche du délai réel 7

et que nous disposons de décisions fiables sur les symboles ap ~ ap.

Pour ce faire, nous allons approximer le terme d’adaptation eg(ay, 7, 1) par la somme d’une
trajectoire moyenne, fonction linéaire de 'erreur d’estimation instantanée é, = 7,1 — 7 et d’un

bruit résiducl N autour de cette trajectoire moyennce :

ek, Th—1) = S(0k) + Ny, (1.67)

S(0x) = E [er(ak, To—1)] = pék, (1.68)

1 AT

st la courbe S(.) définie dans [52]; Ny est le bruit de la boucle de synchronisation qui prend

en considération dune part, Pauto-bruit (ou bruit auto-généré) du détecteur N™ dii a la
o e T < i Pl B e e e 5 5 lag gsnbkalag 8. Sxria i iAot A \ + a1t ra
11 lLbLlCll/ ulL ut‘b L)d/ld;llltiblt'b UC? llLllDdJllLU \l € 1C> BYILIDUICS G avee ¢ ULLCICIIL U j L U auuvlce
part, le bruit d’observation Ng".
j TS 7‘{)7’),
A;‘.g _Ak +Ak (169)

La courbe S(.) est une courbe caractéristique de la maniére dont 'erreur est prise en compte
[89]. Elle caractérise, en fait, l'ouverture moyenne du diagramme de 1'oeil qui est un critére de

décision sur les instants d’échantillonnage.

Nous allons évaluer dans le paragraphe suivant p défini dans (1.68) et o3 la variance de Ny

pour tous les détecteurs.

L’estimé du délai temporel a I'instant k s'écrit :

Te = Tg—1+ Hek(alm Tk‘fl)

= Tp—1 +¥(Th-1—T) + G, (1.70)
ot d’apres (1.67) et (1.68), v = pp et qr = j1Ng. Ainsi, nous obtenons itérativement :

T—Tp = T—Tpa—YTha1—T)—
= 1+ —Tk-1) — @
= (1+7)%(7 —m-2) _QAf (1+7) —ax

= (1+y*r-n) ZQz<1+/ =, (1.71)
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Ceci meéne aux expressions suivantes du biais By et de TEQM M, :

By = E[r— 7
= (1 —&—ﬂ/)k’lE(fr—ﬁL (1.72)
M = E((r—m)?)

= (14++)%2E (('r —n)? + Z E( (L (1 4)P%
—2
1 [+

_ A2k—2 N2
= (1+7v) E((T 71))—0— T— (72 Ty

avec JS = ,LL20'12V.

La condition suffisantc pour avoir un cstimatcur asymptotiquement non-biaisé est —2 < v =

PN N maoa Aladantatinn a1
}lrp \ u. J_JC 1 an u auapuau

CL

de Ialgomthm d’estimation. En faisant tendre le nombre d’observations vers I'infini, le biais

B = 0, (1.74)

o n2o2,
M, = 4 = 7 1.75
L1492 1 (1+pp)? (-75)

Nous pouvons déduire que, méme a fort RSB, 'EQM des algorithmes de synchronisation sature

a cause de l'auto-bruit.

Bien que l'estimateur au sens du MV soit théoriquement satisfaisant, les algorithmes adapta-
tifs qui en découlent perdent beaucoup de bonnes propriétes d’un véritable estimateur MV.

L’origine de cette dégradation est le bruit propre des détecteurs qui persiste méme & fort RSB.

Nous remarquons également que FTEQM a la convergence dépend de la valeur du pas d’adapta-

tion. Par conséquent, un mauvais choix de j pourrait dégrader les performances de ’estimateur.

1.6.2 Linéarisation de I’erreur d’adaptation

L’expression de S(d;) et de N(k) (i.e p et 0%) dépend du DET utilisé. Dans ce qui suit, on va
évaluer ’expression de ces parametres pour les différentes techniques proposées.
Prenons l'exemple d'un détecteur MV. De (1.20), (1.25) et (1.68) :

I e

= ZR{Eakaz Gk — )T + Tp—1 — 7)}

= E[|Gk|] (Th—1 — 7).
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’

Etant donné que nous supposons que 7;x_1 est proche de 7, alors en effectuant un développement

@

en série de Taylor de premier ordre, et comme §(0) = 0, nous obtenons
S(0k) = Ellar|*)§(0)d. (1.76)
Soit A% = EJ|ax|?]. Par conséquent :
PMYV = A2g'(0). (1.77)
D’autre part :
N(k) = Z Re{aga:} §((k — )T + 741 — 7) + R{ajv)(fe—1) } - (1.78)

itk

Ce qui fait que :

/ \
0% = wvar kz aja;g((k — )T + 71 — T)) =B AQUZ

1,17k
r a
= E| ) |allafg*((k —i)T 4+ —7)| + A%07
i,itk
= AN Pk-DT+ 51 —1)+ A%
i,i#k

12

At (92('1’) +4*(=T) +5°(21) + gz(m) + A%,
= 247 (QQ(T) + QQ(QT)) + A%g2, (1.79)

Nous présentons, dans annexe A, le développement analytique de p et O’?V pour les autres

détecteurs. Le récapitulatif des résultats trouvés sont regroupés dans la Table 1.1.

TABLE 1.1: Tableau récapitulatif

Détecteur p N
MV A%5(0) | 2AT (§3(T) + ¢*(21))
ST . T S
EL QAZQ(E) 24147 (—5) 12422
T T
ZC 2A29(5) Atg? <—§> + 2A4%02
MM 2AZ5(—T) 2A%02 + A%g(0)
2K AZ
Gardner 72 T 24%0 39(())2

Afin de valider les résultats théoriques, nous comparons 'EQM empirique avec celle obtenue

analytiquement pour différents détecteurs et différentes modulations. Les valeurs empiriques



32

Chapitre 1 Synchronisation temporelle en bande de base

s

| Théorique —

Empirique «

= MM
c
2 R Gardner
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¢
X
W . s :
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Observations
EQM en fonction du numéro de Péchantillon pour un signal BPSK, RSB = 10
dB, roll-off = 0.3
{0

| ——Théorique
Empirique | -

0PSK

!
FRE P F vy

15 20 25 Kl K] 40
Observations

FiGtRE 1.7: EQM en fonction du numéro de I'échantillon pour un détecteur MV, RSB = 10

dB. roll-off = 0.3.

sont obtenues pour un bloc de 40 échantillons du signal ayant traversé un filtre en cosinus

surelevé avec un coefficient de roll-off @ = 0.3. A chaque instant &, un nouvel échantillon est

recu ct la valeur estimée de T est obtenue a laide de I'équation d’adaptation du détecteur

choisi. Nous initialisons la valeur estimée du retard a 0.

Les Figures 1.6 et 1.7, respectivement, superposent 'EQM théorique et expérimentale de tous
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les détecteurs en utilisant une modulation BPSK (Figure 1.6) et pour un détecteur MV en utili-
sienaux BPSK. OPSK et 8-PSK (Ficure 1.7

naux BPSK, QPSK et 8-PSK (Figure
riques correspondent parfaitement aux expressions obtenues analytiquement pour les différents
détecteurs et les différentes modulations. La premiére constatation est que tous les détecteurs
convergent rapidement vers I'état d’équilibre (entre 15 et 25 échantillons). Nous voyons aussi
que le détecteur MV est le plus performant ; toutefois, il est le détecteur le plus complexe a
mettre en oeuvre. Nous constatons également que 'EQM est détériorée en augmentant 'ordre
de modulation. Cette détérioration peut étre compensée en diminuant le pas d’adaptation au

dépend d’une convergence plus lente.

Nous pouvons déduire de I'expression (1.75) que 'EQM a I’état d’équilibre dépend de la valeur
du facteur roll-off pour le méme estimateur. A partir de la méme expression, nous déduisons
aussi que 'EQM des détecteurs dépend de la valeur du RSB. Ce résultat est confirmé par les
Figures 1.8 et 1.9 dans lesquelles nous présentons les courbes d’EQM a I’équilibre de différents
détecteurs pour un roll-off respectivement égal a 0.7 et 0.3. On voit que TEQM augmente avec
pour un roll-off égal a 0.7 par rapport a un roll-off égal & 0.3 pour un détecteur de type MM et
diminue pour un détetecteur de type ZC ou EL. L’EQM augmente pour une MMD ¢t diminue
pour un ZCD et un ELD. En effet, la valeur de TEQM que nous représentons sur ces figures
dépend de yu, p et on. Les expressions de ces deux derniers termes sont données dans la Table
1.1. Les valeurs de p et de on pour ces détecteurs sont lides au choix du filire g(.) et par
suite a la valeur du roll-off. Nous remarquons que le signe du parametre de la fonction g(.)
pour les détecteurs ZC et le EL dans 'expression de p est 'inverse de celui du détecteur MM.
Nous remarquons également que le bruit de la boucle (oy) augmente avec le roll-off pour un
détecteur MM et diminue avec le roll-off pour les détecteurs ZC et le EL ce qui explique la

variation dans le comportement des courbes.

Dans la Figure 1.10, nous présentons la valeur de TEQM & la convergence en fonction de la
valeur du retard normalisé pour des DET de type MV et de type ZC. Nous remarquons que
plus le retard s'éloigne de la valeur nulle plus 'EQM est détériorée. Ceci est di au fait que
la capacité de correction de l'erreur de synchronisation est limitée par I'amplitude de lerreur.
En effet, lorsque le décalage temporel dépasse la période symbole (canal dispersif en temps),
I’échantillon recu a I'instant & ne correspond pas au j;eme symbole émis. Par conséquent, méme
si l'on essaie d’ajuster I'échantillon en question a l'aide des techniques d’interpolation, on risque

d’interférer soit avec le symbole précédent, soit avec le symbole suit (voir Figure 1.11).

En fait, le DET tend a trouver la valeur de 7 qui maximise 1’énergie reque dans z (7). Dans ce
cas, il est préférable d’assurer une égalisation du signal conjointement avec la synchronisation

temporelle afin de réduire I'ISI.

Il est souvent difficile de trouver I'expression d'un estimateur non biaisé et a variance minimale.
Le probleme est alors abordé en cherchant une borne minimale a 'EQM pour tout estimateur

non biais¢ ct comparcr cnsuite la variance de Uestimateur ¢tudié & cette borne de référence.
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EQM

EQM

RSB

RSB

FIGURE 1.9: EQM en fonction du RSB, roll-off= 0.3
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Ficgure 1.10: EQM
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F1cure 1.11: Echantillonnage d’un signal

1.7 Les performances limites de I’estimateur

22

La borne de Cramer-Rao (BCR) est la plus utilisée vu sa simplicité de calcul. Elle differe

des autres bornes par le fait qu’elle fournit une limite locale au voisinage du parametre en
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cstimatcur sous-optimal réalisable & celle d'un cstimateur optimal mais qui peut étre non
réalisable. Le but est d’évaluer la perte engendrée par 'implémentation de cet estimateur sous-
optimal [54]. Nous allons dans ce qui suit définir cette borne dans le cas d’une estimation d’un
parametre déterministe, a savoir la BCR standard, ou d’un parametre aléatoire, auquel cas on
parle de BCRB.

1.7.1 Borne de Cramer-Rao standard

Dans ce paragraphe, nous allons présenter la BCR sur la variance des erreurs d’estimation d’un

retard temporel constant dans le temps. Dans son livre, Van Trees [83] propose une discussion

ﬂ+01]]ﬂﬂ Q+ 11 /“]ﬂ‘VD](\ﬂT‘\DY\’\ﬂY\+ M at ArMaticaln AQU 1 ﬂ\“ﬂﬂ+ﬂﬂ ]’\f\\“ﬂDQ + FaYaYsh Fa'h b FaYal T{\11L‘ f)]](\"\ﬂ

détaillée et un développement mathématique des différentes bornes théoriques. Nous allons
e \ . ,

nous limiter ici a ’étude de la borne d’estimation d

un seul parametre scalaire 7 déterministe
t

de cet estimateur ou 'EQM, M, est telle que :

M =wvar(t —7) 2 = BCR(7), (1.80)

ol F(7) est I'information de Fisher dont I'expression est donnée par :

(1.81)

) - b [82 g (Pt

Sile parametre & estimer est de dimension n, alors F'(7) devient une matrice carrée de dimension
X .

La borne donnée par (1.80) est la borne de Cramér-Rao. Les premiers a démonter cette inégalité
étaient Fisher et Dugué mais elle a été aussi prouvée par Cramer et Rao et porte depuis leurs
noms. Tout estimateur non biaisé pouvant atteindre cette borne est dit efficace [83]. Une autre
écriture équivalente a (1.81) lorsque P(r|7) converge uniformement sur R, ce qui est notre cas

vu qu’il 8’agit de la loi normale, est donnée par :

2
F(r)=E (—alog (g;(rl”f))) . (1.82)

Etant donné que P(r|7) est une fonction non linéaire de 7, alors I'estimateur proposé ne peut
pas atteindre la borne et par suite ne peut pas étre qualifié d””efficace” [83]. Nous pouvons par
contre considérer qu‘a fort RSB et pour un grand nombre d’échantillons N, les performances

de estimateur s’approchent de cette borne.

D’autres variétés de la BCR ont également été proposées lorsque le calcul théorique devient

difficile & réaliser. Nous pouvons citer & titre d’exemple la BCR modifiée [22] et la borne de
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Miller Chang [79]. Bien que ces nouvelles bornes soient plus simples a calculer, elles restent
3 51 +

Nous avons jusqu’a maintenant étudié la borne minimale d’estimation dun retard déterministe.
Si ce retard est modélisé par une variable aléatoire = = [, - ,TN]T associée a une densité de
probabilité a priori P(T), on parle alors d’unc borne de Cramér-Rao bayésicnne, comme défini

dans le paragraphe suivant.

1.7.2 Borne de Cramer-Rao bayésienne

Selon Van Trees [83] la BCRB est dédnite a partir de I'inégalité :

C:+ > Fp(1), (1.83)
ol Fg(r), donnée par :
Fi(r) = By.r [-A7 log (P(r, 7)) (1.84)

est la matrice d’information de Fisher bayésienne et C; est la matrice de covariance associée

a Pestimateur bayésien 7 telle que :

Cs 2 Brr |(F—7) (F—7)7]. (1.85)
En appliquant la loi de Bayes :
Plz,y) = Pzly)P(y) vz, y, (1.86)
alaore Fs{+) 'dorit
aAaluLS &L \[ / [ i w2, 03 R R U]
Fp(t) = Epjz[-A71og(P(r|T))] + Er [-A7log (P(7))] (1.87)
— B, [F(«)] + Er [-ATlog (P(r))]. (1.88)

Dans (1.87), le premier terme dépend des observations tandis que le second terme ne dépend
que de I'a priori sur les parametres, ce qui caractérise 'approche bayésienne. Contrairement a
la BCR de la section 1.7.1, cette borne est un minorant global de 'EQM, c’est-a-dire sur tout
le support de 7. Elle peut étre classée dans la famille des bornes de Weiss-Weinstein [71] vu
qu’elle est obtenue grace a 'inégalité (1.83) sur la matrice de covariance. Cette famille comprend
également la famille des bornes Ziv-Zakal [99], les bornes de Bobrousky-Mayer-Wolf-Zakai [14],
de Bhattacharyya bayésienne [82], de Reuven-Messer [72]. Une étude sur ces familles de bornes
a été présentée dans le livre de Van Trees and Bell [85]. Comme dans le cas déterministe, la

BCRRB est souvent plus facile & calculer que les autres bornes.
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1.8 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons développé les résultats basiques requis pour 'étude des problémes
de synchronisation temporelle dans un récepteur numérique. Nous avons commencé par définir
le modele de base du systéme étudié. Ensuite, nous avons présenté des estimateurs adaptatifs
du retard temporel qui maximisent la fonction de vraisemblance et évalué leurs performances
en termes de biais et I’EQM. Enfin, nous avons présenté les bornes limites des performances

de tout estimateur non biaisé du retard temporel.

Les techniques d’estimation du retard temporel se divisent en techniques de type DA et d’autres
de type NDA. Le premier type consiste a introduire des signaux de référence dans la trame
transmise pour aider dans le processus de synchronisation. Méme si cette technique fournit une
estimation plus précise du retard temporel, elle réduit le débit utile du systeme global. Ceci est
évité dans le mode NDA ot seules des données d’informations utiles, inconnues par le récepteur,
sont transmises. Bien que ce mode de fonctionnement permette d’optimiser Iefficacité spectrale,
il est contraint par Ie niveau du RSB qui doit étre suffisamment élevé pour garantir de bonnes
performances. Un compromis a été trouvé par l'utilisation des techniques de type CA qui
exploitent I'information souple sur les symboles afin d’améliorer la synchronisation temporelile
dans un contexte non supervisé. Les études précédentes se sont limitées & la modulation BPSK
et aucunc n’a fourni un développement cxplicite de la BCR-CA. Dans le chapitre suivant,
nous nous proposons de développer un nouvel estimateur non supervisé de type CA pour un
retard déterministe et différentes modulations linéaires. La borne de Cramér-Rao sera également

évaluée pour le contexte considéré.



Chapitre 2

Avec le développement des techniques de codage de canal [11, 29, 86, 87|, le décodage itératif
a été étendu a d’autres fonctions du récepteur, en particulier la synchronisation [45, 55, 64, 65,
93, 97].

Dans ce chapitre, nous allons d’une part proposer une technique de synchronisation temporelle
assistée par le code ou "Code Aided” (CA) au sens du MV pour des signaux PSK et QAM
ol l'information a priort sur les symboles transmis a la sortie du décodeur est injectée au
DET. D’autre part, nous allons développer des expressions analytiques de la BCR relative a
Iestimation CA du retard temporel pour des modulations PSK et QAM et allons comparer
les performances de l'estimateur CA proposé a cette borne. Les résultats présentés dans ce

chapitre ont été publiés dans [61-63].

2.1 Mise en place d’un estimateur souple au sens du Maximum

de Vraisemblance

Au licu de faire une cstimation peu fiable du retard temporel en se basant uniquement sur les
données regues (approche NDA) ou de réduire P'efficacité spectrale en envoyant des séquences de
préambule (approche DA), nous proposons de tirer profit de la sortie du décodeur du systeme,
alin d’améliorer la synchronisation temporelle. Dans les paragraphes suivants, nous développons
des algorithmes adaptatifs basés sur 'approche du MV en introduisant l'information souple

provenant du décodeur dans la fonction de vraisemblance.

Nous supposons que le codage utilisé est un codage de Gray et que les éléments de la constel-
lation prennent des valeurs dans I'ensemble V = {vo,v1,...,var_1} ot M est la taille de la

constellation. Nous suggérons la notation v; pour le i*™¢ élément codé de la constellation et

39
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ax le k™€ symbole transmis :

v © cﬁcé...cfogz(lr‘,f)7 (2.1
ar <= b]fbé---bﬁgz(iw)v (2.2)
ol cé- (resp. b;‘f ) correspond au <™ bit binaire de v; (resp. ag).
Nous adoptons également les notations suivantes : zx1(7) = R{zg(7)}, zp2(r) = S{zk(r)},
ap1 = R{ar}, are = S{ar} ap1 = R{ar} et ap o = I{ar}.
En choisissant un entrelaceur de grande taille, on peut supposer que les bits codés dans un
symbole sont statistiquement indépendants [11, 90] de sorte que la probabilité a priori quun

symbole transmis a; soit égal au symbole possible v; soit donnée par :

D 1 ok _ 4 pk _ i L _ i 1
Flag =v] = Flo7 = 6,03 = €2, Blog, (A1) = Clogy (M)!
log2 (M)
= T1T1 Pt =41 (9.3)
1 L¥m. “ml \=-=
m=1

Considérons, )\5,1 la sortie souple du décodeur, appelée aussi Log-Likelihood Ratio (LLR), &
I’échantillon k& telle que :
. P[bk, = 1]
MNeo=In( = — ") : m=1,..,log,(M). 2.4
= (B - logy (M) (2.4
De cette expression, et sachant que P[bY, = 0] + P[b¥, = 1] = 1, nous pouvons tirer les
probabilités o prior: suivantes du bit bf;l :
3k
exp (T”)
Py, =1] = (2.5)

T RN
2 cosh (A—m)
2
/\k’
o (4]
Pt =0] = —— (2.6)
2 cosh (%)

En supposant que le symbole v; est transmis a l'instant &, une formule générale de la probabilité

k

~. est donc donnée par :

_ b
exp ((2(:% - 1)%)
Plog = = ; (2.7)

Ak
2cosh [ 22
m;<2)

a priori du bit codé b

@]
=
&3

m
=

j—

—
——
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?

L’information souple A\* ~, peut étre obtenue soit simplement & partir d’'un démappage souple ou

données d'un démappcur plutot que celles d'un décodeur souple. Cependant, a faible RSB, le
gain de codage est particulierement avantageux pour les constellations d’ordre élevé ce qui fait

du décodage souple une approche plus intéressante.

En I'absence de séquence d’apprentissage, nous utilisons ’estimateur MV moyenné suivant :
7= arg max Ar(r|lu) = arg max {log (A(r|u))}, (2.8)
ou la fonction de log-vraisemblance Ay (r|u) est donnée par :
Ap(r|u) = 1n (Alr|u)) (2.9)

et A(r|u) est obtenue en moyennant A(r|u, @) sur tous les symboles transmis possibles a

Ainsi, en climinant les termes cn Jag|® de (1.22) (seulement pour les modulations & enveloppe
constante) et moyennant sur 'ensemble des symboles transmis, supposés indépendants,
on obtient :

A(rju) = H Z Play, = vi] exp (w) ; (2.10)

k v;eV g
M-1 B i
— I3 Plaw = viexo (M) (211)
k=0

Dans ce qui suit, nous dérivons sépar
1 r1 T

Dans 10us dérivons séparément s signaux modulés en BPSK,
QPSK ct M-PSK puis pour des signaux modulés en QAM Méme si les modulations BPSK
et QPSK peuvent étre considérées comme étant des cas particuliers de la modulation M-PSK
pour, respectivement, M = 2 et M = 4, pour le DET CA nous utilisons une technique récursive

qui ne fonctionne que pour des modulations M-PSK avec une taille de constellation M > 8.

2.1.1 Cas d’une Modulation BPSK

Dans cette section, nous présentons I'algorithme de synchronisation temporelle adaptatif CA
avec une modulation BPSK. Dans ce cas, M = 2, m = 1, v; € {=1,1} et by € {0,1}. En
utilisant (2.3) et (2.7), la fonction de vraisemblance dans (2.10) pour un signal BPSK devient :

Al = H;[mp@)

1 W @)
CObh(}\;)exp( Ikl(u)) Cxp(ag‘pk’l(ug(}z' )

g (2
cosn 2
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et par suite :
//\k i 'rls,l(u)\
T T 3

cosh
o

A(r|u) = ; (2.13)
1;[ cosh(%)

ol1, pour simplifier, A\ désigne )\Jf.

Le signal regu est altéré par un BBAG a valeurs réelles avec une densité spectrale de puissance
, . Ny 5
égale a — =o¢

2

, ainsi :

. 2xr 1 (¢
cosh )\Tk + —mk’lr(u)\
A(T‘u) - H \ < Y0/

k
k + “
cosh ( 5 )

La fonetion log-vraisemblance est alors donnée par :

(COSh (% + ZI’R&)\
Ag(rfu) =3 n k — ,\; e ) : (2.15)
cosh(—)

(2.14)

k
En dérivant Af(r|u) par rapport & u, nous obtenons :

M s Z iidxkl(u) tanh (ﬁ (2.16)

2$k,1(u)
du Ny Ou + ) '

2 JNTO

Fnsuite, afin d’estimer 7, nous proposons en pratique de mettre en oeuvre I’équation adaptative

(77) ou les approximations présentées dans la section 1.3 en substituant a; par le symbole

souple :
_ Ak | 2zp1(u)
. — tanh ( =& 4+ 22822 ) 2.17
ag(u) anl( 5 + N, (2.17)
L’équation récursive devient alors :
T = To—1 + pex(8x(Tr—1) Th-1), (2.18)

ou ep(ar(7p—1), 1) cst donnée par (1.25), (1.27), (1.35) ou (1.49) suivant le type de détecteur

choisi. Le symbole souple dg(7;_1) remplace le symbole ay.

2.1.2 Cas d’une Modulation QPSK

Dans le cas d’'unc modulation QPSK, pour laquelle M = 4 et m € {1,2}, les élements de la

constellation appartiennent a Pensemble ¥V = {vg, v1,v2,v3} ol :

v = —g, V2 = Vg, V3 = —p. (2.19)
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Pour les symboles v;, nous choisissons le code de Gray suivant :
vo < 11, v1 & 00, v2 < 01 and vz < 10. (2.20)

La fonction de vraisemblance est alors donnée par :

5 R{vri(
1 : : ()}
A(r|u) = 1;[ ; Plag = v] exp (1072) : (2.21)
L’expression de Pla; = v;] peut étre obtenue en utilisant (2.3), (2.7) et (2.20) comme :
A+ A5
Plag =] = fSiosg (%) , (2.22)
k_ \k
Play =vi]l = Beoxp [M\ . (2.93)
Gk I , \" 2 ) \2.20)
A — Nk
Plap =v3] = Brexp (%) : (2.25)
e/
2cd — D)} + (2dh — 1)A\%
Plag = vi] = Brexp ((Cl ) 1;(62 ) 2>= (2.26)

1
4cosh(A¥/2) cosh(Nk/2)
En remplagant Play = v;] dans (2.21) par son expression (2.22)-(2.25) et en utilisant (2.19),

ou f =

nous obtenons :

H AF + A& R{vge(u /\k Ak =S SRS T
k

+ exp (M) exp (M) T & (%) P (W) }

k VST L ]
= HZ’?A[COSh()\ X %{lox‘k(u)}>+cosh()\22 1 %{Luxk )})] (2.27)

o2 o

Etant donné que cosh(a) + cosh(b) = 2cosh (GTM) cosh (aTb) et que le signal recu est

altéré par un BBAG complexe avec une densité spectrale de puissance égale & Ny = 2, nous

obtenons :

k’ ) ) k Rl
Ar H4/‘jk cosh ( SR{( i +\,f0)”(“)}) cosh ()\2—1 + Ry AIO ()} 2.28)
INQ /o
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En utilisant le fait que a + ¢* = 2R{a*} et a* — a = 2jS{a*}, nous obtenons :

)\k 2’U0,1£C;C*1(u) )\k 2‘0072Ik,2(u) ;
A(rju) = H4,6’k. cosh (72 - T cosh 71 + T . (2.29)
k

Par conséquent, la fonction log-vraisemblance est :

k k
Ag(rju) = Z In (cosh (% M)) + Z]n (cogh ( M)) Zln (481) .
&

La dérivation de cette fonction par rapport & v donne :

hylr) 5 2, (4 2’”07%1(“)) e
du — No R Ng ou
N 2up 2 tanh (/\_Jf 2v0,0%k 2\ \) 3%2(” (2.30)
- No 2
2 o [y 0T (0)

oll la partie réelle et la partie imaginaire du symbole souple sont données par :

A5 2ugqa
ar,1(u) = wo,tanh —Q—i-w , (2.32)
’ ’ 2 Ny
k 200 « o
dra(u) = wpatanh AL ZaCia(W)) (2.33)
’ ’ 2 Ny

En pratique, comme dans le cas des signaux BPSK, nous proposons d’estimer 7, en utilisant

/-")‘)\ T4 .
led). L t‘qll-:bllUll (l d;(ldpldblU[l (lt‘\’l&'ﬂl (1()11( L

T = Th—1 + pex(lg, Tr—1), (2.34)

oul les parties réelle et imaginaire de @y sont respectivement données par (2.32) et (2.33) pour
U= Tr—1 et ex(ar(Th—1), Tk—1) est donnée par (1.25), (1.27), (1.35) ou (1.49) suivant le type de

détecteur choisi.

2.1.3 Cas d’une modulation M-PSK

Dans ce paragraphe, nous développons 'équation d’adaptation d’'un DET CA dans le cas de
signaux M-PSK. Ce développement se base essentiellement sur les propriétés du codage de
Gray et exploite la relation entre les constellations d’ordre p et (p— 2), ce qui ne rend 'analyse
valable que pour p > 3. Autrement dit, toutes les expressions analytiques sont valables pour les
signaux qui sont mappés sur 3 bits et plus et aingi les résultats précédents relatifs aux signaux

BPSK et QPSK, ne peuvent pas en étre déduits comme des cas particuliers.
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F2wm

En effet, un signal M-PSK prend ses valeurs dans 'ensemble Vor = {v,, = e & , m =

= —Un- (2.35)

n
l’m+ %

1. e R . ~ ~ 727m
En considérant la moitié des points de la constellation, Vor = {0, = e , m = 1,...,

alors Vop = f)gp U (79277).

e

2

En partant de (2.10) et sachant que ¥V = Vap, alors la fonction de vraisemblance peut étre

réduite a :

A(r|u) = H Z {P(ak = Ty, ) €XD (W) + P(ar = —0m) exp (—%ﬁk(u)}) }
k' §,,eV9p
(2.36)
Afin de calculer P(ax = 0,,), nous allons proposer une technique de mappage de Gray pour les
signaux M-PSK. D’apres (2.3) et (2.7), la probabilité du symbole ay, est :

P 1 k
P(ax = Om ]_[ 171 exp ( s — 1)@\ : (2.37)
=19 “/

5: ("}m)

Pour alléger les notations, nous décrivons brievement la construction basée sur la récurrence
d’une constellation 2P-PSK en partant d’une constellation 2P~ '—PSK qui vérifie le codage de
Gray.

La Table 2.1 illustre la construction du codage étape par é¢tape, ou pour un p donné, chaquce

colonne correspond au mapping d’un symbole de la constellation.

TaBLE 2.1: Code de Gray pour différentes longueurs de constellation

p=1 0 1

p=2 0 1] 1 0
g g 1 1

p=3 0 1 1 0| 0 1 1 0
0 0 1 1| 1 1 0 0
g g 98 11 1 1

p=4 0 1 1 0 0 1 1 0l 0 1 1 0 0 1 1 0
0 01 1 1 100 001 1 1 100
0O 0 0 0 1 1 1 11 1 1 1 0 0 0 0
g ¢ 0 0 0 000 1 1 1 1 1 1 1 1
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senté le codage de Gray

é
18 414
AW AL,

; : ; —
0110 0100
08
1110 1100
08
1010 1000
04r &
£ oz - 0010 0000
hE: a
<)
z 0011 =
Koz - 0001 - -
-04
A 1001 .
-06
i 1 1101 .
0111 0101
4 . .

-1 -08 06 04 0.2 Q 02 04 06 08 1
Tin-Phase

F1GURE 2.1: Codage de Gray pour une modulation 16PSK

'union de Vo contenant les 8 premiers éléments de Vap et (—Vap) contenant les 8 derniers
éléments de Vop. D’aprés la Table 2.1, le bit le moins significatif des éléments de Var, souligné
et colorié en rouge, est égal a 0 et le bit le moins significatif des éléments de (—f)gp), souligné
et colorié en bleu, est égal & 1. Les 3 bits les plus significatifs des éléments de Vor sont ceux des
éléments de Vop—1. Vap—1 est Pensemble des 4 premiers éléments d’une constellation de p = 3
bits. Les 3 bits les plus significatifs des ¢léments de (—Vae) sont; ceux des éléments de Ve mais

dans 'ordre inverse.

En géneral, et en se basant sur 'exemple préeédent, le bit de poids faible des points de la

constellation s’écrit :

Vi, € Var €= 0, (2.38)
Vi, € (*)}27’) C;)ﬂ =1, (239)

Les p — 1 bits les plus significatifs des éléments de Vo sont les mémes que ceux des éléments
de Vyp—1 et les p — 1 bits les plus significatifs des éléments de (*]}Qp) sont les mémes que ceux

des éléments de Vyp—1 mais dans 'ordre inverse.

La probabilité du symbole a; est donnée par :

o |25

p—1 k
. A
P(ay = Bm) = AL [ [ exp ((zcg” —1) ) exp | (2" — 1)773 , (2.40)
=1

>
72 (Bm)
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ol Vi ( im) = 1 est prise comme valeur initiale lorsque p = 3. Il en résulte que, pour tout @,
Ty

A
Plap = tm) = Bivh L) exp (?p) ; (2.41)

W M
Plag = —0m) = B ](—‘Um> CXp (?p) ) (2.42)
En remplacant (2.41 ) et (2.42 ) dans (2.36), nous obtenons :

A ¥
H Z [ H(Om) exp (—7{)) exp R{Lmik( )}> + AP (=) x

exp/Ak\ NE.iu0RY
\2)"PUT )] o

plﬁcatl < de r;:! = oI A A DA
] 'm. 7 €1 Cg el 1 G- LRI 1L

¥y, le symbole 2P~1—PSK associé au mappage de Gray 7, < ci'eyt...cptq, ot noest dans
{1,...,2°"1}. Nous utilisons la méme décomposition de Vap—1 = Vop—11U(—Vop—1) pour la constel-
lation 271 —PSK. Les symboles i, sont obtenus & partir des précédentes 2°~'—PSK constella-
tions en appliquant la méme procédure de construction. Ainsi, ¥, et —@,, ont les mémes (p — 2)
bits les plus significatifs. Cette analyse nécessite alors que p > 3, ce qui justifie le traitement
séparé de p = 1 (BPSK) et p = 2 (QPSK), effectué précedemment dans les sections 2.1.1 et

2.1.2.

Si nous prenons 'exemple de p = 4, pour le mappage de ¥ < 1000, le mappage ¢,, correspon-
dant est < 100 et pour le mappage de —v9 = ;7 & 1011, le mappage de —v,, correspondant

est < 101. Ainsi, on note que les 2 bits les plus significatifs de ©,, et —%,, sont les mémes.

En conséquence :
. b
2(5y) H exp ( (2ef* — 1=~ ) (2.44)

ce qui donne lexpression suivante :

i . P
’yff ](vm):f}f Z(Dn)exp ((20 -1 p2 ), (2.45)

m

ou ¢yl

est Pavant dernier bit de plus faible poids de @, et il est le bit de plus faible poids de

Up,.
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Maintenant, nous allons développer I'expression de ¢

b1 €1 fonction de m. En fait, nous savons

que :
gl
il<n< I —9p2
m o 0sil<n< 5 2074 (2.46)

112072 <p<2pl

Sachant que :

; n
< < D—2 — | = .
1<n<2 = {2p2+1J 0, (2.47)
P2 Pl | n ‘

W2 < <2 s |— =1, (2.48)
[2P7<+ 1] : ’

oul |x] est la partie entiere de x, nous pouvons donc écrire
mo_ || 2.49
Cp-17= L2p72+1J (2.49)

Il est également facile de montrer que :

7 = rem (m, —‘/‘g> , (2.50)

oit M = 2P et rem(x, ) est le reste dans la division Euclidienne de 2 par y. Il en résulte que :

g, = [M‘ . (2.51)

P op—2 +1
Par conséquent, nous obtenons de (2.45) et (2.51) :

e o e rem(m, 2°~1 AR

= of_,(m), (2.52)

ol (}gfl('m) est calculé récursivement pour tout p > 3 a partir de :

af 1(m) = of ,(rem(m, 2*7")) exp ((2 {MJ — 1) )\%1) . (2.53)

2241

En raison de la symétrie de la construction du mapping de Gray, nous pouvons noter que pour
tout entier m dans {1,...,2°71} .

— W — k
e et a1ty e [ (| @ L2 | N
= oy, (rem(2P™' —m 41,27 ))@XP((zl -2 | | -1 ‘
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D’une part, nous avons :

a‘]"j,z(1‘@1][1(21’*1 —m+1,2271)) = af),z(Zp*l -m+1). (2.55)

D’autre part, nous obtenons :

rem(2° ! —m + 1,2p“‘l)J ) 1sime {1,., 272},
2241 | osime {2P72 41,271}

Ainsi, (2.55) devient :
E (op—1 /\?j,l ; 9p—2
ap (27" —m+1)cxp 2 sil<m<2P 2
’7%—1 (_'Bm) = k (257)

i \ ‘
of (2" —m+ exp |~ L) sior2<am<ort,

|

o B il . /W!w%mk(u)} AR )\g\
Alr|lu) = 11; ay,_9(m) exp\ 2 — =g - 7)
k m=1
g {55 p(u)) A AR
k 1 " P P
+ap_o(2P7" —m+ 1) exp (— 702 5 + 3
or—1 = k k
R{oX zr(u)}  Ap_1 A
k P Vi
el E a,_o(m) exp ( ”;2 =y
m=2P—24+1
R ap(u Al bl
ok (27— m+ 1) exp (— {'mff(”)} — 2l oy e (2.58)
- \ o & & /

En raison de la symétrie du codage de Gray, les premiers (p — 2)-bits de tout symbole @y, sont
identiques a ceux de Uigp—1_,, .1, pour tout entier m dans {1, 2011 ce qui fait que, ag_2(2p*1 —

A1) = ab_y(m).
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Se basant sur le fait que, ¢*

o2 = JUm, et a partir de (2.58), la fonction log-vraisemblance

p—2
260 RiGon(w)} A, M
Alrlu ! m Ml N
(rlw) || 2 > " ap ><cos1< .

— 2 2
op—1 ~ k k
. . RA{TE 2 (u AS A
+ Z a;‘,‘_z(?’*l —m + 1) cosh (— { ”ZT;'( i + [)2 kL %)
m=2P"241
2r—2 k k
24¢ B Ay A
H dt Z ozp o(m) cosh ( {vmajk( b p2 L e Ep)
m=1
i) oy,
op—2 k‘
+ Z ab 5(2*"% —m+ 1) cosh | — m+:; Ep (2.59)
m=1
Ceci fait que :
2P = Ak AR
Ar(u) = Zlog( ) +Zlog ( Z ap 5(m) cosh (}l{vr’;\f&( Wt _ pQ_' - 77)
m=1 =0
aP 2 o [ Ak \F
fc _(9p—2 _, 1Y cost 7\5{?.),",,/33]4(?,6)} p—=1 “p ) 26
+ ’mZ::l ap—Z( m+ )CO{:] ( NO o 9 9 ) ( 60)

oll Ny = 2 est la densité spectrale de puissance du BBAG complexe.

Définissons les expressions suivantes :

Hi(z) = ij;:j @, o(m) cosh (%{;i”} — )\[Z_l — %ﬁ)
+ak (2772 — i+ 1) cosh (%{f\fgw} + )\%1 —~ Af) : (2.61)
gm(z) £ 04572(7?1) sinh (?R{i%a:} - )\il - %ﬁ) et (2.62)
B (z) 2 of_5(2272 —m + 1) sinh ( O{K: m} + Z_ %) . (2.63)
Nous pouvons alors écrire en dérivant (2.60) par rapport a u :
B - Tae @64

s L {sz‘ii_l g (20(0)) OR{T (W)} T2 o (k) a%{fa:;:ck(u)}]
—~ No | Hu(zx(u)) du Hy (z(w)) du '
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A partir de (2.60)-(2.63), nous obtenons :
OAp(w) 1 - Oz (1) )
o mzk DL el 2068

ol respectivement les parties réelles et imaginaire ay, | et ay » du symbole souple aj, sont données

par :
B lil] = % ie{1,2), (2.66)

avec 21) .
Ii(x) = Z gm (Z) ki + hy () €4, (2.67)

m=1

ou k; et ; sont donnés par :
{ 1 sii=1

me=g (2.68)
{ —Um2sit=2
et
[ Gpasii=1
g = i (2.69)
g 810 =2

L’estimée du délai temporel est ainsi mise a jour selon I'équation d’adaptation suivante :
The = Th—1 + pex (. Te-1), (2.70)

oll les parties réelle et imaginaire de dy, sont données par (2.66) pour u = 73,1 et U'expression

de eg(ag, 7—1) dépend du choix du DET (voir section 1.3).

Des modulations a haute efficacité spectrale sont nécessaires dans les systémes de communi-
cation modernes afin de transmettre des données a haut débit sur une bande passante limitée
[98]. Ceci est la raison pour laquelle la modulation d’amplitude en quadrature QAM est cou-
ramment utilisée. Cette modulation nécessite une synchronisation fine qui est a 'origine du

développement de nombreux estimateurs de retard temporel.

2.1.4 Cas d’une modulation QAM

Dans ce paragraphe, nous développons 1'équation d’adaptation d’un algorithme CA dans le
cas de signaux 2%-QAM (M = 2%7) en exploitant la structure du codage et les propriétés
générales de la constellation. En effet, un signal 22-QAM prend ses valeurs dans ’ensemble
Vozp = {Uy, = £(2i—1)dp+=5(2n—1)dyp; i,n=1,2,...,2P}, ol d, est la distance inter-symboles
et j2 = —1.
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Afin de trouver l'expression de P(ax = 0;), nous utilisons ici un codage de Gray pour des
gionaux 22P.OAM. Selon (2.9) et (2.7). et nour des bits indépendants. nous avons
bJ..I.MLl’\ \%.‘. AlYL. RJUAVSLL \H-U/ Cu \ﬂvl/7 wu UL UwD RJAuD J.J.J.\_l\_/k_l\/il.u(zld.lhﬂ7 ALUULD AV ULLO
2p )\
Plap = 0;) = H F He\p ( 2¢i — 1)L ) (2.71)
=1 2 cosh —’
2 D~
&5.(0:)

Nous décrivons ici la construction par recurrence du mappage de Gray de la constellation

2?P _(QAM en partant d’une constellation 22°~2—QAM. Dans le quart supérieur droit du plan

U; dans Vayzp les 2p — 2 bits les plus significatifs sont ceux des symboles appartenant & Vozp-2.
Ainsi, pour tout 9; dans —Vszs les 2p — 2 bits les plus significatifs sont obtenus par symétrie
centrale de ceux de 17221;. Les 2p — 2 bits les plus significatifs des éléments dans ~;‘2p (resp.
—f};zp) sont obtenus par symétrie par rapport aux ordonnées (resp. aux abscisses z) de ceux
de 1322;:.

Finalement, les deux bits les moins significatifs des symboles de Vazp sont coux d’une constel-

lation QPSK Gray codée. En d’autres termes :

Vi € Vom Gy 165, = 11, (2.72)
V0; € (—Vaz)  Chy_y1Chy = 00, (2.73)
V0 € Vi by 105, = 0L, (2.74)
Vi; € (—Viw)  Chy 105, = 10. (2.75)

La probabilité (2.71) devient :
Vi (B7)

= A ; N ; Ay
Plan=%) = & H exp ((26‘1 -1)= 5 ) exp | (2¢h, — I)T‘U +(2¢5, 1 — 1) 12) (2.76)

=1

Dans (2.76), 7, (7;) traite les (2p—2) premiers bits les plus significatifs de 7; < c¢jc)...c5, 16,
Vu la symétrie de construction du codage Gray, v;, —0;, U] et —0; ont les mémes 2p — 2 bits

les plus significatifs. En conséquence :
V(@) = 7p(—83) = % (TF) = 1R~} (2.77)

A partir de I'équation (1.22), on a :

Ar|u, a) Hiz (%{aklk( i |ak|2) ; (2.78)
k

a2 202
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Ainsi, en utilisant la propriété d’indépendance par entrelacement entre les bits codés et en

Alr|u) = H i Plap = v;] exp (%{v;:zk(u)} - Ui|2) . (2.79)
2

Considérons Vyzp = {i, = (2i — 1)d, + §(2n — 1)d,, 4,n = 1,...,2P}, alors Vazp = V2o U

(—Vazp) U (Vyzp)* U (fVQQ,,). Ainsi, la fonction de vraisemblance s’écrit :

i - R{0Fxp(u o;°
A(ru) = H§~Z p(ak_w)exp( {U;( )}_2(7'2)

k wé]}zgp
+ Play = f)eAf}( iaULIC) e |@,£'2>
T a2 2

< o
+ Plap =177)exp (%{W?k(u)} _ I; 2)

= 12
+ Plag = -7 (,xp( S‘R{Lm@(“)} |;/,:|2) 3:80)

4

En remplagant la probabilité des symboles (2.76) dans (2.80), on obtient :

'BP Ui ’ o Ny Al J RA{vTzE(u
sot = T[S Y e (54 [A/f;(mexp( b 1+%) o (AT

k U Gl}zgp

y Mo X R {7y (u . Y A
+”y£(1)i)exp( 2; - ) xp( %) +7§3(vi)exp( 2’; L +%)

X exp (W) + Y5 (=T}) exp (% = /\; ) ex p( W) ] (2.81)

Ceci donne P'expression suivante de la fonction de vraisemblance :

27 ;|2 R{vrap(u)} A5, A5
Alr|u) = H —ky exp<|20|2>qf(v)[cosh( {02()}+ ‘2’ +7”

17161}2217
[ R{vizg(u)} M, A
cosh ( 2 ; + 7[) ; (2.82)

Un développement similaire de la fonction de vraisemblance a été effectué dans [9] pour le

calcul de la BCR. pour l'estimation CA du RSB et il a été montré que :

Vo () = Ok,2p(0)0k,2p-1(n), (2.83)
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olt Uy, = (20 — L)dp £ j(2n — L)dp et Ox0,(7) et Oy op-1(n) sont récursivement obtenus en

: 2i—1—2071 +1 i—1 A,
Or 2p(i) = 9k12p_2(| 5 | ) exp ((2[ QHJ - 1) 12’ , o (284)
n—1—20"1 41 n—1 AS, ‘
91«‘21371(”) = 6k,2p73(| 5 | )exp ((QLFJ - 1) 2; : ) (2.85)

ol By,1(1) = O 2(1) = 1.

T g o o) Cfa+bN fa—=b\ . . .
En utilisant 'identité cosh(a) + cosh(b) = 2cosh kT) cosh KT) la fonction de vrai-

semblance s’écrit :

Alrlu) = ﬁfﬂ%« () HZP Y2 (1)
T\ - 11 0_2 k N\ kal\”’// k k2 )
k
2p-1 e k
iy — N4 ) e /,(23 1)%d \Mk/(m*l)dpl« . r,nl/\:l\ (9 e\
Jik\d_/} LJ L/I,' I\l} UAP \ 20—2 } LuUolL \ 0—2 i \ l} 2 } . \AMUUJ
=l

La fonction log-vraisemblance devient :
op1 488
=> log (Hﬁp (g () HPP (:L‘k;g(u))) +) log (U—;) . (2.87)
k

Ainsi, sa dérivée par rapport a u est donnée par :

(2.88)

OAsl) _ g~ Hy (ora() Do) | Hy” (wna(w)) Dzkal)
o0 o H (o () Ou HQ‘) U(zpa(uw)) Ou

2/ ().

Fn considérant les expressions suivantes des parties réelles et imaginaires du symbole souple

oll pour toute fonction f(.), on note f(u) =

g .
i, — AP (@) 250
k1 ng (T}b 1(71)) ( 093 )
. P (wp0(w))
a = T kA 2.90
= H,fp (@) (260

ainsi, on trouve que :

dAf ZA: {  Oui{u )}, (291)
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2
>

qui servira comme terme d’erreur de mise a jour, eg(ag, 7, 1). Dans la pratique, nous proposons

Joactimaor - an ntilicant Vdamatinn A’adantatinn arrivanta

Ll voudlilavl i Ull WULlLLOoduly L U\.lu(AJUJ.UJ.J. wL (A\A(AIIJ LOLYULIWULL DWWl VAlLLuy
.. L .
T = k-1 + pex (g, Tk-1), (2.92)

ol les parties réelle et imaginaire de @ sont données par (2.89) et (2.90) pour u = 7x_1 et

o _, Oxy(1)
ex(Og, Th_1) = Reaj—————
x(Gx, To—1) { [

ek (ax(Tk—1), Tk—1), comme par exemple celles données par (1.25), (1.27), (1.35) ou (1.49), étant

|;=#,_, ¢ Nous pouvons également choisir d’autres expressions de

donné que ces détecteurs sont des approximations de 'estimateur au sens du MV.

Afin d’évaluer les performances de tels estimateurs, il est intéressant de comparer leur EQM
a la valeur théorique de la BCR. L’expression analytique de cette borne est évaluée dans la

section suivante pour un algorithme de synchronisation temporelle CA.

2.2 Calcul de la borne de Cramer-Rao de ’estimateur souple

proposé

Bien que de nombreux estimateurs ont été proposés jusqu’ici pour restituer le retard temporel,
I'évaluation théorique de leur pertinence par rapport a la meilleure performance possible est
également d’un grand intérét. Ainsi, nous avons souvent recours a comparer la proximité des
deux résultats d’analysc et de simulation & des limites inféricures correspondant a la perfor-
mance optimale. Par exemple, des bornes inférieures sur 'EQM donnent une indication sur les
limites de performance, et par conséquent permettent de déterminer si les exigences de per-
formance en termes ’EQM sont réalistes ou non et si des améliorations sont encore possibles.
Bien qu’il existe de nombreuses familles de bornes inférieures, la famille des BCR. est la plus

utilisée et la plus facile & déterminer [43] .

Dans cette section, nous développons I'expression de la BCR. pour I'estimation CA d’un retard
dans le cas de signaux BPSK, QPSK, M-PSK (M > 8) et QAM. Il est important de noter
ici que 'expression de la BCR est conditionnée aux valeurs des LLRs provenant du décodeur.
Un autre moyennage sur les valeurs possibles de la sortie souple du décodeur doit étre ensuite
effectuée pour évaluer la BCR. Ceci est traité ici par une moyenne de tirages Monte Carlo.
D’autres travaux ont été effectués pour développer une expression semi-analytique de la BCR

en tenant compte de la variation des LLR comme dans [94] et [92].

Supposons que nous pouvons produire des estimations non biaisées 7 du délai 7 du signal regu.
La BCR qui vérifie I [(7 — 7)?] > CRB(7) pour tout estimateur 7 de 7 est définie par [43] :

BCR(7) = I"Y(7), (2.93)
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ou I(7), I'information de Fisher [43], est donnée par :

(8A5T(T))T . (2.94)

Dans le paragraphe suivant, nous évaluons, tout d’abord, I'expression de (2.94) dans le cas d'un

{r)=F

signal modulé cn BPSK. Les PSK ot QAM scront cnsuite considérés.

2.2.1 Cas d’un signal modulé en BPSK

Rappelons l'expression de la fonction de log-vraisemblance donnée par (2.15). :

{COSh (ﬁ_o_ M)\
2 Np

Aplr) = Z'm - — | (2.95)
d k cosh(=L)
2
En dérivant Ap(7) par rapport a 7 :
OAL(T) 1 0z;4(7) Aj o wya(T)
= ——2— “tanh ( =— 4+ ——~|. 2.96
oT Z No Or a 2 t Ny ( )

Elcvons maintenant au carré le résultat obtenu :

IAL(T) 2 8£EJ 1(T) 0z;.1(7) A 2m5q(7) Ay 2wgalr)
( ) Z Z oy tanh > + T tanh 5 + N .
(2.97)

En prenant la moyenne de équation (2.97) sur le bruit d’observation et les symboles, nous

obtenons alors :

P ( ;()H - YXw [ 200D g, (%, 221l
tanh (% + 2-15&?( )) ]
- M Z [(M 1 )2 bl (% " QI?NEU(T)H (2.98)

dTJ l(T 1(7’) ) /\]’ 2.27]"1(7') . )\@’ Zflfq‘yl(T)
+ NZ Z Z [ 87‘ tanh > + o tanh 5 + No ;

Joi#d

Ox j,l( )
J

x;,1(7) sont non corrélés. Cette démonstration est également utile pour le reste des calculs.

Afin de simplifier le premier terme de (2.98), nous montrons dans I’Annexe B, que et
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Par conséquent, (2.98) devient
dAL(T)\” 4 2 (N | 2wia(r) dzia(r)?
E = —F |tanh” | — ’ E
( or Z Frrhil e R A or
4 i (7)) 0%z [(7)
E J: 3
& ZZNOZ { or ar
J
Aj 2 A 2
tanh( 1y 2 1( )) tanh (—[ + iz”lv(’r)) ] (2.99)
No 2 Ny
Les différents termes de {2.99) sont développés dans I’Annexe B. Nous obtenons finalement
E|(2AL0) i > 1 h ! /m(*u x, No)dz 2 (’(O)—&—Z'(WT)Q}
Ju T N T VN S T gLy
4 ..
- 2.0 7y (G —9T), (2.100)
i g 0
ou : s o
o (<22)
Gy, 3, Np) = ——e 07 (2.101)
(Qz/w /\1)
cosh —
Ny 2

L’équation (2.100) dépend implicitement du RSB et l'inverse de (2.100) donne la BCR dans le

cas d’unc modulation BPSK

2.2.2 Cas d’un signal modulé en QPSK
Passons maintenant a I’évaluation de la BCR pour une modulation QPSK. Selon (2.30), 1
2.402)

dérivée de la fonction log-vraisemblance Ay (1) par rapport a 7, donne
drp (1) Oy, 2(T)
S il N at. T L L B .
+ g 2(7) a7

aAL (T) . 1 -
or N ; k(7 or
o Pexpression de a est donnée par (2.32) et (2.33). En élevant au carré, on obtient
O i(T) Oy 1 (T)
; 2.103
ar ( )

2 2
ZZ 7 2 i(na (1) =

A partir de (2.32) et (2.33), on sait que @ ;(7) est une fonction de x ;(7). Dans I’Annexe B
zk(7) sont deux variables décorrélés. En considérant chacune des
Oxy ()

or
oT

nous moutrons que wx(7) et
partics réclle et imaginaire des symboles QPSK comme des signaux binaircs, xg ;(7) ot

(*57)
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sont, de méme, décorrélées. Ainsi :

A (552) ] - spEzefio)] (5]

Nous déduisons alors de (2.32) et (2.33) que :

r/@AL(T)\Q—l ~— 2\ 2 [ L2 /,\]f QL‘Q@E,'”(T)\—l r/lc)xk,i(T)\QT
E = —E|t L ———— | |E 2
o) | = 2wt TN ) L)
2 2
2 Az, i(T) O (T) ()‘k 2Up,i T L(T))
E tanh | =
P N > 3 B| T (T
kom0 g=li=t0 -
A2 s ,
x tanh (—]+ 170,116771(7))} (2.105)
2 No

Selon les équations dans (1.20) et sachant que g(.) est un filtre de Nyquist, nous avons :

-TA",,I(T) = a1+ - h(t — jT — 7)R{n(t) }dt, (2.106)
et
g o) = apa-t / Wt — T — 73 {n(6)}dt. (2.107)
To

Ainsi, zy 1(7) et zx2(7) suivent une distribution normale et par conséquent :

/ AT N\
zea(t) ~ N (am, ”70 (2.108)
N

Tpa(T) ~ N (axﬂ,g, 70) : (2.109)

Par suite, nous obtenons la fonction de distribution suivante de la variable . 1(7) :
! (@ —vo,0)” ‘
foam(@) = - P(R{ar} = vo1) exp TN, +P(R{ar} = —vo1)exp | — A
Y A

4z

1
exp(?) (2 — vo,1)? exp(—j) (x +vo,1)?
oY Y IR
o QCOSh(?l) 0 200511(71) o

exp (—_'TQ + 7"%,1)
‘ No 2xv Xk
cosh (ﬂ + —1) .

P N 2
7Ny cosh (%) 0

(z + 1’0.1)2) }

(2.110)
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De méme, nous pouvons écrire que :

( z? + ?}32)
exp | —————=
No Q00 AE
framyla) = v cosh ( 5’5 -+ ?2) . (2.111)
V7 Ng cosh (i) .

En utilisant le fait que a; 1 et ag 2 sont considérés comme des signaux binaires et par analogie

aux résultats trouvés pour des signaux BPSK, nous obtenons les expressions suivantes :

/ 2\
2+ (vg4)”
E{tanh2 (?Z + M) ] = 11— — ——dz (2.112)
No VTNg J_ (2%‘0,;'56 . /\_l)
No 2
1 e )
= 1-— ﬁf Gi(?Jo_’i,.’l,‘,J\fQ)dI, (2.113)

ol G;(v,x, No) est donnée par (2.101) et pour i € {1,2} :

E{ (az:gi;(ﬂ) 2} = %g(n) + Elaz ;1> g(nT)”. (2.114)

n

Finalement, lorsque n # k et [ # ¢, dans I’Annexe B, nous avons montré que :

Axy.q(T) O Mo Qug k. n Qg ;
E[ (1) Bna(r) (71 . M) tanly (71 n M) } — 2004 ((k=m)T)".

or or ]VU ,LVU
(2.115)
B ey I e PO (0 Tl [ 5 Y £ 11AN A% () T1EN Aawa 99 1NN T
1yl JUlllpldSC 1U kL.JJ,L)j ké-l]‘—l’} cu \4.],[,!_)} uall> \4 J,\J'J} ULl a
LGN IS - FR Ty M050) + Bla} ) 3 407"
B|(22)) - 21— [ Gutusn oy | | 550) + it ) Y g7
Ou k i=1 N§ TNo Jooe 2 ' n

7 2
— ZZ(AJ;[,) §((k —n)T). (2.116)
k n

L’inverse de (2.116) méne a 'expression de la BCR d'un signal modulé en QPSK pour une

estimation du délai temporel de type CA.

Comme pour les signaux BPSK, un moyennage sur les valeurs possibles de A; devrait ensuite

étre fait pour obtenir la BCR qui prend en compte le gain de codage.
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2.2.3 Cas d’un signal modulé en M-PSK

Pour une modulation M-PSK, a partir de (2.65) et (2.104), on a :

A (%52)] - m(Enelno)s (2]
P3P iiE ng;m awg;(%m(f_)aw(ﬂ}>‘ (2.117)

oul le symbole souple M-PSK estimé est donné par (2.66). Le premier terme de (2.117) peut

étre évalué a partir de (2.66) comme :

o2 [ U))? P _
Blain)| - [ G oy (2.118)

Similairement & 'annexe B, la densité de probabilité de x(7) est :

- 2r—1 -2 ~ 12
1 ~ |=7j - 'Um| ~ ‘ZE + 'U’m‘
fuopny(x) = 27Ng [E P(ay = ¥m)exp (_W + Plar = —0m) exp “ TN,

—

m=1

sy |z|? 4+ 1
Mk
= —= — Iy (). 2.119

TNg = ( 2Ny ) b (1) ( )

Selon les équations dans (1.20) ol g(.) est filtre de Nyquist, et en considérant que les symboles
transmis sont mutuellement indépendants, alors :

B (mg:ﬂ)l - %g(U)JrZH:E[ain,i]éi(nT)za (2.120)
et
E), 9 a 7,0 ~ ~ . IZ' ’ 7
p| 2 anatn)| = = ([ il b (@de) ok =T (2120

(Bl —n)T) 2P +1Y Y’
_ (T [1@es ( - )d) |

Nous obtenons alors I'expression de la BCR pour un signal modulé en M-PSK en introduisant
(2.118), (2.120) et (2.121) dans l'inverse de (2.117).
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2.2.4 Cas d’un signal modulé en QAM

Dans cette section, nous développons la BCR CA des signaux QAM-carrés.

Partant de (2.88), nous avons :

OAL (7—) ) ’ l:Hilf(Zk Z(T)) Hl (Z'!L 1(7—>> Oz, Z(T) Ozp, I(T):|
E - E| =Bk, T ’ ) (2.122
( ar Z;[ep%) 7 Hi(z (7)) Hy(2ng(T)) 7 ar )
i Z Z E [H (Zk ,2p T)) de,Qp(T) H;%Lpﬁl(znjp—l("'_)) azn72p—1(7_):|
(™) 0T HY Ngpa(r) 07 L
ol
il =2
Bagly)= 4 TRAIELI =0, (2.123)
Tpo(T)sil=2p—1.
Notons que D2,2p(7) (resp. dzk’zl]*l(ﬂ) et 2.2, (7) (resp. zx 2p1(7)) sont décorrélés, par suite

or or
le second terme de (2.122) est égal & 0. Evaluer la BCR revient donc a calculer ie premier terme

de (2.122), qui sera effectué dans ce qui suit distinguant les cas k = n et k # n.

Casl:k=n
On a:
H i)\ ([ O2ualr) 2}_ [ HL (240 (7)) T [ D7) } |
E[(Hé(zk,l(T))) ( or ) =& H (2.(7)) E( ar ) : (2.124)
D’autre part : ,
[ /02N ] s r 2022 52 i
EH or )J—LE[ a719* ((k = )T) = 5-4(0). (2.125)

i

Nous avons aussi :
H o)) oo ([l |
E[ s } = f ) Pk (7)) dzk (7). (2.126)
Hj(z4(7)) —oo \ Hj,(20(7))
g(.) étant un filtre de Nyquist, le signal recu et filtré a la réception (1.20), s’écrit :

g (7T) = ag + vg(7), (2.127)

par conséquent, a partir de (2.76) et (2.127), la fonction de densité de probabilité de x(7) est :

1w (1) — v ap = v
Flap(r)) = ZeXp(—Lk()? |)P(k‘ )

202 2ma?
wueEV

, ap 1 (7) + 23 o7
B 2?/3; HP (w1 (1) H ™ (@,2(7) exp (\— Ll )202 kal )). (2.128)
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—~
-

Etant donné que g 1(7) et zp o(7) sont respectivement les parties réelle et imaginaire de x4(7),

qui sont deux varlables aléatoires indépendantes et identiquement distribuées, on trouve que
Flw()) = Flea(m)f (@r2(7), (2.129)
ou
Zwkjg, 2 ’I’% (7’)
flrga(r)) = \/ﬁﬂk”(rk(ﬂ)exp ( 502 (2.130)
2w 9y -1 o P ( 7:2.7'\
flrra(r)) = %Hﬁp 1(’L1;(T))BXI) — ﬁ(z) (2.131)
V2ro? \ ety
et
2 I
TT T
wrop = | (2.132)

u 1
WEop—1 — H
’ k
( A%
En conséquence, nous obtenons :

A\ ] _ 2o P ELER |
E{([I};(xk’l(r))) } Voo ) s Hi@) © p( Ug)d:c. (2.134)

Cas2:k#n

azk,l (T) ot azn,l (7—)

Sachant que dépendent de zp, (1) et z,,(7), alors afin d’obtenir 'espérance
T T i

du premier terme de (2.122), nous moyennons d’abord Pexpression désirée en conditionnant

par rapport & z,;(7) et z,,;(7), puis nous calculons l'espérance de ’expression résultante par

rapport a ces deux variables aléatoires.

Nous avons :
Zea(T) = kgt oy (2.135)

ol ay, (resp. apy) est égale a R{ay} (resp. R{vy(7)}) si I =2p et & F{ay} (vesp. Y{vp(7)}) si
[=2p—1. Aingi :

PodT) _ i)+ Y and(ln— HT) + s

ar
5.7k,
= (a(N((n = B)T) = §((n — BYT)oa) + > ajag((n — §)T) + Guafi2.136)
Ji#kmn
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L’évaluation de la moyenne conditionnelle meéne a :

7 {azn,g(f) Az (1)

|Zk,l(7—)7z7’l‘?l(7—) :Zk,l(T)g((n_k)T)Znﬁ( ) (k 77)T ( )~nl T)g((l‘/ Tl )
(2.137)

or % or
Par suite :

82 1(7) B2 () Hi(28,1(7)) HY (201(T)) 3 _ Hi(zra(1) Hﬁ(zn,l(ﬂ),
B e o B 2| = ~ B R e N0

Nous obtenons finalement :

|—)~ﬂ 1(7’) Oz, (1) Hl (zg.1(7)) Hl (Zn (™) _ I (T))H (zear)] T ( ))H (Zn (N ((/%’777\)'17')2
o Tor Bl B T T EGLm)) T E G 1

_ H' Zkz(T)) 3
— [ P ))} a((k —n)T)2, (2.138)

ou

m

E[Zk,[( HEN l(Tm /+ ) exp (_ = ) dz. (2.139)

L O o _/_
H \’-’il\ V 4o J—oc

Nous mentionnons que les fonctions intégrales impliquées dans (2.134) et (2.139), respective-
ment, décroissent rapidement lorsque = augmente. Par conséquent, les intégrales sur | — oo, +00]
peuvent étre approchées de maniére précise par une intégrale finie sur un intervalle de type
[ A, +A4] en utilisant la méthode d’'intégration numérique de Riemann. L’évaluation de la BCR

est donc possible vu que toutes les expressions impliquées dans I'équation (2.122) sont obtenues.

Ayant calculé les expressions analytiques des bornes de Cramer-Rao en mode CA pour différentes
modulations, le paragraphe suivant exploite les résultats obtenus et permet de comparer les

performances des différents estimateurs par rapport aux bornes.

2.3 Discussion des résultats obtenus

Dans cette section, nous présentons les résultats de simulation des algorithmes d’estimation du
retard CA proposés et 'expression proposée de la BCR. Nous considérons le cas de modulations
linéaires avec un facteur de sur-échantillonnage égal a 8. Les symboles & transmetire passent
d’abord a travers un filtre en cosinus surélevé, avec un facteur « de roll-off et envoyés ensuite
sur un canal BBAG. Les résultats sont donnés pour des blocs de symboles moyennés sur 1000
itérations Monte Carlo. Les LLR sont fournis par le décodeur dun turbo-code composé de
deux RSC identiques concaténés en parallele avec un taux de codage systématique r = 3 et les
polynémes générateurs (1,0,1,1) et (1,1,0,1). Les valeurs LLR sont initialisées par les sorties
de démappage souple. Les sortics du turbo-décodcur ne sont réinjectées qu'unce scule fois a
I’entrée du synchroniseur. Un grand entrelaceur est placé entre les deux RSC. 7y est initialisée
a 0 et sa valeur estimée est représentée & la fin du bloc lorsque 1'état d’équilibre est atteint (&

la. convergence). Les résultats de simulation sont évalués pour un retard temporel 7 = 0,27
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Le pas d’adaptation p est choisi de maniére & minimiser 'EQM ; en théorie, un pas adaptatif

cependant, pour des raisons de simplicité, dans la pratique des valeurs typiques de g sont fixées
entre 0,15 et 0,45 selon les scénarios possibles. La valeur de xj(7;—1) est obtenue par une
interpolation quadratique. Pour les résultats de simulations suivants, nous avons choisi, pour

évaluer les intégrales, A = 100 et un pas d’intégration égal a 1,/2000.

—Ch- 375K Thao|
—CA - QPSK Theol!
“ | —CA - BPSK Theol]
...... o CA _ S-PbK Emp i
B ¢ CA-QPSK Emp |
o CA-BPSK Emp |/

BCR.

FIGURE 2.2: Comparaison entre ia BCR empirique et son expression analytique en fonction
du RSB pour différentes modulations.

La figure 2.2 superpose la courbe de la BCR théorique évaluée et la BCR empirique obtenue
par un moycnnage sur les symboles & aide d’une simulation Monte Carlo pour les signaux
BPSK, QPSK et 8PSK. Nous pouvons confirmer que les valeurs analytiques correspondent

parfaitement aux valeurs simulées de la BCR prouvant ainsi la validité des expressions trouvées.

Dans les Figures 2.3, 2.4 et 2.5, nous tracgons les courbes des BCR et EQM pour un délai nor-
malisé (7/7) en fonction du RSB pour des modulations BPSK, QPSK and 8-PSK en utilisant
un DET MV. Les valeurs I’EQM sont évaluées apres la convergence de 'algorithme, a la fin
du bloc d’observation contenant 500 symboles. On note qu’avant la saturation a fort RSB,
IEQM est inversement proportionelle au RSB, alors que les BCR continuent & décroitre méme
a fort RSB. Comparé au mode NDA, 'EQM du mode CA décroit en exploitant I'information
souple du décodeur turbo. Le mode DA réalise encore la meilleure performance, cependant, il

engendre une perte plus élevée en termes d’efficacité spectlale En outre, sur un 1arge intervalle
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—s—EQM-NDA
——EQM- CA
—EQM-DA
- BCR - NDA
-0- BCR - CA

FIGURE 2.3: EQM et BCR en fonction du RSB pour un signal modulé en BPSK, a = 0.3

mode DA sans l'utilisation de symboles pilotes. A fort RSB les courbes liées aux trois modes
de synchronisation fusionnent. Cette saturation du RSB sur le c6té droit des figures 2.3, 2.4
et 2.5 est due au bruit propre de l'erreur de mise a jour du DET. Des résultats similaires sont
obtenus pour d’autres facteurs de roll-off et d’autres détecteurs. Certains résultats numériques

sont résumés dans les Tables 2.2 et 2.3.

TABLE 2.2: Les valeurs d’EQM pour un RSB = 10 dB

Modulation DA Souple NDA
BPSK 063 x107% | 0.7x107% | 1.7x 1077
QPSK 1.2x 1071 1.6x10°1T | 25x1071
8-PSK 1.8 x 10 28 x 1071 8 x 107%

TABLE 2.3: Les valeurs du RSB pour une EQM = 10 *

Modulation DA Souple NDA
BPSK 8.5 dB 9 dB 12 dB
QPSK 11 dB 12 dB 13 dB
8-PSK 12 dB 14 dB 19.5 dB

Dans les figures 2.6 et 2.7, nous affichons les résultats de simulation de 'EQM sur (7/7T) en

fonction du RSB pour des modulations 16-QAM et 64-QAM, respectivement. Par rapport au
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o EQM - NDA
——EQM - CA
EQM - DA

-8- BCR - NDA

. !
12 14 16 18 20

8 10
RSB [dB]

FIGURE 2.4: EQM et BCR en fonction du RSB pour un signal modulé en QPSK, «« = 0.3

16—QAM | 64—QAM
DA 6103 1.5 102
CA 9103 1.8 1072
NDA | 1.81072 2.7 1072

TABLE 2.4: EQM pour un RSB =0 dB

mode NDA, lerreur quadratique moyenne est réduite en exploitant les informations souples du
décodeur turbo. Sur un large intervalle de RSB, les performances du mode CA sont presque
équivalentes a celles du mode DA. Par exemple, pour un RSB = 0 dB, 'EQM est égale &
6 x 10~% pour le mode DA, 9 x 1073 pour la technique proposée et 1,8 x 102 pour le mode
NDA pour des signaux 16-QAM et elle est égale & 1.5 x 10~2 pour le mode DA, 1.8 x 10~2
pour la technique et proposée et 2.7 x 1072 pour le mode NDA pour des signaux 64-QAM.

La figure 2.8 présente la courbe théorique de la BCR évaluée a partir de (2.122) et comparée
a la courbe empirique obtenue par un moyennage sur les symboles utilisant une simulation
Monte Carlo pour des signaux 16-QAM et 64-QAM. Nous pouvons confirmer que les valeurs
analytiques correspondent parfaitement aux valeurs simulées de la BCR ce qui permet de valider

les résultats trouvés pour des modulations QAM.
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e FQM - NDA

——(CA
—EQM - DA
-0- CRB- NDA
-0- BCR - CA
i BCR - D!

EQM / BCR

FiGUurE 2.5: EQM et BCR en fonction du RSB pour un signal modulé en 8-PSK, oo = 0.3

——EQM - NDA
b EQM-CA - \;‘ i % 7
—6—EQM-DA - e ; 5 :
-p-CABCR L

DA BCR BN
-~ -NDABCR

5
RSB [dB]

FIGURE 2.6: EQM cn fonction du RSB pour des modulations 16QQAM
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EQM

——BQM-NDA |- 335

s ROM _('A VAN

——EQM-CA
Wil —e—EQM-DA R
: ---NDABCR |- R
-»-CABCR |- :
°-DABCR | ) R

o I L I I b

5
RSB [dB]

FIiGUurE 2.7: EQM en fonction du RSB pour des modulations 64QAM

T ]
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dulations, o = 0.3
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2.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons proposé des algorithmes de synchronisation temporelle utilisant
I'information souple du décodeur afin d’améliorer Uestimation d’un retard temporel déterministe.
Cette technique permet d’augmenter 'efficacité spectrale en évitant d’envoyer des symboles pi-
lotes sur le canal radio et de réduire PTEQM par rapport au mode NDA.

Les expressions des BCR CA ont été également développées pour des signaux BPSK, QPSK,

M-PSK et QAM. Ces résultats ont été validés en les comparant & des simulations Monte Carlo.

Vu le chan
au déplacement du récepteur (capteur WBAN en mouvement), etc ..., le retard temporel varie
légérement d'une fagon aléatoire. Les détecteurs inspirés du MV déja proposés ne sont pas en
mesure d’assurer la poursuite de ce retard étant donné qu’aucune information a priori n’est
fournic sur ses variations. Dans le chapitre suivant, nous allons proposer ct évaluer une technique

hors ligne permettant d’estimer un retard temporel variable aléatoirement au cours du temps.






Chapitre 3

Jusqu’ici, nous avons considéré le probleme d’estimation d’un retard temporel constant modélisé

par une variable déterministe.

Dans ce chapitre, nous nous basons sur la théorie de 'estimation au sens du MAP pour la mise
en oeuvre d’un algorithme de synchronisation temporelle fonctionnant en mode hors-ligne dans

le cas d’un retard temporel variable dans le temps et modélisé par une variable aléatoire.

Un estimateur dynamique hors ligne est proposé et ses performances théoriques en termes
de biais et d’EQM sont évaluées et comparées a la borne de Cramer-Rao bayésienne. Les
performances du systéme proposé sont évaluées par rapport a celles de l'estimateur en ligne, et
ce pour les modes DA, CA et NDA dans le cas de signaux BPSK et QAM. Nous montrons en

particulier la pertinence de combiner le mode CA et I'approche hors ligne.

3.1 Mise en place d’un estimateur hors ligne au sens du Maxi-
mum a Postertort

Revenons a 'expression que nous avons utilisée pour le signal transmis s(t) :

s(t) = Z ah(t —iT). (3.1)

Cette fois-ci, nous considérons que le retard temporel introduit par le canal n’est plus constant

sur la période d’observation. Le signal recu s’écrit alors :

r(t) = s(t —7(t)) + n(t), (3.2)
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Le k%1€ échantillon du signal regu s’écrit done :

Tr = Sk(Tk) + Nk, (3.3)

kéme

oun 1, = 7(kT), splti) = s(kT — 71) et ny est le échantillon de bruit. Nous supposons

que le retard 74 suit un modele d’évolution de Wiener [6, 64] selon :

TE = Th_1 + Wk, (3.4)

oi1 wy, est un BBAG de moyenne nulle et de variance o2. o2, détermine la sévérité de la gigue

temporelle. Le modele de Wiener, a été choisi en raison de sa simplicité et de sa capacité a
modéliser une large gamme de canaux en faisant varier un parameétre unique [64]. Ce modele
est connu aussi sous le nom de marche aléatoire vu que la valeur du retard d’indice £ part de la
valcur du retard d’indice & — 1 ¢t suit unc dircction aléatoire wy. Etant donné que la variable
aléatoire wy est d’espérance nulle, la moyenne de 7, dépend uniquement de la moyenne du

retard intial, 7 :
k—1
E[Tk]_E"ﬁ-l-Zwi-‘ :E[T1]. (35)
=1

Sa variance dépend toutefois des variances des deux parametres 71 et wy respectivement. En
effet :

E [(Tk . E[Tk])ﬂ
var(me_1) + o2,

= war(m) + (k— 1)o?. (3.6)

var(Tg)

Nous constatons que la variance augmente linéairement avec le temps; le modeéle proposé est
alors non stationnaire. Les résultats trouvés ci-dessus ont été confirmés par les Figures 3.1 et 3.2
qui représentent respectivement la moyenne et la variance empiriques et théoriques (données
par les équations (3.5) et (3.6)). Les résultats empiriques ont été obtenus par des simulations

Monte Carlo sur 1000 réalisations et en prenant 7, = 0.27 et o, = 1075.

3.1.1 Estimateur au sens du Maximum A Posteriori

Soit a le vecteur des symboles transmis et r et 7 les vecteurs contenant, respectivement, les
N observations aléatoires ry et les N délais 75, représentés comme suit : r = [ry,72, -+ , 7]

et T =[r, 72, - ,7n]. L'estimateur au sens du MAP de 7 est le vecteur u avec la plus forte
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probabilité compte tenu des obscrvations. L’estimateur du retard temporel s’éerit alors :

Fo= argmlflix{P(ulr,a)}
= argm&x{P(r\u,a)P(u)}
= argmax {log (P(r[u,a)) +log (P(u))}, (3.7)

01\1 11; = [7&1:7221 e :721'\/] et u= [U]_,UQ,' o ,U’.N]'

Pour les vecteurs u et a donnés, I'indépendance des échantillons du modele (3.3) permet

d’écrire :
N
P(rlu,a) = []P(rilui,a), (3.8)
i=1
! i — i) ‘
P(rilu,a) = e (— l 2;% — ). (3.9)
Par suite :

n n

N N 2
1 o — s (v
P(rlu,a) = (QWQ) - (le' Ll ) (3.10)

En laissant la durée d’observation Ty du signal r(t) couvrir un grand nombre N de périodes
svmbole, on peut supposer que [52] :

N

- sl [ o) - ste-u@lae (3.11)

N—+oc

Mowdl / |r(t)\2dt+/ |s(t —u(t))|?dt — 2 / R{r()s(t —u(t))*} dt.(3.12)
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|s(t — u(t))|?dt ~ / |s(t)Pdt = |ag|*. (3.13)
JT p
D’autre part,

R{r()s(t — u(t))*} dt = f

Ty

R { (Z a;h(t — jT — 7(£)) + n(t)) > arh(t—iT - u(t))} dt.

fa 1 AN
(0.14)

T

En considérant que le retard temporel reste invariable sur la période d’échantillonnage, on peut
écrire :

T(t) =7, Yt € [iT, (i + 1)T. (3.15)

Par conséquent :

I

/ R { (Z ah(t — T —75) + n([)) Zafh(L —iT - ul)} di

(]

/T R{r(D)s(t —ull))*}dt

'

To

R Z a; Z a;g (1= PNT — (15 —u))+ [ bt —iT —uy)n(t)dt
i J

To

Uz(“’i)
ou g(t) = h(t) ® h*(—t).
Etant donné que le retard temporel varie tres lentement dans le temps, on peut considérer que
7; ~ 7; méme pour les valeurs éloignées de ¢ et j; ceci est alors plus plausible pour les autres

valeurs, ol i et j sont assez proches. Ainsi :

R{r(t)s(t —u(®)ydt = R{Y ai [ D ag((—NHT (7 — w)) +oilw)
‘ i

) :

yi(u;)

= R {Zaf (yilug) + Ui(ui))}
= R {Zafuu,(ud)} (3.17)

R {Z a Z a; /T h{t — §T — m5)h(t — iT — u;)dt + ' h(t —iT — ui)n(t)df,) }

(3.16)
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Nous obtenons finalement [52] :
-/T R{r(t)s(t —u(t))" }dt ~ Z%{afzi(ui)}, (3.18)

ot z;(u;) est le signal regu aprés filtrage adapté :

zi(ui) = yilw) +vilu), (3.19)
yilu) = Y wg(((—DT — (1 — ), (3.20)
1
mli) = jp h(t —iT — u;)n(t)dt, (3.21)
Ty
g(t) = h{t)®h*(-t). (3.22)

Nous choisissons un filtre de mise en forme A(t) en racine de Nyquist de sorte que le filtre global

¢(t) donné par (3.22) soit un filtre de Nyquist.

Etant donné que fT’o ir(t)|*de ne dépend pas de u, cette quantité peut étre eliminée dans la
fonction de vraisemblance & maximiser. Ayant un nombre fini d’observations N, le premier

terme dans la fonction & maximiser dans (3.7)a :

——— ( 2;7 )Nexp (2“-: (m{a;‘g(um ~ |§;;>) | B3

=1 mn

ot C est un terme constant par rapport a la variable u. A partir du modele de Wiener (3.4),

nous obtenons :

N
P(u) = P(ul) H P(ui\ui_l) (3.24)
i=2
A i — i)
= P(m)g — 5 P (—%) : (3.25)

Ainsi, sans perte de généralité et en éliminant les termes constants, le probléme de maximisation
(3.7) peut s’écrire :

T = arg max {Ap(a,u)} (3.26)

ou : 1 N ) ) N (ul 7u2‘71)2
Ap(a u) = 7 ; R {aji(ui)} +log (P(w)) — > B = (3.27)

a;
=2 w
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Olog (P(u1))
011,1
sur up ), alors le gradient de Ag(a,u) par rapport & u cst donné par :

Si nous supposons que = 0 (dans le cas d’absence d'une connaissance a priori

ay Oxi(ug U — U

R —; dk( ) + k+12 k,pourk:I;
%a izk ) i Quy +
a; dry (ug U1 — 2Ug + Up—

Tebs(nw) = R ) b LT ER ) pour k=2, N - 1
w

ay dxy(u Up—1 — Up

R—£ £(un) Al -, pour k= N.
a2 Ouy a2

L’algorithme du gradicnt cst souvent utilisé pour trouver l'extremum d’unc équation non

VG W3 Ll —

linéaire comme (3.27), vérifiant V,Ar(a,u) = 01,n. Le délai temporel estimé ¥ maximisant
Az (a,u) par rapport & u est alors donné par :

L0
[T17T2+—{ Tl Im—ﬂkpourk:l;

,,,,, )
2 _ Bt lo_‘ o Ok lue)
* 2 20’% k 8u;,

n . CT?H ( Dralara) )
l TN =TN=-1+ 0__2?}? iaf\rwhhv_ - f pour k=N.

n

1,k+k} ,pour k=2,--- N —1; (3.28)

3.1.2 Algorithme d’estimation hors ligne

Selon I'équation (3.28) du paragraphe précédent, le délai estimé & l'instant & est une fonction
du retard a I’échantillon précédent k—1 et a 1’échantillon suivant k-1, qui sont en fait inconnus
pour une technique de filtrage en ligne. I’idée est alors d’estimer le délai 7, avec un algorithme

de lissage hors ligne. Considérons :

. L Ok (
ala) 2 o {a 20, o} (3.20)
2
#E) o )+Zk(;£)1 K, (3.30)
~ (B
#P 2 &8 4 il ), (3.31)

ou z2(7;, ax) est le terme d’adaptation, p est le pas d’adaptation et i est un indice dans {k —
1,k +1}. Nous reconnaisons dans (3.30) la boucle récursive classique de récupération du retard
temporel donnée par les équations (77) et (1.25) et dans les références [33, 48, 52, 58|. L'équation
(3.31) est similaire & (3.30) mais traite les termes postérieurs a k, l'indice temporel d’intérét.
A partir de (3.28) et en introduisant les expressions précédentes (3.29)-(3.31), nous proposons
lalgorithme d’aller-retour appelé aussi Forward- Backward (FB) qui combine la boucle d’aller
ou Forward (F) en ligne classique présentée dans les chapitres préeédents (3.30) avee une boucle

de retour ou Backward (B) (3.31) procédant d’une fagon similaire mais dans le sens opposé en
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partant de la fin du bloc (k = N) jusqu’au début (k =1) :

#B =P 4 237, a);
. 1
TEFB) =4 = 'F,EB) + %,EF)) ,pour k=2,--- N —1; (3.32)

SF)  A(F L (F)

TJ(V = TNJI + ZN(T](\LI, an).
Dans un contexte hors-ligne, I'estimation de 73, peut méme étre améliorée en appliquant des
itérations multiples de la boucle aller-retour sur le méme bloc d’observations. Ceci est réalisé

par l'initialisation de la premiere valeur a estimer de la nouvelle itération par la derniere valeur
estimée a l'itération précédente.
On remarque que le terme d’adaptation z(7;, az) depend des symboles transmis. Ces sym-

boles peuvent étre connus par le récepteur en présence de signaux pilotes & 'intérieur de la

b a e ead (e liana ~i: h
Lane IJIUPUDL \‘ y l—llgl >

] s ’

ans le but d’améliorer I'efficacité spectrale et d’augmenter le débit utile, ces
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afin de fournir des estimations plus fiables des symboles a; comme il a été proposé dans le
chapitre précédent dans le cas du traitement en ligne. Nous pouvons donc remplacer ag par le
symbole souple a; dans (3.32) pour lalgorithme de lissage hors-ligne et obtenir le mode CA

hors-ligne.

Ci-apres, nous évaluons par simulation les performances de 1'algorithme de synchronisation
étudié pour un petit bloc de 90 symboles non codés BPSK transmis sur un canal gaussien.
Le signal suréchantillonné, est passé & travers un filtre en cosinus surélevé, avec un facteur de
roll-off a = 0.3, avant d’étre envoyé. Le canal introduit un retard temporel aléatoire T suivant
un modele Wiener (voir (3.4)). Le signal est filtré au niveau du récepteur et récupéré par le
synchroniseur. Nous évaluons enfin FEQM sur 1000 essais Monte Carlo.

La Figure 3.3 illustre la valeur estimée du retard normalisé 73, /T en utilisant les algorithmes
Forward, Backward et Forward-Backward aprés trois iterations dans un contexte DA pour un
signal BPSK. Tout au long du bloc d’observation, I'algorithme Forward-Backward fournit une
meilleure estimation du retard temporel que le Forward ou le Backward seulement vu qu’il
moyenne a tout moment les deux trajectoires. Aux extrémités du bloc d’observation, les trois
algorithmes ont des performances équivalentes. Ceci est un résultat logique puisque en pratique,
la, premiere estimation du retard par la boucle Backward utilise la derniere estimation de la
boucle Forward et vice-versa.

La Figure 3.4 trace les courbes d’EQM sur l'estimation du retard temporel en fonction de la

valeur moyenne du retard au niveau du centre du bloc des observations pour différents RSB et

différents écarts type o, en utilisant une modulation 16QAM. On note que P’EQM décroit pour
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FiGtre 3.4: EQM en fonction de 70 au centre du bloc d’observation pour plusieurs valeurs
de RSB et de a,,/T, en utilisant des signaux 16QQAM dans le mode DA.

des valeurs plus faibles de ¢y, et des valeurs plus élevées de RSB. Ce résultat est non seulement
intuitif mais prévisible vu que, comme cela sera établi, I'expression théorique de 'EQM est
inversement proportionnelle & oy, et oy,.

Ci-apres, a chaque indice de temps k, les performances analytiques aprés une et plusieurs
itérations de l'algorithme Forward, Backward et Forward-Backward seront développées en

termes de biais d’estimation et d’EQM.
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3.2 Evaluation des performances théoriques de estimateur

Dans ce qui suit, nous approchons pour tout instant &, le terme d’adaptation de chaque algo-
rithme comme étant la somme d’une fonction linéaire de l'erreur d’estimation, % — 7, et d’un
bruit additif auto-généré, by(7;), o i = k — 1 (resp. i = k + 1) lorsque l'algorithme Forward
(resp. Backward) est utilisé.

En se basant sur les équations (3.29) et (3.19)-(3.22), nous avous :

Oz (7
2(Far) = R a;@l
L aty )

= uR Za:ajg((/f *j)T + 7 — T;,;) +a2‘i)k:(%i)

—
w
w
w

Nk

S(fi—m) = Elaw(fi,ax)]
= Yy R{Elaza;]} i ((k =T + % — ),
J

ol b(7;) est le bruit de la boucle engendré par les fluctuations autour de la moyenne. Etant
donné que les symboles transmis, ay, sont décorrélés et en supposant que 7; — 7 (¢ est égal a
(k — 1) ou k + 1) est proche de zéro, nous trouvons :

S(fi — ™) = pEllax*1g(Fi — ™) = pB{lax ]G0} (7 — 7). (3.34)
Le bruit de la boucle, b (7;), est donné par :
bk(ﬁ> =R Z a,";ajg ((k - ])T +7; — Tk> + (JLZ’Ok(ﬁ‘) . (3.35)
J.#k

Sa variance est donnée par :

af =E | 3 lawlleiPg* ((k — NI + 5 — 7) | + Ellaxl?on,
JJ#Ek
ou pour un filtre de Nyquist, nous pouvons négliger les valeur de ¢(t) pour [¢t| > 3T [52].

En utilisant les notations suivantces :

= nE[la|?]3(0) (3.36)
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et
gy = b ) (2.37)
K YRt )y ke
et en basant sur les équations (3.33) et (3.34), on obtient :
2k (75, ag) = (T — ) + Qs (3.38)

ol dans ce qui suit, on note ¢} = o} la variance de gr. A partir de cette expression linéaire
(3.38), nous allons développer dans le paragraphe suivant, 'expression du biais d’estimation ot
de TEQM pour les algorithmes Forward, Backward et Forward- Backward pour tout échantillon

k a chaque itération m en commencant par la premiere iteration.

3.2.1 Performances apreés une seule itération

A partir de (3.4), (3.30) et (3.38), pour l'algorithme Forward, nous avons :

[;(F) _ ;(F) | ,.‘,/;(F) I S /9 a0\
n = Tp 1 TV T —Tk) TGk \9-9J)
Tk = Tg-11 W (3.40)
En utilisant (3.39), on obtient :
L (F (F (F
Tk — T,E_ ) = - T,E_)l — “/(T,E._)l —Tk) — Gk
(F (F
= 1+ -#0 -9 - g
(F
= (o1 F o)L +7) = 70+ ) — i
(F
= (o1 — DA+ )+ we(l + ) — g
= e = #5)) w4 — qk_l} (14 7) +wnll+7) — o
2 - (F) 2
= (1+7) (-2~ Tp_5) + (L +7) w1 +wp(1+7) — @11 +7) — @k
. k2 k=2 .
= 1+ Un -+ e+ )™ = 3 g1+ )
i=0 i=0

Le biais avec la boucle Forward vaut :

B = (1+ 1) 1BM, (3.41)
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L’EQM du retard estimé pour une seule boucle Forward est alors donné par :

JU(F) = F |:(TA —T’EF)) }

k—2
= (1+9*72EB |(n - ﬁ“‘”)g] + 2 B[+ i+ gt (1+7)**

i=0
_ 2k—2 0 (F) | — [(1 +)2Ft 22 2 342
- (1 + ,Y) ;\/j 1 _ (1 + /_7)2 [(1 + /) O—w + Uq} . (3 )

A partir de (3.4), (3.31) et (3.38), pour 'algorithme Backward, nous avons :

(B)

~(B ~(B
Tlg ) = k(+)1 (T = T8) + (3.43)
T, = Tg—1+ W, (3.44)

En utilisant (3.43), nous obtenons pour 'algorithme Backward :

-(B) ~(B)  ~(B) .
Tk — Ty = Tk~ Tpp1 — Y\Tpqp1 — Tk) — 4k

= 7(1+7)— ﬂgi(]ﬂL v) —
= (1 — o)A +7) =3 (1 +7) —

= (en = LD+ 7) — okl +7) — g
= (a2 = FEDN+7) — weaa(l +7) - Qk+1} (1 +7) +wesr(1+7) -

= L+ (Thy2 - %g%) — (1 + 7 wpya — wi(1+7) — g (1+7) — a

k+2 k+1
y (B - ik
= A+ T2~ 70— 3 wi@ ) TE =Y (1 iR
i=k+41 i=k
N N—
= @+ FEy -1 - 3 w49 qu ¢ (3.45)
i=k+1

Par conséquent, le biais relatif a l’estimation du retard temporel apres une seule boucle Back-

ward est :
BY® = +n"*BY, (3.46)
et 'EQM correspondante est :
- N ‘
MP = (144)N-2%E (( v — #5))?2 ) 3 E (472wl + ¢f) (L +4)
i=k+1

1—[(1+~)3V
L—(147)?

(14 )2V -2 pgB) [(1+7)202 +02]. (3.47)
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Etant donné qu’a la fin du bloc d’cbservation, on a :
™ — '?'&B) =TN — 7“’]({); (3.48)

en injectant (3.48) dans (3.41) on a :

BY =1+ 8", (3.49)

De méme, en remplagant A/Ii(f) dans (3.47) par son expression obtenue & partir de (3.42) et en

B
emplagant & par N (vu que M}\, ) = ﬂ/lﬁv ), nous obtenons 'expression suivante :

P R

-

(B) _ 2N-2r(F) | — [+ 2,2 2 .
My’ =1+~ 72 M, () [(1+7)%0y, +07] . (3.50)

Pour 'algorithme hors-ligne, & partir de (3.32), nous avons pour k=1---N —1:

T]‘cfﬂEFB) = ;(kfflgB))%»;(kfﬂg )). (3.51)

Par suite, en utilisant (3.46) et (3.49), le biais d’estimation relatif & l'algorithme Forward-

Backward cst donné par :
(FB) Lo, 1om
B 5B + 3B,
1 N Ik F .
i (G A ¢ ) e < (3.52)

ct de (3.51), expression de 'EQM cst :

e O R (R U B R
= ngm + EMAEF) + %E (7 = #7) (7 - #7)]. (3.53)

Nous allons a présent évaluer le dernier terme de (3.53). Etant donné que 7y fﬂg =TN— Ty
et en partant de (3.41) pour kK = N et de (3.45), nous trouvons que :

N N
T 77:;(3 _ (1 +,\’,)2ka l (; )+ Z 1 Jr,y 27\/ k—i+1 Zq 1+,y)2N k—i Z w1(1 +,_},)z?7k
=2 i=k+1
N-1
_ Z a1 4+9)% — g, (3.54)

i=k+1
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D’autre part, on a :

k
(/k — TA(F)) (Tk- — T“JEB)) = {(1 + ”y’)k_ (r1 — Tl(F) )+ Zwi(l + )il

=2

k
_ Z(Ml + ﬁ/)kf} » [(1 ¢ ,Y)ZkaflE(Tl _ ffF))
i=2

k k
+ 3wy (1 )2V E 37 gy (1 2N e

i=2
N o N i 4
+ Z wi(l+,y)2JV7k‘,77,+l o Z qi<1+,\/)2j\/fkfz
i=k+1 i=k+1
N N—1
— Z wi(1 4 )% — Z gi(1+ ) =% - qk-‘ . (3.55)
i=k+1 i=k+1 -
Par conséquent :
L(F (B
E[(Tk— £)> (Tk— ;E))} — (142 21[1 21+W )N 24252

=2
+ (1_|_ ’>2I\/ 2L0'2—|-(T
= (14722} /Il(F) + (3.56)
1-(1+ “/)2’”)
1—(147)?

q

£ (L) (14 9)02 + a2) (

Ainsi, de (3.53), nous déduisons que I'expression de 'EQM aprés une itération est donnée par :

M(FB) 1 M(B) 1]bf(F> Ly 1~ 28 -2 M(F) f 2N -2k—4 (] N2 2 oy (1-(1 +"/)2k+2\ 2]
My = 1*/,19 +Z k +§ \‘( +F)’) e | +( +P)) (( +’7) Ty + Uq) ( 1— (1 +7)Q +O'q
(3.57)

3.2.2 Performances apres des itérations multiples

Nous développons maintenant expression analytique du biais, B}, et de TEQM, M;", pour

respectivement les algorithmes Forward, Backward et Forward-Backward, aprés m itérations.
(1), . § ¥ o . ¢

Notons T;E }*m, Uestimé de 75 a 'itération m utilisant Palgorithm I ou I est dans {F, B, FB} et

respectivement signifie Forward, Backward et Forward-Backward.

Nous analysons (a l'itération m > 2) la premiere estimée de l'algorithme Forward et la derniere
estimée de 'algorithme Backward de l'itération précédente. On sait que 'erreur d’estimation
a la fin de la boucle Backward est égale a l'erreur initiale d’estimation a la deuxieéme boucle
Forward -

=72 = g BN (3.58)
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On a donc :
s J\,T 3
Tk*’l:}SB)J _ (1+ )ZEV k— 1(7_ 77_1 )+Zw l+,y)2’\f z+liij(1+fy)2]\f7kfz
i=2 =2
N ‘ N-1 _
- > w(l+)TF = Y w9 (3.59)
i=k+1 i=k
Pour k=1,
| —TA'(F)Q = M —721(3)
N N
’ =) ~(F),1 —q —1
S R G S B SIS e P C ) R
i=2 =2
N-1
- L w;(1+ )" L qi(l+y) (3.60)
De méme :
T — 7A'1(F)'3 =T — %1(5)’2, (3.61)

et

~(B),2
’7'1—7‘()

N N
T ~(F),2 —i —g
_ (1“'7)21\/ 2(7_1_7_1( ) )+§ wi(1+7)2N z_§ :Qi(1+’7’)2N i—1
=2 =2
N-1

17\/7
— Z’lb’i(l + )t — Z qi(1+ 7)™
=2

=1



Chapitre 3 Synchronisation temporelle dans le cas d’un retard variable 85

N
i 7@1(13), = (1+ 7)(2N—2)><2(7_1 _ %](F)al) +(1+ 7)2N—2 Zw‘i(l +,y,)2N—i
i=2
N _ N _
m(l —+ fy)ZN—Z Z (]1(1 + _,Y)ZN—I—Z _ (1 + 7)2N—2 Z ’211,;(1 + Ar,)-z—l
i=2 i=2
N-1 _ N N _
—AH Y G Y w1y
i=1 i=2 i=2
N _ N—1 _
= w4+ = w4 ) !
i=2 i=1

N

N A(#),1 N i

= QNP =N L QT D w4 )N
i=2

N N
M1 L AZN-2TNT L AN T T g AN2N 2T N T 1 Ay
[t T LTy 1/ G\iT79) [+ T AT 1/ Wikt )
i=2 i=2
N-1
I /4 NOIN 21 OO £ ni—1
[ AEDTT] ) el
i=1
— _ a3 (3.62)
4 b \ 7

En faisant un raisonnement par récurrence, a 'itération m, on aura :

m—2 N
o %1(F);m - 1 +,}/)(QN—Q)x(m—l)(7_1 - 7A_l(F),l) 1 Z(l 4 ,),)(21\’_2)><j |:Z,wi(1 +,}/)2N—i
§=0 i=2
1 m-2 N-1
~4i(1 +7)2N‘1‘l} D (1) [sz L+ + Z G(1+ ) 1]
4=0
F)1 " g AR
_ (1 +,},)(21\772)x(m71)(7_1 _ 7“.1( hE ) 4 Q(m) {Zwi(l ! 7)21‘\/7@ _ Qi(l + ,_Y)Qz\flz}
=2
N ' N—1 ‘
—Q(m) [sz‘(l + )t 4 Z gi(l+ 7)7‘1] ; (3.63)
i=2 i=1
o (2N 2)x(m—1)
B 1—(14"’)/)‘1 —2)% (m—
Q(m) = = (11 )2 (3.64)
A la k™€ observation et d’apres (3.41) :
N . .
T ﬁEF) _ (1 + 7)(2;’\'—2)><(m—'l)+k—1 (7—1 B 711(1_'),1) 4 Q(m) Z |:wi ((1 n 7)2[\/—1—}4@—1 - (1 + 7)1@—%@—2) :|
=2
N N-1 k
- Q(m)[z (1 )2 N g (14 )R 2} S+ @+ will+7)).

=2 =1 =2
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Par conséquent, a 'itération m, 'expression du biais d’estimation de 'algorithme Forward est

B]E:F)’m =1+ 7)(2N—2)><(mf])+k71B£F):1’ (3.65)
et 'EQM correspondante est donnée par :

k 2
ML = (L Bk (5 (1P i) — (1 )20 m) + (1|
1=2
2

N 2 N
+ Z Q(TTL)Q |:(1 +,},)2N-I+k¢—'{, o (1 +,_)()k—'i—‘2:| )0,121). + ( Z Q(T?L)Q [(1 +,)()QN_}H\‘—E o (1 +,7,)k+’i—2:|
i=ht1 i=h+1
# 3 [0 ) — 14 + () @ 2 Yo,
=2
(3.66)
s > Qr () (F),mn 3 ¥ 2
D’aprés (3.54) et en remplagant (7 — 7y °) par (11 — 7y ) dont 'expression est donnée par
(3.63), nous obtenons pour la k™€ observation :

.
= %AEB)-m =1+ 7)(zAuz)x(n%l)wa.lgfl(Tl _ %I(F)-l) +Q(m) [Zwi(] + 7)4N7k'—1—i — (1 + 7)4N7k—27z‘-|

i—2 1
N N-1 N
_ Q(’Nl) |:Z ”U,h;,(l + ,y)QN—k-H.—Q e Z Qi(l e 7,)2N—k+i—2:| s del + ,\/)QN—k—z'—}—l
1=2 t=1 =2
N N N—-1
D ) e YT B B ST U ) K (3.67)
=2 i=k+1 i=k

Par suite, a l'itération m, le biais d’estimation de I’algorithme Backward est donné par :

B::B)7m =(1+ ,:/,>(2N72)><(rrLfl)+2N7k71B§F)71, (3.68)

et U'expression de 'EQM correspondante cst donnée par :

k
A[],EB)J” _ (1 +,..],)(QN—E)><2(m—1)+4N—2k—2A[l(F)Vm’ + (Z |:(1 +’)/)4N_l_i_kﬂ(7n) - (1 +"y’)2N‘k+i_2Q(7n)
=2
- _ 2 1\7 st - . -
.3 (1 + ,\/)‘Zf\/—k—l-ﬁ—l} g Z [(1 N3 ,)/)41\/—1—1—‘%9(”0 _ (1 2 ,7/)21\/—16+L—ZQ(,”L) i (1 L ,Y)QN—k—H—l

i=k-+1
2 k—1 2
as wﬂ )a v ((1 Ly [(1 T )22 m) — (14 7)26m) + (14 7)~

2 N-1
+ (14 )220 {1 +Q(m)(1 + w)”’z} + Y {(1 + )R (m) — (14 9)* Y FTT2(m)
i—=k

2
+ (1) (14 v)i"”} )a;j (3.69)
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De maniere analogue a (3.51), nous avons :

1 1
m— 7 O = = (o= 7™ 4 o (= D) (3.70)
F)m ~(B),m ) 5 p ¢
En remplacant 75 — TR t T — Tp par leurs expressions données respectivement par

(3.65) et (3.67)

~(F),m 1 ~(B),m
(’ra é) )+§(Tk—ﬂi)m)
( | )(2N72)(m7]) (7_1 . 721(}7)1) < [(] _&_f:/,)kf] (1 _!_,Y)ZNI«;]}

k
+ Z |:(1_~_7 k 7+1+S)(771)(J,—|—”y)2\r i+k—1 Q(’n’l)(l+’)’>k+i_2+52(7n)(1+’)/)4N_i_k_1

1
2
1
2

AT
iy

wi+% Z

i=k+1
_ Q(ﬂl)(l + ,.y)k‘l’l.*z + Q(m)(l + 7)4]\’7ifkfl _ Q(m)(l + ﬁ/)21’\77}»:4%72 + (1 _1_7,)2N7i7k+l

_ Q(m)(l_i_,y)ﬂ\’karifQ_’_(1_'_,7,)2Nfifk+l Q(m)(l_'_,},)ZNfiJrkfl

fo—
a1 4 N\i—k] Wil — iT‘ [11 2L ANEIN=FE L OV (1 L AVETI=2 L O (] L AN k=2
i \LT ’j JLL?/ ZLJ \LT r} T\)L{\ll( \LT /} TQL\I‘( \lT ]}
=2
1 N-1
+ Q(m)(] + ,.)/)21\77!64—1—2 + (] + ,.Y)QN/zk:| g — 5 |:(-l + 7)2N71,+h’ 4 Q(m)(l _’_,Y)IH»zAQ
i=k

+ Q(m)(1+,ﬂ4N—i—k—2+Q(Tn)(l+ X)QN—kJr? 2 (1+,})2N_i—k+(1+7)i—k} ¢

1 ; ke
= 5| ) 1492 gy

5 1{(1 + )+ Qm)(1 +’}’)2N'k'l]q1,(3.71)

2

les expressions du biais et de 'EQM de algorithme Forward-Backward a 'itération m pour la

£SMC gbscrvation sont :

1 . T I
B}(CFB),m _ 5(1 4 7)(% —2)(m—1) {(1 +7)1¢,71 + (1 + 7)21\ k1:| B{F)’l, (3.72)
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et

k . T . . 2
# (L[ ) 21425 = gm(1 )
=2

N
= Z (2(77-'/) {(1 +7)2N7i71 e (1 s Ar,)i2:| {Sl(m)(l _._,\”,)44'\/71'71 _ &2(’1‘77)(1 +,y)2N+'i72 52 (1 e ,),‘)21\17’54’1

i=k+1

2
oo

k—1 2
— (™ [ a4 1)+ ) = a4

N—1
- 3" Qm) [(1 + )Ny w‘ﬂ {sz(m)(l F )2 (L4 9)B 2 - (14 4)2 (1 q/-)i} >a§}.
i=k

(3.73)

Ces expressions analytiques seront validées plus tard par simulation.

3.3 Calcul de la borne de Cramer-Rao Bayésienne

La BCR standard et la BCR modifiée [43], [52] ne sont pas adaptées a l'estimation des pa-

rametres a variation temporelle. En fait, ces limites ne tiennent pas compte de la dépendance

dépendance dans le temps entre les retards stochastiques; d’autre part, le cadre de Bayes est
intrinsequement basé sur la connaissance du vecteur de la distribution o priori P(7). Dans
ce contexte, une BCR Bayésienne (BCRB) est obtenue en inversant la matrice d’information

bayésienne suivante [84] :
Gn = E[F(7)| + E-[-Arlog (P(1))], (3.74)

ou Er ct Ay sont respectivement 1'espérance par rapport au vecteur 7 et 'opérateur Laplacien ;

F(7) est similaire a la matrice conventionnelle d’information de Fisher [43] donnée par :
F(T) = Er‘T[_AT 10g(P(I’|T))]‘ (375)

Le premier terme de (3.74) considére la moyenne par rapport a 7 de I'information apportée
par 'observation r. Le second terme dépend de I'information a priori sur 7. Les éléments de

la diagonale de I'inverse de G donnent les BCRB relatives aux éléments de T.
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contexte hors ligne, le récepteur attend jusqu’a ce que I'ensemble du bloe d’observation r =
[r1, ..., 7] soit recu. Ensuite, les retards temporels 7 (k= 1,..,N) sont estimés en utilisant
tous les échantillons recus. Dans un contexte en ligne, 75 est estimé en utilisant seulement les

observations précédentes et 'observation actuelle [ry, ..., 7).

3.3.1 Borne de Crameér-Rao Bayésienne hors ligne

Selon (3.75), et en se basant sur expression de P(r|r) donnée par (3.23), nous pouvons déduire

que F'(7) est une matrice diagonale, indépendante des 7. Ainsi, le premier terme de (3.74)

s’écrit :
Er[F(T)] =JplIN (3.76)
ot Iy est la matrice d'identité (N x N) et pour tout indice k :
0% log (P (|
L ot |
dlog (P 2
a1y,

En remarquant que I'expression de Jp ne dépend pas de 73, les éléments de la diagonale de la
matrice d’information de Fisher sont alors égaux. Cette expression sera évaluée plus tard pour
différents modes de transmission. A partir de (3.25), le dernier terme de (3.74) est :

1 1
B o B 0
uw 1 2“) l
- = _— 9 e 0
A
0 ’, g, e, B : ‘
Er (A log (P(r))] = oo | (3.79)
0 7, %, 2, *, 0
1 2 1
0 -— = _—
Ty %
0 0 0 = =
O-/LL JU)
; 2*log (P(r Y 54 ; : ; -
ou D = Eﬁ%}. Si I'on considere qu'il n'y a aucune information a priori sur 7,
i

alors D = 0.
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Par conséquent et se basant sur (3.74), (3.76) et (3.79), nous obtenons :

A+1 1 0o .- 0
1 A 1 0
Gn=F ) ) ) ) ; (3.80)
1 A 1
0 0 0 1 A+1
. 4 T 1
ol A= —o,Jp —2et f=—=.
O-’ll)

Une étude similaire a été réalisée sur la BCRDB par rapport a I'estimation du décalage de phase
pour un signal non codé BPSK dans [8]. Les auteurs de [8] ont présenté 'expression suivante

de [G N Ygx, qui méne directement & I"expression de la BCRB hors ligne :

i~ 1 _ L To 9 N3 9., \2 N-3 B2 ko NE-1,  N—k—1 2]
&N ek = mv)ﬂﬂ‘Hﬂ) ¥ Tl TR T W T T s )J’
(3.81)
ol |G| ost le déterminant de Gy donné par :
Nl = (A+2)8 (pr ™+ pard ), (3.82)
et pourm=1,2:
1 Jp , f 4 o
Um = —+—=—=[1+(-1)"x/1+——], 3.83
V t o U (L ) |
Pm = T . (384)
2014+ —5—
0?21)JD

3.3.2 Borne de Cramer-Rao Bayésienne en ligne

Dans ce mode, les observations r; sont recues afin de mettre a jour la valeur estimée de .
Seulement les observations passée et actuelle sont disponibles. Tichavsky et al. [59] ont déja
fourni une méthode de mise a jour de la matrice d’information bayésienne, de l'indice k — 1 a

Iindice k. Soit S la séquence récursive suivante :

1 J
(Jp + —5 )81+ a—?
Sk = o, (3.85)

1
Sp_1+ —5

u
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La borne minimale en ligne, appelée aussi borne séquentielle d’estimation, est alors donnée
par : ,
1 o5+ Cr_
Crh=5=—o 2l (3.86)
Sy 05Jp+ 1+ JpCr_y

1
ou C'[ = ]—
YD

La valcur de cette borne séquenticlle & I’indice N est égale a Uinverse de la matrice d’information
bayésienne a l'indice (N, N). En d’autres termes, la valeur de la borne en ligne & 1’échantillon
N est la méme que celle de la borne hors ligne a 'extremité d’un bloc d’échantillons de taille
N.

Ainsi d’apres (3.81), nous obtenons :

Cy = [GN"lnw (3.87)
L. 9 N-3 | 3 b ;
‘Gw‘ %(5 L] V1>2Vf\ -3 + K)é(é} + y2)2yé’\ffd - m(Vi’\- 721/2—1 + yflyé\ff2) (.388)

Ceci traduit logiquement que, dans la derniére position du bloc il y a autant d’information avec

les deux approches hors ligne et en ligne. Nous notons également que cette borne diminue dans

; o2
—o2 4ok + 4J—;
lim [G&l} NN = ,

N—oo 2

le temps et converge vers :

(3.89)

Cette limite est obtenue en appliquant le théoréme du point fixe.

Les expressions analytiques de Jp dans le cas de signaux BPSK et square-QAM seront présentées

dans ce qui suit.

3.3.3 Calcul de Jp pour un signal BPSK

L’expression analytique de Jp dépend du mode de synchronisation sélectionné. Dans les sous
paragraphes suivants, nous présentons un développement analytique de Jp, en fonction du

RSB, respectivement, dans le cas d'une synchronisation DA, NDA et CA.

Commencons par considerer les égalités suivantes : wk71(Tk) = R{zp(rr)} l‘k,2(Tk) = S{xx(%)},
axk‘ﬂ(uk') Bzmkvi(uk)

5 =, B Filmp) = —— 5 lug—ns & & 1152} awvee
Uk

TpalTE) =
kile) Buz

xp(TK) = Z a—mg(MT) + vy (7%)

(22

= ar+ V() (3.90)

Oz, (ug)
Bu,@

fug=r, = D a-mg (mT) + V(i) (3.91)

m
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et
&z (ug) . .
811% up=7 — Z ak_mg(mT) + Vk (’Tk)
¢ m
= ar§(0) + Ur(7s)- (3.92)

3.3.3.1 Mode assisté par les données

Pour évaluer 'expression de Jp dans le mode DA, nous allons utiliser 'expression (3.77). En

se basant sur (3.23) et (3.92), nous obtenons :

|@k2.. 5
Ip = —5-5(0), (3.93)
O—'IL

avec |agx|? = 1 pour les modulations de type PSK.

3.3.3.2 Mode non assisté par les données

N S ey
L1111 Je LLouver

de (3.8) et (3.23), nous avons :

[P, I P [ PR -
X PLEBBIOLIL UE J ) Ualld Ull COIILEX

_—
ol

P(ry|mg,a) =

c (%{a};wkz(m)} _ |ak|2> ‘ (3.94)

exp
2 7] 2
2noz os 202

En moyennant sur les symboles a de type BPSK, équiprobablement transmis, nous obtenons :

P (rglme) = % [EXP (\ﬂ) TP (\_M:T#,ﬂ

- -

k. 1\TE
o2
= Kcosh (L(;k)) , (3.95)
UT

et donc

i1 (Tr)
—

T

log (P (ri|m)) = log (cosh ( )) + log(K), (3.96)

ol K est une constante indépendante de 7. Par conséquent :

1 (o) \° 2
Jp = —FE|tanh| ———=| @,1(m%)"|- 3.97
D = [ ( = k,1(7h) (3.97)
Sachant que ¢(mT') est nulle pour m = 0, que les symboles a; sont indépendants et que le bruit

R{n(t)} est indépendant des symboles a; pour tout i, on peut conclure que xy (%) et & 1 (%)

sont décorrélés et par conséquent tanh (—QLk 1(@)) et &y, 1 (73) sont décorrélés. Nous obtenons
T
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comme résultat :

ks = %E[tanh (mk’l(;—k)>2}E[jﬁ;ﬂ’l(’i’k)ﬂ. (3.98)

n m

2
n

2
— Calcul de F {tanh ('Lk’l(Tk)) } :

En se basant sur (3.90), la fonction de densité de probabilité de yi(7;) pour des symboles
équiprobablement transmis est :

{e \ (:1:— 1% )+ k(ml)gﬂ
252
Frat(@) = e
= 'v/j?ﬁ exp (\—Iz;l)cosh (gi) (3.99)

Par conséquent :
) 2

Utilisant la relation sinh(z)? = cosh(z)? — 1, et 'expression générale de I'intégrale suivante

pour 3 >0 [37] :
/+OC (*[j .2) I ( )d _ l Az ﬁ (3 101
/. exp(—fz7) cosh(az)dr = 5 5 exp A .101)

WIH

(3.100)

/| V2ro Joso coah(

1
E[tanh(M\Q] _ ”{p(jﬁ 5mh(
L \ o2

lQ| s~s

a

nous obtenons :

[ 1 z°
. 9 exp | —5= oo EXD T
E[tanh(—”’l(’k)) ] = 1- \ 2”“}/ \ Lol (3.102)

2
o 2o
cosh =
o-ﬂ

n

— Calcul de £ {i‘k’l(m)?

Nous avons :

Elaatny] = ][ X angons +afe{vk(m>}} | Sk n) + R |

= FE Za, Cnf(mT) —o—Z‘R{m}Zh(?T kT—Tk)}

i=1

Nous trouvons donc :

2
Elip1(m)?| = g(mT 2+U—" 0). 3.103
] = S anTy + o (3.103
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3.3.3.3 Mode assisté par le code

Soit Ax le LLR en sortie du décodeur a l'instant %k, on a donc :

exp (i%)
Play==+1) = — (3.104)
2 cosh (71")

Ainsi, en partant de (3.94) et en moyennant par rapport a la probabilité a priori des symboles

BPSK transmis a, on obtient :

/(‘ h(“ /\k\

+ =
2 )
log (P (rx|7x)) = log + K. (3.103)
cosh )

Par suite, selon (3.78) :

A zp1(mh) \ 2 ,
Jp = {tanh ( £ 4 U“—g”“)) a‘nk,l(rk)Q]. (3.106)
o3 2 o]

.

En choigissant un entrelaceur de taille tres importante, nous pouvons supposer que les sym-

boles transmis sont mutuellement indépendants [11, 90]. Nous pouvons donc considérer que

tanh ( LA MJV”) et &y 1(7) sont décorrélés.

2 a2

n

Nous avons alors :

1 e | za(me)\? 5
Jp = FE[tanh (7 J == ) }E[i:kﬁl(m) } ; (3.107)
n

O-’I’ 3

ou [fi;k.lﬁ'k)ﬂ =F [j(]k(Tk)ﬂ est dounée par (3.103).

2
— Calcul de E[tanh()\" + yk(z >) } :
2 o

Se basant sur (3.90) et ayant les LLR, Ag, la fonction de densité de probabilité de yx (1) est
donnée par :

it = o8 (55 on () (5
sn ? el

1 2+ 1 ANz
D ———cosh| —+—=). 108
mgexp( 53 )(’051(2 +02) (3.108)
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Par conséquent :

E |:tanh (% +

2
cosh (%) V2mo 2
1 P )\k T 2
exp Y / | o SO > + pol ( 2 ;
= T exp *F L
cosh (%) Vang T T® cosh (?)

1. . - 2
En utilisant de nouveau la relation sinh(x)? = cosh(x)? — 1, nous trouvons que :

sl
| —
—+
[s¥)
B
=
N
<
=
Q |~
el
N
S—
¥
—_
|

ou

1
exp (__2> [ ptoo A 2 oo EXP (_2 :
20 f cosh (—A + 1) exp (—TT) dx — f — N 07

cosh (%) V2mg =T

1
<p [ ——
exp 3572

7
cosh (

I

/\\jf\ J /A;}; 1\ WJ
- 2' L - 2 ‘} — R
2)\/ bives L0>1(2+ 2)

+o0 A . "2
= foc cosh (7'1‘ + %) exXp (—%‘2) dz.

Comme cosh(a 4+ b) = cosh(a) cosh(b) + sinh(a) sinh(b), alors :

+oo Ak
I = / cosh (7> cosh(

x x2 oo YR x x?
;) exp (ﬁ) d+ [m sinh <7> sinh (;) exp (E)

Le sccond terme de Iy est intégrale sur R d’unc fonction impaire. 11 est donc égal & 0. En sc

basant sur (3.101), nous obtenons :

Ainsi :

FE {tanh (/\

I,

Ak
2

+

a

2

+eo Ak T CL'Z
/x cosh (?) cosh (;) exp (F) dx

1
cosh (%) V2710 exp (—) .

o2

O

2 P\ —53 +oo OXP\ T3
yk(Tk)) ] _ 1 20 / 20 T,

cosh (%) V2o

~% cosh ();—k + %)

(3.110)

(3.111)

Afin de pouvoir évaluer l'estimateur CA proposé pour des modulation QAM, nous passons

maintenant au calcul de .JJp correspondante dans les trois modes de transmission.
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3.3.4 Calcul de Jp pour une modulation QAM
3.3.4.1 Mode assisté par les données

Pour le mode DA, I'expression de Jp est la méme que celle obtenue pour des signaux BPSK

donnée par (3.93).

3.3.4.2 Mode non assisté par les données

Afin d’évaluer I'expression de Jp, nous avons besoin de développer l'expression de P(ry|1g).

En partant de (3.94) et en supposant que les symboles transmis a sont équiprobables, alors la

fonction de vraisemblance devient :

1 C (R{Tze(me) ]
P(rylm) = exp | —+ '
(rilme) M LZE; 202 P o2 22
S n ISR (2 119)
= ULp\TE), (D.112)
ou V = {v1,v1,...,up} est la constellation de taille M.

En considérant uniquement les constellations QAM carrées, nous pouvons exploiter la symétrie
de la constellation afin de factoriser Hy (1) dans le but de linéariser la fonction log-vraiscmblance.
Dans ce cas, la taille de la constellation s’écrit comme étant une puissance carrée de deux,
M = 2%,

Counsidérons V le sous ensemble de la constellation ayant des parties réelles et lmaginaires

positives. Si © appartient & V alors il g’écrit :

0= (2m — 1)d, + j(2n — 1)d,, (3.113)
oit {m,n} € {1,...,2°" 1} et d, est la distance inter-symboles qui a ’expression suivante sous
I’hypothese de symboles d’énergie normalisée :

or—1

d, = . (3.114)
\/2:0 2 p1(2k — 1)2
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Notons que ¥V = V{JV*|J(=V) J(—V*). Ainsi :
. p( 12)
e | il
_ 202 R{v*wp(uw)} ) RA{v* (1)}
Feln) = Z 2ol M {exp ( o} e o2
R A0z (d R{vxs
b o (BOSUDY | o (EOmY)
oxp ( lffg)
X F—
202 L R{?}zpa () {0} 2p,2(m1) N
ey ) )
ol wp 1 (%) = R{xp(mi)} et zg2(m) = S{wr(re)
En utilisant (3.113), nous obtenons :
9p—1gp—1 . 5 . 5 5
4 1 23 (@m—1)2+ (2n —1)% ,
Fr(mp) = W Zl Zl cxXp (* 202 dp
/rgm — 1\(4{ i 1’”;.\\ 7 /2"0 — 1\1’] iy z/"_j‘-\\
X cushk\ jzp ) '})coshk\ . 5 A '}) (3.116)
U'fl, Un
= ILLTk <’I‘K 1<Tk)> }L}; <Tk z{'ﬂk)) . (3.117)
ol o )2
2m —
or—1 2exp (— - 2)
202 E (2m — 1)d :c)
H, = It sh P 3.118
Il en résulte que :
dlog (Plr|m Hy (wp.1(m) . Hy, (wr2(T8))
g(m( elme)) — ( ’1€ DIM(TM ‘FMYE&Z(TR:% (3.119)
o7y Hi (T,1(Tk)) Hiy (Tg,2(T))
ol
: OH (x)
Hp(x) =
k) ox
op—1
2 (2m — 1)? 2)
== exp *‘—;d,
V2mo22p mZ:] ( 205 °
2m — 1)d 2m — 1)d,x
Ciliind ) PN (( T M') , (3.120)
. Oz 1 (T , Oz, 2T
B () = ——— (7) et @y o(Th) = ————= ( )

67;; di
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Nous trouvons finalement en utilisant I'expression générale de Jp donnée par (3.78) :

k)

Jgn = E ( k(21 (7

_|_

2
Hk(ﬂfm(?'k))) 1 ()"

: 2
H (o) \ .
3 (Hk <xk,2(Tk))) k!)‘( k)

Hy (2,1 (10)) Hy, (wg,2(70))

E

B (a1 (7)) Fl (@r2(72) ‘"'C""l(”)“’“”“ﬂ(’ﬁ"’)] |

(3.121)

Etant donné que xy 1(7x) (resp. xp2(7;)) et &x1(7%) (resp. & 2(7%)) sont décorrélés, alors le

troisieme terme de (3.121) est nul. De plus, xx1 (%) et 2p2(7%) ont les mémes propriétés sta-

tistiques. Par suite :

. 2
. (x -|
Jp = 2F (M\ Lk_l(ﬂ;;)z
\ Hk (@k1(7k)) ) '
— f— I T 1
Hj, (mm(ﬁc))) J R
avec
. aa
E [dg1(75)? ZE (k= )T) = 2(0).
NO]IS avons aussi :
. 2
H Hy(x T
p (Helona @D\ ] _ 17 (B oraD) o, i)
L\ Ak (wra(Te)) ) ] Jfoo \ Hr (Tr,1(78))

g ¢tant un filtre de Nyquist, le signal regu apres filtrage adapté peut s’éerire ¢
wg(T) = ar + vg(7),

ainsi :

P(ap(mg)) =

S e (- jze(7) —v?\ Plak = vi)
202 2ra?

veEY
af 1 (1) + @ o(7%)

= Hj(zpa(m))Hy (2r2(m1)) exp ( s

) |

(3.122)

(3.123)

(3.124)

(3.125)

(3.126)

(3.127)

Comme zy,1(7;) et zp 2(7%) sont respectivement les parties réelle et imaginaire de zy(7), qui

sont deux variables aléatoires indépendantes identiquement distribuées, alors :

Plzp()) = P(opa(mr))Plera(m),

(3.128)



Chapitre 3 Synchronisation temporelle dans le cas d’un retard variable 99

ol
f%,l(ﬂc)
P(zpa(m)) = Hp(zpa () exp —opT (3.129)
n
T!%Q(Tk)
Ploga(ri)) = Hil(wga(me))exp o |- (3.130)
n
D’on, on obtient :
+Oc
(Hk (@i (7 \ Hi(@)’ exp (f A\ dir. (3.131)
L\Hk Zr1 (7 ) ) J, Hy(r) \ 20/

En remplagant (3.131) et (3.124) dans (3.122), nous obtenons 'expression de Jp.

3.3.4.3 Mode assisté par le code

Considérons les symboles ar de la constellation QAM carrée, dont I'étiquettage respecte le
codage de Gray. Les résultats obtenus sont également vrais pour toute autre technique de
codage. La taille de la constellation est égale & M.

Nous considérons le mapping suivant du k™€

symbole ay transmis :
ar & 0SB oy (3.132)

ol bff correspond & la j™€ information binaire de ay,.

On peut supposer que les bits codés dans un symbole sont statistiquement indépendants en

utilisant un entrelaceur de grande taille [11, 90]. Considérons V,‘n la sortic souple du décodcur
a I'instant k ayant pour expression :
PlbF =1]
Moo=, m=1,---,loga(M). 3.133

L’information souple A o, est généralement obtenue apres plusieurs itérations de décodage souple.

Dans le chapitre précédent, nous avons développé 'expression de la fonction de vraisemblance
pour un retard constant 7 pour une modulation QAM (voir (2.79) et (2.87)). Le résultat obtenu
peut étre adapté a un délai variable dans le temps, ce qui nous permet d’obtenir ’expression

suivante :

P(rilme) = HP (21 (7)) HPP ' (@r2(7e) (3.134)

ou

. 2i — 1)2d2
Hi(z) = j;;_LZH“ exp( (12 z)d)cosh(w (—1)!2L )(3.135)
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p
1
We2p = H R (3.136)
I=1 2 cosh k%

p
1
Wg,2p—1 = HT), (3.137)

et By 0p(i) et i 9p—1(i) sont récursivement obtenues selons les équations suivantes :

o A (12i—1— 2~ 1\+1\ 1 N LY L
Oroplt) = Hk,zpfzK 5 \ 217 5= 1) : ) . (3.138)
A5

, 2i—1—2r"1 41
Okap-1(i) = Okap 3 (’ 5 | )exp (( ) [2) 3) , (3.139)

oll || est la partie entiere de x, 8 1(1) = 1 et 0 2(1) = 1.

(NN

Ainsi d’une fagon similaire au cas NDA, et en se basant sur le fait que xx1(7%) (resp. xx 2(7%))
et 41 (7)) (vesp. @ (7)) sont décorrélés, Uexpression de Jp est donnée par :

(pr (fL'k,l(Tk)))zl E [-’fk,l('rk)z} + F (—_/'{I?P_l (:5;672(7;9)))2} E [-7'7;.:,2(%)2] (3.140)

Jp = E
Hip (1 (i) H}fp 1(:1:;@.,2(7,1“))

L’expression de F [:i:hl('rk)z} qui est égale & F [fiﬁk,2(Tk)2] est donnée par (3.124). Suivant les

mémes étapes que dans le cas NDA, nous obtenons :

b2 (o
Plana(n)) = H¥(@i(n)exp (—“L;ﬁ”)), (.10)
2p—1 \ $%¢2(Tk)

Plega(te)) = H (z2(m)) exp oz |- (3.142)

Ainsi : )
Hzp(:rkg (7)) . 0 H]fp(¢)z eoxn [ 2 3

o (et} |- [ I () e 1)

) E{ H (zgo (7)) 2} _ /‘“" HE )P o ( i )dr (3.144)
2P Yzka(7e)) e WP TH2) 252 ) " '

En remplacant (3.143), (3.144) et (3.124) dans (3.140) nous arrivons & l'expression de Jp.

Nous mentionnons que les fonctions dans les intégrales impliquées dans (3.131), (3.143) et
(3.144), décroissent rapidement lorsque x augmente. Ainsi, les intégrales sur | — oo, +oc[ peuvent
étre approximées par des intégrales finies sur l'intervalle [—A, +A] et la méthode d’intégration
de Riemann peut étre utilisée adéquatement. L’évaluation de la BCRB est maintenant possible

puisque toutes les expressions impliquées dans les équations (3.74) et (3.86) ont été développées.
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Les BCRB pour les différents modes de transmission seront comparées aux performances de

3.4 Discussion des résultats obtenus

Nous utilisons les notations suivantes dans les figures du présent paragraphe. ” Un seul Forward”
pour dire que 'EQM est mesurée apres une seule itération Forward en ligne sans aucune
estimation Backward. ”Multiples Forward” (resp. ”Multiples FB”) pour une EQM mesurée
n " Simu”
est utilisé pour dire que la valeur obtenue est empirique, alors que ”Theo” fait référence a une
valeur de 'EQM obtenue théoriquement en utilisant les expression trouvées avec le modele
linéaire proposé pour l'erreur d’adaptation dans le paragraphe 3.2.2. [’algorithme en ligne est

I’algorithme faisant un seul aller, c’est-a-dire, nécessitant une seule itération Forward.

% 1 Forward (Sim)

1 Forward (Theo)
% 1F/B(Sim)

1ar% oo s — 1 F/B (Theo)

3 Forward (Sim)

%

Q0 s gl o o 3 Forward (Theo) 1
= 0 3F/B(Sim)
= 3 F/B (Theo)
2, -25 1) .
5 * @ BCRB en ligne
ki ; —— BCRB hors ligne
i P " i
* LA 3 T L 3
00 0000000000000000000000:
Y o0TO g B @ % & @ & & @ il
_35 1 "
L L Il Il 1 Il Il
0 5 10 15 20 25 30 35 40
observations

FI1GURE 3.5: Comparaison entre les EQM analytiques et empiriques & différentes positions &
lintérieur du bloc d’observation pour un RSB = 10dB, o,,/7' = 10~* et utilisant des signaux
BPSK et le mode DA.

Dans la Figure 3.5, nous présentons en fonction du numéro de 1’échantillon a I'intérieur du bloc,
les EQM et les BCRBs (en ligne et hors ligne) dans un contexte DA pour un RSB = 10 dB.
En augmentant le nombre d’observations, les performances en ligne sont améliorées. La borne
en ligne décroit et converge vers son asymptote donnée par (3.89). ’EQM de l'algorithme en
ligne & savoir "F” (aprés une seule itération Forward) sature prés de la borne correspondante.
Cette saturation est due a la fois & la nature variable du retard ct a4 'auto-bruit de la boucle
d’adaptation (voir (3.73)). La méme figure montre 'EQM d’une itération FB et sa borne limite

donnée par la BCRB hors ligne. On note qu’il y a un gain de 3 dB en termes d’EQM au niveau
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ione
L5110,
C

proposé, a savoir 'algorithme FB sont meillcurcs que celles de ’algorithme hors ligne ” Multiple
Forward”. Enfin, il v a un bon accord entre la simulation et les résultats théoriques de la section

3.2.2 ce qui valide notre modeéle analytique linéaire.

-‘22 T T
0 0 BCRB en ligne
o - = Asymptote en ligne| |
——BCRB hors ligne
_26 Lo Q .

=0F "'0,0 N=10 1

N=2 z
“ T You -5 -N 40
b N

)
o)
_/)p - 220000060060000006006006C060H

_38 L L 1 1 L
0 5 10 15 20 25 30 35 40

observations

F1GURE 3.6: BCRBs a plusieurs positions a l'intérieur du bloc d’observation pour un RSB = 0
dB, 0,,/T = 10~% et une modulation BPSK en mode DA.

%

La Figurc 3.6 rcprésente les BCRB hors ligne ¢t en ligne a chaque indice de temps pour
différentes longueurs de bloc ainsi que 'asymptote en ligne pour une longueur infinie du bloc
(donnée par (3.89)). Encore unc fois, on pcut conclure que la borne hors ligne cst toujours
inférieure a la borne en ligne indépendamment de la taille du bloc d’observation. En outre, le
nombre d’observations traitées au synchroniseur a un grand impact sur les performances du
systeme. Il est & noter que la meilleure estimation du temps dans un contexte hors ligne, est
obtenue au centre du bloc d’observation. En fait, a cette position, les deux observations passées
et futures, qui sont fortement corrélées, sont utilisées pour la récupération du retard. Toutefois,
moins d’information est introduite dans le synchroniseur aux frontieres du bloc ou la plupart
du temps seulement 1'observation passée (resp. future) est utilisée par I'itération Forward (resp.
Backward).

Dans la Figure 3.7, nous comparons, en fonction du numéro de I'échantillon a U'intérieur du
bloc d’observation, les BCRBs en ligne et hors ligne pour respectivement les modes DA, NDA
et CA, pour des signaux BPSK (Figure 3.7.a) et 16QAM (Figure 3.7.b). Pour le mode CA, un
décodeur turbo est utilisé. Il est composé de deux RSC identiques concaténés en parallele avec
un taux de codage systématique r = % et les polynomes générateurs (1,0,1,1) et (1,1,0,1). Les

valeurs LLR sont initialisées par les sorties du démappeur souple. Les sorties du turbo-décodeur
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(a) BPSK (b) IGQAM
-15 -15
¢-- BCRB en ligne NDA A BCRB en hgne NDA
¢ +BCRB hors hgno NDA = —0—BCRB hors ligne NDA
O BCRB cn ligne CA o BCRDB en ligne CA
E o BCRB hors ligne CA = © DBCRB hors ligne CA
e % BCRB en ligne DA = %0 BORD en ligne DA
2df BCRB hors ligne DA |{  -20(: ]
| 4
g | g |
= = =K 00000000000000000000009
g -251 /M 25\
= = =
o : ]
an)] z [sa]
230} ¢00000000000000000000000
‘ ; i 35 ‘ ‘ i :
100 200 300 400 500 0 100 200 300 400 500
observations obscrvations

ne sont injectées qu'une seule fois a 'entrée du synchroniseur. Un grand entrelaceur est placé
entre les deux RSC. Le RSB est fixé a 0 dB. Il est clair que les techniques hors ligne sont
plus performantes que les techniques en ligne (pour n’importe quel mode de synchronisation
DA/NDA/CA). On note que, les performances du mode CA sont meilleures que celles du mode
NDA et et sont quasi-similaires & celles du mode DA comme prévu. Des conclusions similaires a
celles tirées de la Figure 3.5 sont obtenucs concernant les BCRBs correspondants aux différents
modes (AD/NDA/CA).

La Figure 3.8 (resp. Figure 3.9) présente les courbes d’EQM et des BCRBs en fonction du RSB
au centre du bloc d’observation pour les deux scénarii en ligne et hors ligne, pour les modes
DA, NDA et CA et pour une modulation BPSK (resp. 16QAM). Pour les deux approaches en
ligne et hors ligne, le mode CA est plus performant que le mode NDA et s’approche du mode
DA sur un large intervalle de RSB. Cependant, de meilleures performances peuvent parfois
étre obtenues a 'aide d’un scénario NDA hors ligne comparé a un scenario CA en ligne pour
des signaux BPSK. Selon la Figure 3.8 pour des valeurs du RSB supérieures a 2dB la BCRB
hors ligne du mode NDA est au-dessous de la BCRB en ligne du mode CA. L’EQM du mode
NDA de l'algorithme Forward-Backward est plus faible que 'EQM de l'algorithme Forward
opérant dang le mode CA pour des RSB supérieurs a 7dB. Des performances équivalentes
sont prévues avec le scénario NDA hors ligne et le scenario CA en ligne pour une modulation
16QAM et pour un RSB inférieur & —2dB (voir Figure. 3.9). Dans un cas pareil, la boucle NDA
hors ligne est préférable vu qu’elle est plus simple a implémenter que la boucle CA en ligne.
A fort RSB, les BCRB en ligne et hors ligne deviennent confondues. En d’autres termes, le

probleme d’estimation d’un retard variable devient équivalent au probleme d’estimation dun
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BPSK _
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FIGURE 3.8: BCRB en ligne et hors ligne en fonction du RSB, /T = 1074,

s Ui/
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FicUre 3.9: BCRB en ligne ct ct hors ligne en fonction du RSB, o,,/7 = 1074, longuecur du

bloc = 2000, modulation 16QAM.

retard déterministe. Toutefois, comme illustré par les courbes d’EQM des Figures 3.8 et 3.9, en

pratique, il y a un avantage dans 1'utilisation de I'approche hors ligne vu

moins important. Pour les valeurs moyennes du RSB, le scénario hors ligne

que l'auto-bruit est

est plus avantageux

que le scénario en ligne : comme prévu par ’étude de la BCRB, un gain de 3 dB est apporté par

I'utilisation de I'information @ priori. A faible RSB, les performances des modes NDA et CA se

confondent et le mode DA réalise une estimation plus précise. Actuallement, dans les systémes
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modernes, les récepteurs sont souvent contraints de travailler a faible et & moyen RSB. On peut

3.5 Conclusion

Dans ce chapitre, un algorithme de lissage hors-ligne pour la récupération dynamique du délai
temporel est proposé. Cet algorithme repose sur l'estimateur au sens du MAP. Les perfor-
mances théoriques de la technique hors-ligne ont été déterminées et validées par les résultats de

re YA NDA ot (A Z}la fn;(* Dour

stimatours DA, NDA ot CA ols pou
des scénarii hors ligne et en ligne. Les performances de 'algorithme présenté se rapprochent
de la BCRDB hors ligne et dépassent la limite des performances des détecteurs classiques de
synchronisation en ligne. Les résultats de simulation montrent I’amélioration apportée par res-
pectivement les approches hors ligne et CA. L’approche NDA hors ligne est simple a mettre en
oeuvre étant une moyenne de deux trajectoires de I'algorithme du gradient. Néanmoins, cette

approche de faible complexité conduit souvent a des performances supérieures a celles du CA

en ligne, alors que ce dernier est plus complexe & mettre en oeuvre.

A ce niveau de la these, nous avons étudié le probleme de synchronisation temporelle sans
tenir compte des imperfections dues au canal de transmission. Ces imperfections, aflectent non
seulement les performances du synchroniseur, mais aussi les expressions et la valeur des bornes

limites de références.

Dans le chapitre suivant, nous allons présenter et proposer des algorithmes d’estimation du
retard temporel pour des signaux ayvant subi un évanouissement dont amplitude suit la loi
de Rayleigh. Nous allons également développer les expressions des bornes limites permettant

d’évaluer la pertinence de tels estimateurs.
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cas d’un canal a évanouissement

Dans les deux chapitres précédents, nous nous sommes limités a I'étude de la synchronisa-
tion temporelle en réduisant 'effet du canal de transmission au retard de propagation et en
considérant le cas d’un canal BBAG. En réalité, en particulier pour les WBAN, le signal trans-
mis subit un affaiblissement dii au milieu de propagation. Il est alors parfois nécessaire d’avoir

une connaissance sur le canal de transmission pour une bonne démodulation du signal.

Dans les systemes qui traitent les données recues par bloc et pour lesquels le canal de transmis-
sion ne peut pas étre supposé constant sur le bloc, le probleme de synchronisation temporelle

est directement intégré dans le processus d’estimation du canal.

La prise en considération explicite de la synchronisation temporelle est particulierement im-
portante lorsque le décalage temporel ne peut pas étre supposé constant sur la durée d’un bloc,
comme dans le cas des transmissions en flot continu ou lorsque le canal de transmission est a
évanouissement, [52]. Par contre, dans des cas plus complexes, par exemple lorsque la détection
des symboles s’effectue a 'aide d’un détecteur de Viterbi, la récupération du délai temporel et

Pestimation du canal sont étroitement liés. Nous nous placons dans ce dernier cas.

Dans ce chapitre, nous allons développer des algorithmes de synchronisation temporelle en
tenant compte de l'effet du canal de propagation. Les bornes minimales correspondantes se-
ront également calculées. Dans un premier temps, nous effectuons I’'étude d’un estimateur du
décalage temporel constant dans le cas d'un canal & évanouissement lent et dont les coefficients
sont estimés au préalable par le récepteur. Nous développons aussi I'expression de la BCR
hybride (par rapport a la modélisation déterministe/aléatoire des données) BCRH relative a
Pestimation d’un tel retard. Nous passons ensuite a I’étude du cas ou le canal de transmission
est inconnu par le récepteur toujours dans le cas d’un retard constant. Enfin, nous proposons
un estimateur pour un retard variable dans le cas d'un canal a évanouissement lent. La BCRB

relative a ce probleme d’estimation
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4.1 Synchronisation temporelle dans le cas d’un canal 4 évanouissement

lent pour un retard constant

4.1.1 Développement d’un estimateur au sens du Maximum de Vraisem-

blance dans le cas d’un canal estimé par le récepteur

Nous allons garder la méme expression du signal transmis s(t) :
s(t) =Y aih(t —iT), (4.1)
i

Dans un premier temps, nous supposons que le retard temporel est constant sur la période
d’observation et le gain de canal varie d'une mesure a 'autre. En introduisant 'effet du canal

PRC IR, I AT . . SNemenegeny [, I SR, [T TRTRRS.. I NN S VSRR . L SO S
CL au ICrald LCLIIPOLICL, 10 s51811dl TCgU peut AOllC » CCLILC COLLLLIC Clalll .
r{t) = a(t)s(t — 1) + nlt), (4.2)
\¢/ \EeA J NS \ 7

ou 7 est un retard temporel inconnu, a(t) est un processus gaussien complexe modélisant 'effet
du canal de transmission de fréquence Doppler fy et n(t) est un BBAG de moyenne nulle et de
variance O’% . Leffet des trajets multiples du canal peut étre incorporé dans le filtre h(t). Nous
considérons que f; est faible par rapport au débit des symboles, 1/T', alors le gain de canal
a(t) est supposé constant pendant la période symbole.

Considérons les vecteurs tronqués de dimension N, r = [ry,--- ,7n]7, s(7) = [s1(7), - ,s5(7)]T

avee sp(1) = s(kT—7), o = [0, -+ ,an]T ot m = [ng, - ,nn|?, représentant les N échantillons
des signaux continus r(t), $(t — 7) et n(t), respectivement aux instants k7. Les paramétres o

et 7 sont supposés respectivement, aléatoire (estimé par le récepteur) et déterministe inconnu.

Le £°M€ gehantillon du signal recu est donné par :

T = ogSE(T) + 1. (4.3)

4.1.1.1 Evaluation de la fonction de vraisemblance

La vraisemblance des données pour une valeur « de retard est donnée par :

() — a(t)s(t —u)|* d
Plrlayu) = 3 :UQCxp (—j%' 2 2(?2 ] t) (4.4)
1 ( i IrOF +la(®)s(t —w)| dt fTD%{T(t)Oé(t)*S(f—u)*}df)
BT R 207 + o 7

o Tj est la période d’observation. Notons que fTo 7(t)]?dt ne dépend pas de u. Selon [52, 69],

lorsque Ty est suffisamment large, 'effet du retard temporel sur l'intégrale du second terme au
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carré dans (4.4) peut étre négligé et par suite :
7\,7

a(t)s(t — )2 dt = / s dt = 3 aglasl? (4.5)
ik

k=1

En développant la derniere intégrale dans (4.4), nous obtenons :

/T r(Bo()s' ¢~ u)dt = [T O (a(t) Z aih(t —iT — 1)+ n(t)) a(t)* XJ: aSh(t — T — u)

Etant donné que le canal est lentement variable, nous pouvons écrire que «(t) = «; pour tout
t dans lintervalle de temps [i77, (i + 1)7']. Ainsi, si A(t — i7" — 7) prend les valeurs les plus
significatifs sur [¢7, (¢ + 1)T], on a, a(t) >, a;h(t —iT —7) ~ >, cga;h(t — T — 7).

Par suite :

/To r(t)a(t) s (t —u)dt = /To (EZ: aah(t —iT — 1)+ n t)) (Za a;h(t —jT — u)) dt

= ZZQ oeaZ/ h(t —iT — 7)h(t — JT — u)dt
+Za ]ht—jT—u) (t)dt.

Sachant que f'lb h(t —iT — )h(t — jT —w)dt = g ((j — )T — (T — u)), et en posant :

o) = w(u) 4wy (4.6)

RAM/ JRAW) KA/ \ J

ye(u) = Zalazg (k=0T — (1 —u)), (4.7)
i

up(u) = h(t — kT — u)n(t)dt, (4.8)

To

ou la vraie valeur du retard est notée par 7. nous aboutissons finalement & ’expression suivante :

22N R{ajaiz(u
Pma,a,u)mxp( S lowax® — 230 {%am(“)}), (19)

202

ou C est une constante indépendante de 7. xx(7) est vu comme étant la sortie du filtre adapté
a la réception, y(7) est sa partie utile et vy (7) est relatif au bruit gaussien coloré de moyenne

nulle et de variance crf,

Les symboles a; qui apparaissent dans (4.9) peuvent étre connus si certains symboles pilotes
sont envoyés dans de la trame de données. Dans ce cas, le DET fonctionne dans un mode

DA. Afin d’améliorer 'efficacité spectrale, ces symboles pilotes peuvent étre limités & un court
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préambule ou méme omis, auquel cas les a; sont estimés au niveau du récepteur. Dans ce
S J.UJ.}.\/ S

unc cstimation dure des symboles ag.

4.1.1.2 Détecteur cohérent du retard temporel au sens du maximum de vraisem-

blance

Lorsque l'on étudie le probléeme de synchronisation temporelle, il faut distinguer entre les
méthodes supérvisées et les méthodes non supervisées. Le premier type est motivé par la no-
tion intuitive disant que la synchronisation temporelle peut étre améliorée en exploitant la
connaissance des symboles transmis. En outre, étant donné que les données et le canal sont
estimés conjointement dans un récepteur cohérent, une technique combinant 'estimation du

vnehronias

1 at 1a o Ahraniaation tamnore
1 Tu 1 OVY ioilivlilipauviull UCJ.lJ.J:}ULU

oana
valla

> a.
de vraisemblance peut étre mis cn ocuvre pour estimer le délai. Dans le cas DA, cc DET met a
m £

jour la valeur estimée 7 du retard constant 7 a chaque symbole recu d’indice k selon I'équation
suivante : 5
. . . (U l
e = Th_1 + p*}?{ﬁvz«lz Bk( ) la=%,_; ] (4.10)
u

ou u est le pas d’adaptation et ¢ est la valeur estimée de ay. ap est remplacé par sa valeur
H b P k k- Gk p p

estimée d; dans un contexte DD.

En prenant un canal gaussien, nous retrouvons l'expression de l'erreur d’adaptation d’un

détecteur au sens du MV présentée dans le premier chapitre.

Afin d’évaluer la pertinence de 'estimateur proposé ci-haut, nous calculons dans ce qui suit la

borne minimale sur 'EQM correspondant au contexte considéré.

4.1.2 Borne de Crameér-Rao Hybride pour l'estimation conjointe canal/re-
tard

La BCR standard et la BCRB ont été introduites dans la littérature pour trouver un minimum
théorique & 'EQM d’estimation, respectivement, pour des modeéles de parametres déterministes
et des modeles de parametres aléatoires. Cependant, dans certains cas, nous avons plutot besoin
d’estimer conjointement un mélange de parametres déterministes et aléatoires. Par exemple,
dans les systemes réels, 'estimation du retard temporel supposé déterministe est souvent as-
sociée a une estimation du canal de transmission modélisé par une variable aléatoire. La BCR
et la BCRB ne sont alors plus pertinentes pour ces estimateurs. Bien que la BCRM [22] peut
étre utilisée comme une solution en marginalisant certains parametres indésirables, elle n'est
pas suffisamment proche de la vraie BCR. Par la mise en place d’un cadre général pour ob-
tenir Uexpression analytique de la BCRB adaptée a 'estimation d’un vecteur de paramctres

N
I

[59], une extension a été proposée par [73] pour certains cas pratiques ol le vecteur a estimer



Chapitre 4 Synchronisation temporelle dans le cas d’un canal & évanouissement 111

est composé mélange de parametres aléatoires et déterministes. Cette borne est appelée

d'u
BCRH nour BC
AN/

1nsivil pUul

Dans [40], une BCRH a été introduite pour l'estimation conjointe d’un canal dynamique et de
Poffset de la fréquence porteuse dans les systemes OFDM, modélisés respectivement par une
variable aléatoire et unc variable déterministe. Dans [7, 96], cette borne a ¢té calculée pour
une estimation d’'un offset de phase dynamique suivant un modeéle brownien avec une dérive
inconnue linéaire. Les auteurs de [88] ont proposé une BORH pour l'estimation conjointe d'un
offset de phase aléatoire et d'un retard temporel déterministe.

NODPIT v Avir 1o aghimnatin:
1

= A AT ala
ClOPPCLIICLIL cumuy ljl\ill\" uc 1a AL ol Wi K"‘)l:llllalrl\}ll

conjointe d'un canal de RayleiO‘h ct d’'un retard temporel constant. L’expression de cette borne
sera présentée dans les deux contextes DA et DD.
Les parameétres o et 7 inconnus sont respectivement modélisés par des variables aléatoire et
déterministe. Soit le vecteur de parametres inconnus suivant, :
_ T
p=lo,7]". (4.11)

Soit fi(r) un estimateur non biaisé du parameétre hybride g = [, 7|7 basé sur les observations
r. La BCRH peut étre obtenue dans un contexte en ligne ou I'estimée de p dépend uniquement
de l'observation en cours et l'observation précédente ou dans un contexte hors ligne ol la

totalité du bloe d’observations regues est considérée. La BCRH par rapport a g [84] vérifie :

Brafr [(A(r) = ) ((r) = )"'| 2 BCRH (1), (4.12)

oll a > B signifie a — B est une matrice définie positive.

4.1.2.1 Développement analytique de la borne de Crameér-Rao Hybride

D’apres [73] et [40], la BCRH se décompose en quatre blocs de sous matrices des tailles respec-
tives N x N, N x1,1x Net1x1 (ot NV estla taille de 7) :

BCRH"(a) berh'(a,7)

BCRH =
(1) berh? (o, 7) berh? ()

(4.13)
La BCRH est U'inverse de la Matrice d’Information Hybride (MIH) suivante [73] :

H(p) = Eo [F(a,T)] + EaIT [7AZ log (P(a]’r))] ; (4.14)
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ot P(a|7) est 'information a priori sur a et F(ax, 7) est la Matrice d’Information de Fisher

F(a,7) = Eyjo, [-Ablog (P(r]e, 7))], (4.15)

ou P(r|a, 7) est la fonction de densité de probabilité conditionnelle de r sachant « et 7.

Etant donné que «c et 7 sont deux parametres indépendants, alors P(a|7) = P(a) ct par suite :

2 log (P(ex))] oN,q

(4.16)
O~ 0

Eo[—A
Epjr [—24log (P(al7))] = ( “
%
Nous considérons le cas d’un canal de Rayleigh modélisant une propagation NLOS. Par conséquent,
« est une variable aléatoire gaussienne complexe de moyenne nulle et de matrice de covariance

R,,. L'information a priori sur « est alors donnée par :

Pla) = 1 exp (—a"Ro ') (4.17)
- (84
| R
En évaluant Tesuérance de Ia dirivie: sceonde de oo TP e Har rapport & . nois obienons
Lvaliicuiiu o1 \Jl)ll\/l CLLIUA Ul LU UL LV LA DLUUAZLIVN AW W) lua \1 \u}j IJ(LL L(hl}l}\ll U l/l.’ ENLAVAR (e R VAP AW NA W] Eiw)
o] — —1
Eo [-Ag10g (P(a))] = Ry, (4.18)
La matrice de covariance peut étre calculée en utilisant Pexpression suivante [78] :
2
[Ra]’nu,m = O'QJO (QTI'de(TL == m)) (419)

oll g, est 'écart-type de I'évanouissement du canal, f; est la fréquence Doppler du canal et

Jo(.) est la fonction de Bessel du premier type.

La MIF peut étre décomposée en quatre blocs de sous madtrices :

(4.20)

Fla,7) = ( F''(a) f”(aﬁ)) |

a1y (r)

ou :

F'{@) = FErjwar[~081og (P(rlena, 7)), (

FPlam) = Erjaar[-041og (Prlesa, 7). (
le (T = Fya,ar [—AZlog (P(r|e, 7)), (4.23)

P2(1) = Erjas [~A7log (P(rle,a, 7)), (

ou P(r|a, a, 7) est donnée par (4.9).

Evaluation de la matrice d’information de Fisher dans le maode DA
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Nous avons :

j ol W S S O (A 95
&= \&Ey MEE N LE s IV ) \Z &)
ou :
2
.
Jk:| 2' . (4.26)
o

Etant donné que « et 7 sont deux parametres independants, alors f'*(a, 7) = £2' (e, 7)7 =
On,1-

En se basant sur (4.24) et (4.9), nous pouvons déduire que :
£22(7) = py(0), (4.27)

Sy loPla?
2

g

ou p= est le RSB par symbole regu.

Dans le but d’évaluer 'expression de la MIH donnée par (4.14), nous avons encore besoin
de moyenner les composants de la MIF obtenue par rapport au vecteur a. Etant donné que
sculement £2%(7) dépend de o, alors sculement la MIF relative & Uestimation du retard 7 devrait
étre moyennée par rapport a a.

Calculer I'espérance de (4.27) par rapport a o est équivalent a faire sa moyenne par rapport

au RSB. Nous obtenons finalement :
B [£2(7)] = i(0), (4.28)

ol p = Eq [p] est le RSB moyen sur le canal.

Evaluation de la matrice d’information de Fisher dans le mode DD

T

Dans ce paragraphe, nous évaluons 'expression des composantes de la MIF pour des signaux
BPSK et QPSK. En comparaison avec le mode DA, seulement 'expression de f22(7') change.
Pour les signaux BPSK et QPSK, |ax|? = 1 dans (4.26). Le calcul de £**(7) pour des modulations
BPSK et QPSK lorsque les symboles transmis sont inconnus par le récepteur a été présenté
dans [50] pour un canal BBAG :

m=1n=1 m=1n=1

29 1 —pr z A . N.. i & A
2(r) = 40{ (1 - = xﬁ(p)) (p 3 gltm—n)T) - 79(0)) 9> Zg((m—n)T)},

pour une modulation BPSK ou :

172

B( )—fm e 2 (4.29)
P = —oo cosh (\/%x)(x
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et :
.’172 2
o2 p| 1D zge(a)e 2 da
- N N R +o0 qz(r) P_? N N 5
#2(r) =2 ( Plm=-nD) - Njo)) [ Lo P ((m—n)T),
(1.30)
pour une modulation QPSK o :
go(z) = 2¢~ %P sinh (2,/p2) (4.31)
et
G,(z) = 2¢7* cosh (2\/px) (4.32)
Avant un canal a évanouissement de Rayleigh, alors le RSB p suit une distribution exponentielle

et la fonction de densité de probabilité de p est alors donnée par :

1
Pp) = Eexp (%) , pour p > 0. (4.33)

Afin d’obtenir expression finale de la MIH, nous avons besoin de moyenner expression ana-
lytique de fQQ(T) pour des modulations BPSK et QPSK par rapport & p pour p > 0. Vu qu’il
est difficile d’obtenir analytiquement 'expression exacte des intégrales dans (4.29) ct (4.30) ct
moyenner le résultat obtenu par rapport au RSB, une intégration numérique peut étre utilisée
afin d’obtenir Eq [fzz(fr)]. Notons que les intégrales dans (4.29) et (4.30) décroissent rapide-
ment en fonction de x. Les fonctions intégrales peuvent étre approximées par une intégration
finie de Riemann sur l'intervalle [— D, + D] au lieu de | — 0o, +00[ avec un pas d’integration d. La
meéme technique peut étre utilisée pour calculer la moyenne par rapport au RSB sur l'intervalle
[0, D] au lieu de [0, +0].

Inversion de la matrice d’information hybride

En se basant sur (4.14), la MTH est donnée par :

_[FBa[F'(@)]+Ra™"  Ong "
H(p) = ( Ou P [ (7)]) (4.34)

Nous remarquons que H(p) est une matrice diagonale par blocs, par suite, en utilisant la
formule d’inversion des matrices blocs [43], la BCRH devient :

((Ea [F' ()] + Ra™) O, )
017 (Ba [2(1)])
~ (BCRHQ ON,I)

BCRH ()

O01,~v berh,
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4.1.2.2 Evaluation de ’estimateur proposé et de la borne hybride

Les résultats sont fournis pour des signaux BPSK and QPSK mis en forme par un filtre a
I’émission de type racine de cosinus surélevé avec un facteur de roll-off égal & 0.3. Le facteur

de suréchantillonnage du signal est égal a 8.

La Figure 4.1 montre les BCRHs relatives a 'estimation du canal et du retard temporel en
fonction de la longueur du bloe des symboles. BCRH , est donnée dans un contexte en ligne,
oll seulement 1'échantillon en cours et I’échantillon précédent sont pris en considération dans
Pestimation du canal. Le terme bcrh, est calculé dans les modes DA et NDA pour des mo-
dulations BPSK et QPSK. Nous avons également fixé f;7 = 0.001, qui signifie que le canal
varic lentement sur le bloc d’obscrvation. La BCRH , cn ligne cst la méme quelle que soit la
modulation ct quel que soit le mode choisi vu qu’elle dépend uniquement de la matrice de co-

LR, SN I - g, s Sonan PG g e comaiee® oo Ton o T TRGA
L L AVALIOLL. \JI1 11OLC dll"\l jue le 1mode A

+

5 | (S - e
251 Plus DEer1oriany

"D

mode NDA et que les performances ultimes dans le cas BPSK sont meilleures que pour

1T =0.001

T T T
a @ HCRB,, en ligne
5 NDA herhy,, QPSK
-0 -DA herb., QPSK
-10F - 0 i oo m s NDA hCI‘h’.‘ BPSE M
——DA herh,, BPSK

LICRI3, [d13]

observations
FIGURE 4.1: berh: et BCRH ,, en fonction des observations, f3T = 0.001, RSB = 5dB.

Dans la Figure 4.2, nous évaluons les BCRH , cn lighe et hors ligne pour différentes longueurs
du bloc d’observation et pour fyT° = 0.001 (qui caractérise la matrice d’autocorrelation du ca-
nal Ry). La Figure 4.3 présente, pour un RSB = 5dB, les BC RH ,, en ligne et hors ligne pour
far = 0.1

constant

(un canal qui varie rapidement dans le temps) et fg7' = 0.001 (canal quasiment
i

sur le bloc). Il a été montré que nous pouvons atteindre de meilleur
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d’estimation avec une technique hors ligne, puisque nous pouvons utiliser tout le bloc d’ob-

unc technique hors ligne parce que les observations actuclle, passée et future sont utilisées cn
méme temps pour 'estimation de gain de canal. Cependant, aux frontieres, nous ne pouvons
utiliser que 'observation passée si 'on se trouve au début du bloc ou bien 'observation future
gl Pon est & la fin du bloc. 11 est également démontré que, au début, la borne en ligne diminue
et donc la performance d’estimation est améliorée puisque 'estimateur utilise de plus en plus
d’observations. Apres la réception de certains échantillons de signal, la borne converge a son
asymptote et cela est dii au bruit d’observation. Par exemple, I'asymptote est atteinte plus

rapidement pour f;7 = 0.1 que pour f;74' = 0.001.

hors ligng ——

0r : enligne 1

HCRB, [dB]
.
-

_30 1 | i | |
0 5 10 15 2 25 30 35 40

observations

FiGUure 4.2: BCRH , en ligne et hors ligne en fonction de la longueur du bloc d’observation
(N), pour un RSB = 5dB.

Dans la Figure 4.4, nous affichons I’évolution de la BCRH , avec le RSB dans des scénarii en
ligne et hors ligne et pour différentes valeurs de fréquence Doppler. Il est clair que la BCRH ,

diminue avec le RSB et augmente si la variation du canal est plus rapide.

Dans les Figures 4.5 et 4.6, nous évaluons, pour respectivement des modulations BPSK et
QPSK, I'évolution de herb, en fonction du RSB pour f;7° = 0.1 et f;1" = 0.001 et pour
différents modes de transmission (DA et NDA). Le nombre d’'échantillons requs est égal a 40.

Comme l'on pouvait s’y attendre, herb, décroit lorsque le RSB augmente.



Chapitre 4 Synchronisation temporelle dans le cas d’un canal & évanouissement 117

10
5 - - -HCRB, hors ligne, f,T =01 |1
oo HCRB, en ligne, f;T =01
ok —a—HCRB, en ligne, f,T=0.001 | |
— HCRB, hors ligne, f,T =0.001

HCRDB,, [dB]

5 10 15 20 2% 30 35 40
observations

Fiqurk 4.3: BCRH ,, en ligne et hors ligne en fonction de la longueur du bloc d’observation
(N), pour différentes valeurs de f3T' de et un RSB= 5dB.

HCRB,[dB]

-0+ HCRBa en ligne, fT =101
-5} -1 —— Agymptote en ligne, f,;T = 0.1
o HCRBa en ligne, f,7 = 0.001

—8— Asymplote en ligne, [47 = 0.001

5 6 T 8 9 10
RSB [1B]

-30 1
0 1 2 3 4

FIGURE 4.4: BCRH, en ligne et hors ligne en fonction du RSB, pour une longueur de bloc
N = 40.
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BPSK
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—e—DA. #,T = 0.001

1 2 3 4 6 i 8 9 10

&
RSB dB]

F1GURE 4.6: berh- en fonction du RSB, pour une longueur de bloc V = 40 et une modulation
QPSK.

4.1.3 Algorithme de synchronisation & canal inconnu

Si le récepteur ne dispose pas d’une estimation des coefficients du canal, alors la valeur de
I'erreur d’adaptation de 'équation (4.10) ne peut pas ¢tre déterminée. De plus, certaines limi-
tations sont susceptibles de survenir avec la transmission en rafale et les applications & faible

latence étant donné qu'un tel algorithme pourrait ralentir le démarrage du récepteur [52]. Dans

ce cas, il est plus siir de compter sur les méthodes NDA | afin d’éviter 1es

Ol A, dll
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nour leg cananx BBAC telg aue les détectenrs de Cardner (211 e de tvne NDA 48] avant
yuu ES LOLLAV AN LA 00N A Lo \_i\.l\_, PAVWS IR VAW AW AWIFS S SR VAWER W E &0 B0 S F LW § LUJ.J \ %2 AV S vy L)y\/ LNAL7LA L'iUJ vy AAlliu
respectivement les équations d’adaptation suivantes :

Te = The1 + pR {ﬂﬁk(ﬁc-l)* (Ik+%(fk—1) — 1 (ﬁc—l))} (4.36)
et

Ty = Tp—1 + uR {IP L(Foe1)" (p—1(Fp—1) — Ik(ﬁwl))} - (4.37)

Des considérations mathématiques suggerent que ces détecteurs peuvent étre également utiles
avec des canaux a évanouissement. En fait, il a été montré que le détecteur de Gardner et le
NDA-ELD sont des approximations & faible RSB du DET au sens du MV [52, 66].

Ce qui est important a mettre en évidence ici est que les développements ont été faits dans
le cas d'un seul trajet et permettent de récupérer le retard temporel fractionnel (modulo 7).
Le cas d’un canal a trajets multiples nécessiterait 'incorporation d'un bloc d’égalisation. La

synchronisation correspondrait a trouver le retard du premier trajet (le plus court).

4.1.4 Borne de Cramer-Rao pour une synchronisation a canal inconnu

L’expression de la BCR relative a l'estimation du retard dans un contexte NDA est donnée

par : pon - ( { 1ob P<r| >D , (4.38)
ol /U sl 7 Bl (4.39)

et v = [a, a]’.

Malheureusement, le calcul analytique de I’espérance de (4.38) est difficile a réaliser. Dans ce
cas de figure, on a souvent recours a l'utilisation de la BCR modifiée dont I'expression est

donnée par [22] :
1 T

BCRM(7) = ———
CRM(7) = g o NE BNy’

(4.40)

ou F; est 'énergie moyenne d’un symbole, N est la densité spectrale de puissance du bruit et
& est un parameétre sans dimension qui dépend du filtre de mise en forme et dont 'expression

est donnée par :

+o0

/ T2 £2G(f) P
g: _oo+oo :

/ G()dF

— oG

(4.41)

G(f) est la transformée de Fourrier de g(?).
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.

A ce niveau, nous avons uniquement considéré le cas d’un retard constant sur le bloc d’obser-

n’est pas constant sur la durée d’obscrvation. Nous allons alors proposcr, dans ce qui suit, un

algorithme de synchronisation temporelle pour un retard aléatoire qui varie d’un symbole a

I'autre. Pour ce faire, nous avons opté pour un estimateur au sens du MAP.

4.2 Synchronisation temporelle dans le cas d’un retard variable

s
4]
jab)
=
o
=
Dy
o
o]
"3
—+
o}
-

Revenons a lexpression du signal requ r(f) utilisée dans la section précédente. Cette fois-ci,
nous considérons que le retard temporel introduit par le canal n’est plus constant sur la période
d’observation. Le signal recu s’écrit alors :

r(t) = alt)s(t — 7(8)) +n(t),
Y NELTY i v

A bl

~~
e~
e
o
"

oll 7(t) est le retard temporel.
Les paramoetres « et 7 sont supposés aléatoires.
En considérant que fy est faible par rapport au débit des symboles 1/7", alors a(t) peut étre

supposé constant sur une période symbole. Le signal recu est échantillonné au débit symbole.

Le k®M€ ¢&chantillon s’écrit donc :

k= oSk(Tr) + N, (4.43)

&
PPt e e T

ol ap = a(kT), 7o = 7(ET), si(m.) = s(kT — 71.) et ng le £¥® échantillon de bruit. Nous
k (kL) Tk k(T % k

supposons que le retard 7. suit le modele d’évolution de Wiener suivant :
Tk = Tk—1 + Wk, (4.44)

oil wy, est un BBAG stationnaire de moyenne nulle et de variance o2,

4.2.1.1 Estimateur du retard au sens du Maximum A Posteriori

Soit a le vecteur des symboles transmis. L’estimateur au sens du MAP de 7 est le vecteur u avec
la plus forte probabilité compte tenu des observations et des coefficients du canal. L’estimateur

du retard temporel s’écrit alors :

T = argm&x{P(u\r,a,a)}
= argmax {P(r|u,a,a)P(u)}
= argmﬁix{log (P(r|u,a, a)) +log (P(u))}, (4.45)
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ol 7 = [fq, T2, Tv] et u=[up,ug, -, un]
Potr 1. o ok a donnds. Fadépendamnce -dos Schantillons du modile 142 vormet. @8erive
+ lJ\_/J.lU(NJ.J\;\_/ ALY UVLAALGULAULLLIN /LD WLl dadvsudvdy \'1-'1&/ H\JLJLJ.\/\J AT SR O A
N
P(rju,a,a) = HP(T‘i|U-i-, a,q;), (4.46)
i=1
ou :
P(ri|u,a, ;) = d exp —w (4.47)
re T 2m02 Jop ’ '
Par suitc : N N
! 4 r— s () |2
P(rlu.a, a) = 5| exp _ 2z I ;WI(I@N : (4.48)
2mo; 20z

En laissant la durée d’observation Ty du signal r(t) couvrir un grand nombre N de périodes
symbole, on peut supposer que [52] :

; i — cvisi(us)[? N . |r(t) — ce(t)s(t —u(t))dt (4.49)

_ / |r(t)|2dt+/ a(®)s(t = u(®)2dt =2 [ R el st — u(®) ) dt.
To To 1o

Pour une durée T suffisamment large, le délai u(t) peut étre négligé dans l'intégrale suivante

[38, 54] :

/ |O¢(t)2,s‘(tu(t))|2dt:/ lou(t)[?|s(t) [2dt = Z\O@|2|a¢|2. (4.50)
To o0

Tt

T

D’autre part,

"R ()l st — u(t))*} dt = /

J1, I
(4.51)
En considérant que le retard temporel reste invariable sur la période d’échantillonnage, on peut

écrire que pour tout ¢ dans [¢7, (i + )T :

™t) = 5 (4.52)
alt) = o (4.53)

RQ [ a®) > ash(t — T —7(t) +n(t) | a(t)* > ajh(t —iT —u(t)) ¢ dt
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Par conséquent :

/ R {r(t)s (t — u(t)"} dt
To

13

~/To { (Z aja;h(t — 17— 75) + n(t)) Zcﬁafh,(t — i1 — u,)} dt

= R {Zafa;‘ Za a7/ h(t —jT —7))h(t — T —u, )dt+/ h(t—i'T—ui)n(t)dt) }
To

= R oja; Z&jajg((i—j)T—(fjfu,-))%»‘[lv Rt —iT — w;)n(t)dt

J J

{ \ vi(uq)

ou g(t) = h(t) @ h*(-t).

/)

Etant donné que le retard temporel varie tres lentement dans le temps, on peut alors considérer

que 7; ~ 7; pour des périodes symboles voisines. Ainsi :

/

l k yi@-i)
= m{Za (yi(ug) +Ui(ui))}

= R Z v a; u,@)}

i

[ ROWstt—u@)rd = %

N
1o

7
]

ol .
ous Ul)l;(—‘ll()llﬁ lllldl&‘lllell L: 4]

B
P

R {r(t)s(t — w(t))*} dt ~ Z@R{a fri(u))

JTy

ou z;(u;) est le signal regu aprés filtrage adapté :

Ti(w) = yilw) + vi(w),
yius) = > g (i — DT — (1 — wy)),
.

vilg) = i h(t — T — u;)n(t)dt,
0

g(t) = h{t)®h*(—1).

(4.55)

(4.57)
(4.58)

(4.59)

(4.60)

En choisissant h(.) comme étant un filtre en racine de Nyquist alors le filtre global g(.) donné

par (4.60) est un filtre de Nyquist. Vu que |r(t)|* ne dépend pas de u, alors son intégrale par

rapport & ¢ peut étre élliminée de la fonction & maximiser. Ayant un nombre fini d'observations

(4.54)
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N, la fonction (4.45) se réduit a :

c\Y i Ri{ataizi(w)}  |asal?
P(rlu,a, a) = b — , 4.61
huae) = (g ) o (3 (T en)) e

=1

ol (' est un terme constant par rapport a la variable w. A partir du modéle de Wiener (4.44)

nous obtenons :
P(u) = P(uy) ] Pluglui 1) (4.62)

N s s 2
= P(uy) %exp (M) : (4.63)

Aiinad 1o vl dien Ao rmavimtaaticns (A AEY At ol boritra
Ml l’ 1 lJLUlJll,lllL, uc liaxiiiimsaviouln \“t ‘—IU} |)ULLU D CULILT
T =argmax {Az(a,u, )}, (4.64)
ax A, ol \ )
oll :
Uy — Uj—1
Bifs, 1, &) Z}E{a o zs(us)} + log (P Z Ba=tug)” ’ (4.65)
71 A 20’
=1
. dlog (P(u1)) , 7 , -
Si nous supposons que 87 = 0 (dans le cas d’absence d’une connaissance a priori
i

sur u; ), alors le gradient de Ar (a u, ) par rapport & u est donné par :

ag.al Oxklur) Ukt1 — Uk

e k=1
o2 Auy, o2, ’ ’
atal Oy (ug Upr1 — 2Up + Up
Valdp(a,u o) = R I"Z’“ (ur) o T 2’“ i L k=2-.. ,N—1;
gn* . auk O
aja; Oz (u) Uk—1— Uk , _
D1 = - + 5 ,k=N.
oa duy Ta

Afin de résoudre ’équation V,Ar(a,u,a) = 0, nous pouvons implémenter algorithme du

gradient suivant :

2 2
T =T2+ O_—R{ i » 021 (71)

()711
7 e 1o e,
3, = Lhl + k-1 4= o5 \FE 1 G Th(Tk) k=2 ,N—-1; (4.66)
2 20 o7y,
o OLN(TN)
[ — s _R g | .
N =1n 1+‘7n { ANy BEx }

Cette solution étant similaire & celle trouvée dans le cas d'un canal gaussien, nous pouvons
alors proposer le méme algorithme d’aller-retour (Foward- Backward) hors ligne afin d’estimer

le retard 7.
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4.2.1.2 Algorithme d’estimation hors ligne

Considérons l'erreur d’adaptation pour i € {k — 1,k + 1} :

R « OTE(T;
2k (7, ap, o) = NSR{%% ;%(kl)}: (4.67)

et les équations d’adaptation suivantes, respectivement des algorithmes Forward et Backward :

~(F ~(F) ~(F

#2484 G e o) (4.68)
E B B “Q
Tfi ) 2 —154»1 2k (A( )1Jakvak): (4.03)

A partir de (4.66) et des expressions précédentes, nous proposons l'algorithme d’aller-retour

qui combine la boucle d’aller en ligne avec une boucle de retour :

[ A(B) A( )+Zl( B),a1,a1>§
1/ .n

L(FB) (BY | A L . P
Th 21 2&’“ +Tk, ) pourk:Z,--- SN —1; (4.70)
() (F
1‘(\7) —7—7(\] )1+Z7V( TN 1 ay, QN)

Comme dans le chapitre précédent, I'algorithme hors ligne proposé peut étre itéré en alternant
les boucles Forward et Backward. A chaque itération, I'algorithme sélectionné est initialisé par
la derniere valeur estimée par ’algorithme précédent.

On remarque que le terme d’adaptation zg (7, ag, ) depend des symboles transmis. Ces sym-
boles peuvent étre connus par le récepteur. En pratique, des estimées ay et & des symboles

transmis et des coefficients du canal sont calculés par le récepteur et remplacent a; et oy dans

{4700
(*.1U).

4.2.2 Etude du cas d’une synchronisation a canal inconnu

Lorsque le canal n’est pas estimé au niveau du récepteur, ou bien si I'on veut éviter I'estimation
du canal, nous pouvons opter pour un algorithme hors ligne de type NDA. Pour ce faire, il suffit
de remplacer Uerreur d’adaptation, zx(7;, ag, o), par Verreur d’adaptation de Palgorithme de
Gardner ou par celle du NDA-ELD.

L’équation d’adaptation de l'algorithme FB devient :
A(B) »(B) N, (%2(5));
Ty = ( (2] + A(F)) ,pourk=2,--- N —1; , (4.71)

AP =P, 4 D)
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ol1, pour un algorithme de Gardner :

w(HD) 2 pR IA]XﬁED(MAﬂib—ﬂ%fﬂﬁib) {22
g

zk(“é]i)l) £ uR 1" 1(’?2?1) (:Ek(ﬁf)l) - $k+1(7tk(,]+3)1)) . (4.73)
o =
2

4.2.3 Borne de Cramer-Rao Bayésienne sur ’estimation du canal et du re-
tard

Commengons d’abord par définir le vecteur aléatoire g = [, 7]. La borne de Cramer-Rao
minimale d’estimation du vecteur g est la borne de Crameér-Rao Bayésienne. Soit P(u), la
probabilité « priort sur le vecteur p. La BCRB est donc obtenue en inversant la matrice

d’information bayésienne suivante [84] :
By = Eu[F(p)] + Eu[- Al log (P())], (4.74)

ot £, et Aﬁ sont respectivement 'espérance par rapport au vecteur u et 'opérateur Laplacien ;

F(p) est similaire a la matrice conventionnelle d’information de Fisher [43] :

F(p) = Er - Al log (P(r|u)]. (4.75)

Le premier terme de (4.74) considére la moyenne par rapport a p de 'information apportée
par 'observation r. Le second terme dépend de I'information a priori sur p. Les éléments de
la diagonale de I'inverse de B, donnent la BCRB par rapport a p.

Dans ce qui suit, on distingue deux types de BCRB, a savoir, la BCRB dans le mode de
synchronisation en ligne ot seulement les observations actuelle et précédentes sont utilisées et
la BCRB dans le mode de synchronisation hors ligne ot tout le bloc d’observation est utilisé.

La BCRB est I'inverse de la matrice d’information bayésicnne (MIB) B,,.

La BCRB se décompose en quatre blocs de sous matrices :

BCRB''(a) BCRB"Y(a,T) )
BCRB(u) = o1 99 (4.76)
BCRB* («x,7) BCRB*(T)
Etant donné que « et T sont deux parametres indépendants, alors :
Eo [—A%log (Plax On, N
By [~ log(Pu)] — 748 2 " (4.77)
on, N [— A log (P(p))]
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Nous adoptons un modele d’évanouissement de Rayleigh. Par conséquent, « est une variable
aléatoire: wanssienne: complexs de movenne mille ef de matrice de covariamee T —
(e AW VAW A S S bwuﬂﬂlhllll\_/ \_/UJ.LJ.t/l\_/A\_/ AV LW lJ.J.Uy\_/J.J.J.J\_a ALULLLIY UL UL LLIAVUL LU UG VA7V AL Ly ‘l/a- NAALALALLLIY, LIV WD
I'avons démontré dans la section 4.1.2 :

a[~08log (P(a))] = Ra™". (4.78)
La matrice de covariance peut étre calculée en utilisant l'expression [78] :
[Ralnm = 0oy 2mfyT(n—m)), (4.79)

oll o, est I'écart-type de I'évanouissement du canal, f; est la fréquence Doppler du canal et

Jo(.) est la fonction de Bessel du premier type.

La MIF peut étre décomposée comme suit :

F(p) = (1;“(“’\ Fiz(a T)\ (4.80)
\F“(a,7)  F=(T) )

F'Y Q) = By, [-A%1og (Prle, )], (481)
F2a, 1) = Eyjar [~L4 log (P(r|a, 7))], (4.82)
FlYa,7) = Eyjaqr [-AF log (P(r|a, T))], (4.83)

F2(1) = Epjar[-ATlog(P(rla,T))]. (4.84)

Sachant que e et 7 sont deux variables aléatoires indépendentes, alors F'*(x, 7) = F* (o, 7) =

On,n et par conséquent :

Eu[F ()] = (Ea ([)1; Afa)] - ([)1]:5;\27)])’ (4.85)

4.2.3.1 Borne de Cramer-Rao bayésienne hors ligne

Selon (4.75), et en se basant sur lexpression de P(r|r,a) donnée par (4.61), nous pouvons
déduire que F22(1) est une matrice diagonale, independante de 7¢. Ainsi, le premier terme de
(4.74) s'écerit :

E.[F(1)] = D, (4.86)
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k‘eme

ol D est une matrice diagonale dont le élément de la diagonale est donné par :

B dlog (P(rx|me. cx)) \
- E ( o ) 1 (4.88)

Nous remarquons que 'expression de I ne dépend pas de 7. Les éléments de la diagonale de

la matrice D sont alors égaux et par conséquent elle s’écrit :
D=JpINn (4.89)

ou In est la matrice identité N x N.

| R | 3

D’autre part, et d’aprés U'expression de P(r|T,a) donnée par (4.61) :

F(o)'" =diag(Jy. -, JIn), (4.90)
ol Cog
Iy = ";’2' (4.91)
Par suite, nous obtenons :
Eo [F(a)''] = diag(J1,- -, In). (4.92)

A partir de (4.63), le dernier terme de (4.74) implique le terme suivant :

/1 o 1 0 0 \
ai, (o1
1 2 1
— = e 0] 0
o? o2 7z,
O «
Er[As log (P(T)] = _ , (4.93)
0 ; 0
il 2 1
0 - < =
7T
0 0 0 - —
O-U] O-'(U
. 9% log (P(T . o .. ) ) o
ou G = Ep, [M} Si l'on considére qu'il n'y a aucune information a priori sur m,

(9T12
alors G = 0.

Par conséquent, en se basant sur (3.74), (4.86) et (3.79), on obtient :

E, (F! R, ' o
B, - (F' () + NN (4.94)
On,Nv GnN
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avec
A+1 1 0
1 A 0
Gy =/ _ ; (4.95)
0 5, T4, s, 0
: A 1
0 0 0 1 A+1
9 1
ou A = —o JD—Qetb’———Z‘

La matrice B, est une matrice diagonale par bloc. Son inverse est alors donné par :

B- ((Ea [F' ()] + Ra™") ONjf_Vl)_ (4.96)

P!

[ p——
v

N, N N

D’apres le chapitre précédent, Uexpression de [G Nfl] k. qui mene dircctement & 1'expression

de la BCRB hors ligne est donnée par :

1 n2
52
G ek = IGN| p1(5+’/1)2 U 03B )y A‘,Q(Vf 2y M e Ty 2) ;
(4.97)
ol |G| est le determinant de G donné par :
IGn|=(A+2)8 (/)11/1 + povy~ 1) : (4.98)
et pourm=1,2:
1 Jp , 4
= —+=[(1+(-]D)" 1+—— 1, 4.
Um 12“ + 5 ( +( ) X —+ JD(T_%)> ¥ ( 99)
4 2
1+ —+(-)™x (14 )
r'] zyf]
om = D . Tl (4.100)
2,/1+4+ —
O'.LZUJD

Passons dans ce qui au développement de 'expresion de Jp dans un contexte DA, ol les

symboles transmis sont connus par le récepteur. Calcul de Jp dans un contexte DA

Dans un contexte DA et en se basant sur (4.61), nous obtenons :

8% log (P(ri|mh, cvg aglPlag]? . )
( 55 2' No_ sl |2 | §(0) = —pxg(0), (4.101)
Tk On
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|06A;|2\CEA:\2
2

n

avec pp = est le RSB par symbole recu.

Par suite,

& log (P(ry|7k, ax))

B : —ii(0), (1.102)
It
ol p est le RSB moyen par symbole.
Calcul de Jp dans un contexte NDA
Dans un contexte NDA, 'expression de .Jp est donnée par :
9% log (P(r3|
Jp=E (Plrelm)) (4.103)
ar;

Ftant dannd alte cotte avnroagion »ioct 1y la & abhtanir analvticatiement il eat intérocaant
AJUCULIL UU1ii1c l_llAU wvouuvo CAPLUDDiUll 11 Cou 1 b vUJuoliiig Cbllal) Ul Ll‘:lllcllb, 11 COUu Liuvc1roooduliu

=

dans ce cas d’utiliser Jus, I'équivalent de 'inverse de la BCRM pour un bloc d’échantillon de

taille N =1, au lien de .Jp

PP L, ar VIR Ly n

En utilisant (4.40), pour N = 1, nous obtenons :

SFQEESNO

o (4.104)

I =

oll Ey est 'énergie d'un symbole et € est donnée par (4.41).

4.2.3.2 Borne de Crameér-Rao Bayésienne en ligne

La valeur de cette borne séquentielle a l'indice K, Ck, est égale a l'inverse de la matrice
d’information bayésienne & U'indice (K, K). FEn d’autres termes, la valeur de la borne en ligne a
Iéchantillon K est la méme que celle de la borne hors ligne a l'extremité d’un bloc d’échantillons
de taille K.

Ainsi, nous obtecnons :
Ck = [By 'lkk (4.105)

Nous allons illustrer dans les Figures 4.7, 4.8 et 4.9 les résultats trouvés. Dans la Figure 4.7,
nous présentons les bornes hors ligne et en ligne sur I’estimation d'un retard variable dans le cas
d’un canal BBAG et un canal de Rayleigh pour f,;7° = 0.001 et un RSB = 10dB. Les signaux
transmis sont de type BPSK filtré par un filtre en cosinus surélevé caractérisé par un facteur
de roll-off = 0.3. L’écart type vaut o, = 1073. Nous remarquons que les bornes bayésicnnes
dans le cas d'un canal a évanouissement de Rayleigh ont la méme forme que celles obtenues
pour un canal Gaussien mais translatées vers le haut. Dans la méme figure, nous comparons

I'algorithme aller-retour apres des itérations multiples et algorithme en ligne apres une scule
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T T T
- & - Forward, Rayleigh
—o—FB, Rayleigh
- - -BCRB en-ligne, Rayleigh
. —— BCRB horsligne, Rayleigh
R ——BCRB hors ligne, Gaussien
L : © |- - -BCRB en ligne, Gaussien
T ——FB, Gaussicn §
- & -Torward, Gaussien

EQM et BCRB [dB]

5 10 15 20 %5 30 35 ]
Observations

FIGURE 4.7: BCRB., en fonction du numéro de l'observation, f;1" = 0.01, SNR=10dB,
BPSK.

itération aux bornes bayésiennes hors ligne et en ligne en fonction du numéro de 1’échantillon
dans le bloc. Comme prévu, une amélioration de 'EQM est constatée avec la technique hors

ligne.

Ces résultats sont confirmés dans la Figure 4.8 qui montre la valeur des bornes en ligne et
hors ligne au centre du bloc d’observation en fonction du RSB pour les mémes conditions de
simulation. On remarque une dégradation des performances en augmentant f;7", c¢’est-a-dire
lorsque le canal varie plus rapidement dans le temps. On note également, qu’a faible et & fort
RSB les bornes bayésiennes en ligne et hors ligne se rapprochent dans le cas d'un canal a
évanouissement. En fait, a faible RSB, 'utilisation d’un algorithme hors ligne n’améliore pas
les performances du systéme par rapport a un algorithme en ligne vu que le signal est noyé
dans le bruit. A fort RSB, 'information a priori exploitée par la technique hors ligne n’a plus

d’apport a 'estimateur étant donné que la qualité du signal est suffisamment bonne.

La Figure 4.9, présente les courbes d’'EQM pour un algorithine Forward et Palgorithme For-
ward-Backward de type DA en fonction du RSB ainsi que leurs bornes bayésiennes correspon-
dantes dans le cas d’un canal de Rayleigh pour fyI' = 0.01. Nous remarquons qu’a cause de la
dégradation introduite par le canal, 'EQM s’éloigne de la borne limite méme a fort RSB par

rapport au cas d'un canal idéal.
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T 1|
-0 -BCRB en-ligne, f;T' =0.1
—e—BCRB hors-ligne, f,T =0.1
- - -BCRB en-ligne, f;T=0001 1
—— BCRB horsligne, f;T =0.001
-4-BCRB en-ligne, eanal Gaussien
— BCRB horsligne, canal Gaussien||

BCRB [dB]

-5 0 5 10 15 20

RSB [dB]

FIGURE 4.8: BCRB. en fonction du RSB, N = 40, BPSK.
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FIGURE 4.9: BCRB ., cn fonction du RSB, N =40, f;T = 0.01, BPSK.
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4.3 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons évalué 'expression analytique de la borne de Cramér-Rao hybride
pour I'estimation d’un retard temporel dans le cas d'un canal & évanouissement de Rayleigh
dans les mode DA et NDA. Les résultats de simulation montrent que nous pouvons atteindre une
meilleure estimation du canal en utilisant des techniques d’estimation hors ligne, ot toutes les
observations du bloc sont utilisées. Nous avons également démontré que nous pouvons atteindre

de meilleures performances de synchronisation temporelle en utilisant le mode DA.

Les techniques de synchronisation dans ce chapitre et dans les chapitres précédents ont été
proposées pour des systemes & bande étroite et pour des modulations linéaires. Nous essayerons
dans le reste de ce mémoire de les adapter a la structure des signaux WBAN spécifiée par le
standard TEEE 802.15.6 pour la sous-couche NB.



Chapitre 5

Dans ce chapitre, nous allons considérer la norme WBAN. Ces réseaux portables sont basés
en partie sur les nouvelles technologies sans fil &4 trés faible consommation d’énergie tels que
les systémes bande étroite, ou "Narrowband” (NB), qui ont été proposés dans le cadre de la
norme IEEE 802.15.6 WBAN [1]. En effet, le standard recommande d’utiliser des modulations
différentielles pour les signaux transmis et spécifie une longueur fixe pour les signaux pilotes (le
préambule) et les autres parties de la trame. Afin de pouvoir utiliser les algorithmes proposés
précédemment, nous avons besoin d’adapter I'erreur d’adaptation des détecteurs a des signaux
différentiels et d’alterner entre les différents modes de synchronisation (DA, NDA, CA) en

parcourant les différentes partics de la trame.

Notre contribution dans ce cadre est un algorithme de synchronisation temporelle & faible
complexité pour un récepteur WBAN dans les deux cas d’un canal BBAG et d’un canal a
évanouissement de Rayleigh.

Ce chapitre est organis¢ comme suit. Tout d’abord, les spécifications du standard IEEE 802.15.6
pour le NB-WBAN fonctionnant dans la bande de fréquence 2.4 GHz sont présentées. Ensuite,
des algorithmes de synchronisation temporelle pour un récepteur non cohérent dans un canal
BBAG et un canal de Rayleigh sont proposés. Les résultats de simulation sont donnés dans

Iobjectif d’évaluer les algorithmes proposés.

5.1 Modélisation du systéme de transmission dans le standard
des WBAN

Cette section est dédiée a la schématisation du systeme et du canal de transmission dans les
réseaux WBAN selon le standard IEEE 802.15.6. WBAN est un réseau de capteurs sans fil

133
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c’est la ral d
de consommation d’énergic. Le groupce de travail IEEE 802.15.6 a déja défini les spécifications
des couches physique (PHY) et de controle d’acces au support (MAC). La couche MAC assure
la gestion efficace de ’énergie par un bon choix d’ordonnancement des paquets, de 'acces
an canal et des techniques de signalisation. La couche PHY est responsable de la sélection
des fréquences, la génération de la fréquence porteuse, la détection de signaux, y compris la
récupération du rythme, une modulation/démodulation et le chiffrement et le déchiffrement de
I'information. Etant donné que la synchronisation temporelle fait partie des fonctionnalités de
la couche physique, nous allons résumer dans ce qui suit les spécifications de la norme pour

cette couche.

5.1.1 Modélisation des canaux dans les réseaux WBAN

particulier pour les réseaux corporels, en raison de la complexité des tissus humains et du fait
que les antennes sont placées autour du corps humain. Par ailleurs, I’hétérogénéité des applica-
tions et par conséquent les différentes bandes de fréquences utilisées implique la connaissance
des modeles des canaux pour évaluer les performances de la couche physique dans différentes

positions du corps humain et dans différents scénarios.

La structure du modele de canal de propagation varie en fonction du type de la communication
WBAN et méme du scénario étudié. La norme IEEE 802.15.6, distingue 4 classes de modeles
en fonction de la position des deux capteurs considérés :
— CM1 : Implant & implant,
— CM2 : Implant a la surface du corps,

CM3 : Surface du corps a la surface du corps,
— CM4 : Surface du corps a lextérieur.
La norme définit également un certain nombre de scénarios pour différentes applications. Ces
scénarios sont représentés dans la Table 5.1.
En raison des réflexions par trajets multiples, la réponse du canal d'un WBAN parait comme
une série d'impulsions. En pratique, le nombre d’impulsions qui peuvent étre distinguées est
tres grand, et dépend de la résolution temporelle du systeme de mesure. Le standard n’a défini
que deux modeles pour le profil des délais. Ces profils sont relatifs aux modeles de canal CM3
(scénarios 4 et 5) et CM4 (scénarios 6 et 7) dans la bande 3.1-10.6 GHz. Vu que nous avons
choisi de travailler avec des systemes a bande étroite dans la bande 2.4GHz, le scénario S4 et le
scénario S6 sont les plus adaptés a notre étude. Afin de simplifier les calculs, nous allons nous

. un modele du

=
D
=
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=
=
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ot
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=
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seul trajet. Cela revient a considérer que le bloc

¢
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Modéle du canal | Scénario Description Bande de fréquence
CM1 S1 Implant a implant 402-405 MHz
CM2 S2 Implant a la surface du corps 402-405 MHz
S3 Implant a P'extérieur 402-405 MHz
CM3 S4 Surface du corps a 13.5; 50; 400 ; 600, 900 MHz
la surface du corps (LOS) 2,4; 3,1-10.6 GHz
S5 Surface du corps a 13.5; 50; 400 ; 600, 900 MHz
la surface du corps (NLOS) 2,4; 3,1-10.6 GHz
CM4 S6 Surface du corps 900 MHz
a lextérieur (LOS) 24:31-10.6 GHz
ST Surface du corps 900 MHz
a l'extérienr (NLOS) 2,4 3,1-10,6 GHz

TABLE 5.1: Modéles des canaux et scénarii

de synchronisation est précédé par un bloc d’égalisation permettant de réduire la dispersion

temporelle du canal.

En fonction des contraintes de régulation radioélectrique du spectre des différents pays, différentes
options de bande passante de fréquences ont été proposées par la norme. Sur la base de la gamme
de fréquence sélectionnée, trois sous-couches sont proposées pour la PHY :

La bande étroite, NB

La large bande, UWB
— Les communications via le corps humain, HBC

La sélection de chaque PHY dépend de 'application.

Human Body

N band PHY Ultra-wideband (UWB) PHY S
RHRYPRR MR ) Communications (HBC) PHY

FIGURE 5.1: Sous-couches définies par le standard IEEE 802.15.6

5.1.2 Spécifications du standard pour la sous-couche Ultra Wideband

La PHY large bande est basée sur la technologie UWB en particulier la radio a impulsion
(TR-UWB) et la large bande FM (FM-UWB)
— IR-UWB est caractérisée par la transmission soit d’une seule impulsion ou d’une suite d’im-

pulsions par symbole d’information.
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— Sa réalisation a faible complexité, ce qui cst cssenticl pour une faible consommation de
puissance.

— Le fait que les niveaux de puissance du signal sont de 'ordre de ceux qui sont utilisés dans
la bande MICS (dispositifs médicaux implantables). L'UWB fournit alors des niveaux de
puissance assurant la sécurite pour le corps humain.

Une faible interférence avec d’autres dispositifs et équipements médicaux.

1l existe deux modes de fonctionnement : le mode par défaut et le mode de haute qualité de

service (QoS). Le mode par défaut est utilisé dans des applications médicales et non-médicales

(TR-UWB est obligatoire pour la mise en oeuvre, tandis que FM-UWB est facultative). Le

mode haute qualité de service est utilisé pour des applications de haute priorité médicale. Les

1 1 1 r. 7 11 Ve - A | l DA " ONTT 1 1 Vel A o o
Dandces de irequcence allouces a i VD SOt | 9.1 a o Iz Ct dC D a 1U.0 uIlz.

Les différentes modulations utilisées sont données dans la Table 5.2. La chalne de transmission

Modulation

DBPSK

IR-UWB DQPSK
On-Off Keying

FM-UWB CP-BFSK

TABLE 5.2: Modulations UWB

d’un signal UWB définie dans le standard est donnée par la Figure 5.2.

Preamble

BCH Remove Pad
CRC
-« D <
. Header—[j‘

FIGURE 5.2: Chalne de transmission UWB

Demodulation
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Composant | Modulation | Débit symbole (ksps) | Débit de données | f{CK (MHz)

PLCP Header | FS-Spreader 41 164 kbps 42
PSDU FS-Spreader 41 165 kbps 42
PSDU FS-Spreader 82 328 kbps 42
PSDU FS-Spreader 164 656 kbps 42
PSDU FS-Spreader 328 1.3125 Mbps 42

TABLE 5.3: Spécification de la norme IEEE 802.15.6 pour les signaux HBC

5.1.3 Spécifications du standard pour la sous-couche Human Body Commu-

nication

électrique émis a travers le corps humain via des électrodes dans les bandes
7

NI, ovone 11mie laroetir de hand
Wiz aveC Ule 1argeur ae > €

La structure de la trame pour les HBC est donnée par la Figure 5.3. La chaine de transmission

Data Rate Pilot Info, Reserved :J:':;i Reserved | Sced Reserved
PLCP Header [0~13] MAC Frame Body Length CRCR
PLCP Preamble SFIVRI FLCP PSDU
Header
MAC MAC Frame Body FCS
Header Variable Length: 0~255 bytes ’
} e

I Transmit Order

FIGURE 5.3: Structure de la trame HBC

HBC est définie par le schéma de la Figure 5.4. Les caractéristiques des signaux HBC spécifiées

par la norme sont résumées dans la Table 5.3.

Dans cette theése, nous nous intéressons & la sous-couche NB dédiée a la communication des
capteurs mis en oeuvre dans le corps ou placés sur le corps. Nous allons dans ce qui snit

présenter les spécifications du standard pour cette sous-couche.

5.1.4 Spécifications du standard pour la sous-couche Narrowband

La sous-couche NB assure :
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Pilot

— =t
N ——
———PLCP Header———»| s2P #| FS Spread @

SFD——» FS Spread

Preamble
—» FS Spreader
B4-Gold Seq x 4 rep P

-+ Bilot-
<+ Filot- |

I Fs
MPDU' ‘ = iy @

(R

Demodulation

A

PHY Header

FIGURE 5.4: Chalne de transmission HBC

— T"activation et la désactivation du transmetteur radio

— I"évaluation du canal

— la transmission et la réception

La Table 5.4 résume les techniques de codage et de modulation spécifiées par la norme pour
les systemes NB dans les bandes de fréquences allant de 402 MHz jusqu’a 2483.5 MHz.

La chaine de transmission d’un signal & bande étroite définie dans le standard est donnée par

la Figure 5.5.

Ce systeme utilise un codeur systématique BCH(63,51,¢ = 2) ou sa version abrégée BCH(31,19,¢ =
2) ou ¢t = 2 fait référence au nombre d’erreurs qui peuvent étre corrigées apres décodage. Ce
code est choisi pour son décodage facile et de faible complexité. En fait, le décodage est basé sur
des méthodes algébriques connues sous le nom de syndrome de décodage [90]. Cela simplifie la
conception du décodeur et requiert I'utilisation de petits matériels de faible puissance. Des bits
redondants sont ajoutés aux paquets transmis pour une éventuelle correction d’erreurs au ni-
veau du récepteur. Le nombre limité de bits supplémentaires n’engendre pas une augmentation

importante du budget de puissance.

Nous notons également que le facteur d’étalement, qui varie en fonction du débit de données, de

la modulation et des parametres de codage, est mis en place afin d’assurer un débit de symboles
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Frequency Band Packet Modulation Symbol Rate Code Rate Information
Component (Kbps) BCH (n.k) Data Rate (Kbps)

402-405 MHz PLCP Header #/2-DBPSK 187,5 31,19 57,5
PSDU m/2-DBPSK 187,5 63,51 75,9

PSDU 7 /4-DQPSK 187,5 63,51 303,6

402-450 MHz PLCP Header GMSK 187.5 31,19 57,5
PSDbU GMSK 187,5 63,51 75,9

PSDU GMSK 187.,5 63,51 151,8

836-870 MHz PLCP Header 7/2-DBPSK 250 31,19 76,6
PSDU 7 /2-DBPSK 250 63,51 101,2

PSDU 7w/4-DQPSK 250 63,51 404,83

902-928 Mz PLCP Header 7/2-DBPSK 300 31,19 91,9
PSDU 7 /2-DBPSK 300 63,61 1214

PSDU m/4-DQPSK 300 63,51 485,7

950-956 MHz PLCP Header «/2-DBPSK 250 31,19 76,6
PSDU 7w /2-DBPSK 250 63,51 101,2

PSDU 7 /4-DQPSK 250 63,51 404,8

2360-2400 MHz  PLCP Header 7/2-DBPSK 600 31,19 91,9
2400-2483.5 MHz PSDU w/2-DBPSK 600 63,51 1214
PSDU 7/2-DBPSK 600 63,51 485,7

PSDU m/4-DQPSK 600 63,51 971.4

TABLE 5.4: Parametres de Modulation et de Codage

constant. Dans de mauvaises conditions du canal, il est préférable d’utiliser une modulation
d’ordre plus faible.

La fonction principale de cette couche est de fournir un procédé permettant de transformer une
e service de couche physique (PSDU) en une unit
de couche physique (PPDU). Comme on le voit sur la Figure 5.6, au cours de la transmission, le
PSDU doit étre pré-joint & un préambule de couche physique et & un entéte de couche physique
en vue de créer le PPDU. Au niveau du récepteur, le préambule de la couche physique et U'entéte
de couche physique servent a la démodulation, au décodage et a la livraison du PSDU. La méme
figure montre le format du PPDU. Il est composé du préambule du protocole de convergence de
couche physique (PLCP), de I'entéte PLCP et du PSDU, énumérés dans I'ordre de transmission.
Lc préambule PLCP cst la premicre composante du PPDU. Chaque préambule est construit par
concaténation dune m-séquence v de longueur 63 avec une séquence d’extension spécifique de
27 bits (010101010101101101101101101). Par conséquent, la longueur du préambule est égale

a 90 bits. Le but du préambule est d’aider le récepteur lors de la synchronisation temporelle.

L’entéte PLCP est la deuxieme composante principale de la PPDU. Le role de cette composante
est de transmettre les informations nécessaires sur les parameétres de la couche PHY pour aider
dans le décodage du PSDU au niveau du récepteur. L'entete PLCP peut étre décomposé en

un champ RATE ou de débit, un champ LENGTH ou de longueur, un champ de mode rafale
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BCH ; Bit
MPDU4>‘ Encoder H Pad Bits H Spreader H!ﬂte‘ﬁeaverw_’ Modulation
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FIGURE 5.5: Structure de la trame Narrowband

£

15 bits 4 bits 12 bits 7 bytes 0-255 bytes 2 bytes
PHY Header [HCs | BCHParty | | MAC MAC Frame |
Ol r |
bits Heoder Body piE
\ L . 1
A Iy I
A 1y 1
90 bits A L r.i'
Preamble PLCF Heoder PSO

FIGURE 5.6: Structure standard du PPDU

BURST MODE, un champ SCRAMBLER SEED, un champ de bits réservés, une séquence de
controle d’entéte (HCS), et des bits de parité BCH. Les bits de parité BCH sont additionnés
afin d’améliorer la robustesse de 'entéte PLCP. Cet entéte est transmis en utilisant le débit de
données d'entéte donné dans la bande de fréquences de fonctionnement. La taille de l'entéte
PLCP est égale a 31 bits.

Le PSDU est le dernier composant du PPDU. Ce composant est formé par la concaténation de
I'entéte de la couche MAC avec le corps de la trame et la trame séquence de controle (FCS). Le
PSDU est alors codé, étalé et entrelacé avant d’étre mélangé par le ”scrambler”. Il est transmis

a I'un des débits disponibles dans la bande de fréquences de fonctionnement.

Lors de la transmission du paquet, le préambule PLCP est envoyé en premier, suivi par l'entéte
PLCP et enfin par le PSDU.
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Le mappeur de constellation fonctionne sur la séquence de bits b(n), qui résulte de la concaténation

dnn
(o8

t du PSD1J. l\fr \ nat
U e 5y U7t ) (ool

dulations différenticlles suivantes : ——DBPSK 4—DQPSK ot g—D8PSK, Le flux de bits binaires,

b(n),n =1,.., N, doit étre mappé dans la séquence & valeurs complexes ag, k = 1,.., N/logy (M)

=
F-

selon 'équation suivante :
ar, = ag—1exp (jox) (5.1)

ol ag = exp(jn/2), N est le nombre total de bits transmis, M = 2,4,8 est la taille de la

constellation et ¢, est le changement de phase. Le mapping différentiel est utilisé pour éviter
]

D
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D
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Q

Le mapping de symboles varie en fonction de la bande de fréquence sélectionnée et le débit de
données (voir tableau 5.4). Dans los simulations, nous allons considérer la bande de fréquence
le 2400MHz a 2483.5MHz, po

d 00MH 83.5MH ur la

et 'entéte PLCP et un mappmg T _DBPSK ou ~ - DQPSK pour le PSDU. ¢y prend ses valeurs

s
selon la Table 5.5 pour une nlodulatlon —-DBPSK et selon la Table 5.6 pour une modulation

s

0 :
Z—DQPSK. Comme le montrent ces tablcaux, nous remarquons que le produit agaj | cst un

h(k) Pre akazfl
AR
1 3m/2 —3

TABLE 5.5: g—DBPSK mapping

b2K) [ b2k +1) | o ara;_|
0 n /A (1 13/ /9
U U T/ \L T J)/ V&
0 [ [3n/d]| (-1+)/V2
L 0 |/i] T=)/VZ
1 1 sr/a | (F1—j)/V2

TABLE 5.6: E—DQPSK mapping

signal binaire imaginaire dans le cas d’une modulation a—DBPSK et un signal quaternaire

complexe dans le cas d'une modulation E-DQPSK. Les modulations proposées pour la bande
de fréquence de 2400 MHz a 2483.5 MHz sont regroupées dans la Table 5.7

Sur la base des spécifications de faible complexité de la couche PHY ci-dessus, nous allons
développer dans le paragraphe suivant un nouvel algorithme adaptatif qui exploite le format
des données spécifié dans ce paragraphe pour la poursuite du retard temporel. Cet algorithme
combine une technique de synchronisation temporelle DA, si la séquence regue appartient au
préambule (connu par le récepteur), ot une technique non supervisée, lorsque la séquence reguc
appartient a Pentéte du PLCP ou au PSDU.
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Packet Modulation | Symbol Rate | Code Rate | Spreading | Data Rate
Composant (kbps) (k/n) Factor (kbps)
PLCP Header g-DBPSK 600 19/31 4 91.9
PSDU g—DBPSK 600 51/63 4 121.4
PSDU g-DBPSK 600 51/63 2 242.9
PSDU g-DBPSK 600 51/63 1 485.7
PSDU %DQPSK 600 51/63 1 971.4

TaBLE 5.7: Parametres de Modulation et de Codage pour la bande de fréquence de 2400 MHz
a 2483.5 MHz

Dans ce qui suit, nous allons développer des algorithmes d’estimation du retard temporel pour
les systemes a bande étroite. Nous commencerons par I’étude du cas d'un retard constant et

nous passerons ensuite a la récupération d’'un retard variable.

5.2 Synchronisation temporelle dans le cas d’un retard constant

Considérons le signal filtré et transmis s(¢) :

s(t) =Y ah(t —iT), (5.2)
i

ou a; sont des symboles indépendants et identiquement distribués de moyenne nulle tirés d’une

constellation DPSK, h(t) est la réponse impulsionnelle du filtre a Pémission, qui selon le stan-

dard TEEE 802.15.6 est en racine de cosinus surélevé, et T est la période symbole.

Le signal recu a travers un canal BBAG s’écrit :

r(t) =s(t — 1) + n(t), (5.3)

ou 7 est un retard introduit par le canal inconnu et déterministe, supposé constant sur la durée

d’observation et n(t) est un BBAG de moyenne nulle et de variance o2.

Dans le paragraphe suivant, nous développons un estimateur au sens du maximum de vraisem-

blance du retard temporel.

5.2.1 Estimateur au sens du maximum de vraisemblance

Le retard temporel est estimé au sens du MV en maximisant la fonction de vraisemblance selon
I'équation suivante [66] :

7 = arg max A(u, a), (5.4)
U
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ol a est le vecteur des symboles transmis,

—
ot
ot

~—

i, &) = o5 (—% /T In(t) — s(t — u)|2dt) ,

est la fonction de vraisemblance et Ty est la durée d’observation. De maniére équivalente, la
fonction log-vraisemblance Ay, (u, a) peut étre utilisée a la place de A(u,a). Selon [69] et d’apres
le chapitre 1, si Ty est suflisamment large, I'estimateur au sens du maximum de vraisemblance

pour un signal dont 'amplitude est constante et de module égal & 1 est donné par :

T = arg mt?x[\L(u,a), (5.6)
ol :
Ar(u,a) = O_—l{, S R{apae(u)} . (5.7)
[
xp(u) est le signal recu apres filtrage adapté dont expression est donnée par :
=Yg (6= DT — (7 — ) + /T Rt — KT — win(t)dt. (5.8)

g(.) cst le produit de convolution du filtre A(.) par son filtre adapté.

Pour des signaux DPSK, on utilise généralement un décodage différentiel au niveau du récepteur

qui consiste & démoduler fi(u) = zg(u)x)_,(u) au licu du signal rogu x4(u). En considérant

dp = apal ., Pestimateur au sens du MV de 7 peut étre donné par la maximisation par rapport
k—1 p

a u de la fonction de vraisemblance suivante :

Ad(u,d) = exp (y %{d}”ﬁ )}) : (5.9)

oMY (u, d)

Comme il est difficile de résoudre en pratique I'équation = (0 par rapport a u,

des algorithmes adaptatifs peuvent étre implémentés ; leur objectlif est de faire converger en
modifiant la valeur de u la dérivée de A4 (u,d) vers 0. Pour ce faire, nous utilisons I'équation

d’adaptation suivante qui met a jour a chaque instant k la valeur estimée de 7y, :
Tl = fk_1+u8k(dk,’fk_1), (5.10)

ol p cst le pas d’adaptation et eg(dy, 7x—1) cst Uerrcur d’adapation donnée par :

epldy, Tr1) =R { ]kafk( )‘T:f'k71 } : (5.11)

ar

Un tel détecteur d’erreur de synchronisation est appelé le détecteur au sens du maximum de

Of(1)
or

vraisemblance [52]. Comme nous I’avons vu dans les chapitres précédents, le terme —
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peut étre obtenu par interpolation de la version échantillonnée du signal recu et en évaluant la

Les symboles di sont connus par le récepteur si et seulement si ag et ag_, font partie du
préambule. L’algorithme de synchronisation opeére donc dans le mode DA. Cependant, si a. et
ax—1 apparticnnent a I'entéte du PLCP ou au PSDU, ils deviennent inconnus par le récepteur.
Dans ce cas, nous pouvons implémenter une technique de synchronisation temporelle non su-
pervisée qui utilise des estimations dures (Zk au lieu de dy. Néanmoins, cette alternative conduit
a une baisse de la précision de I'estimation surtout lorsque le RSB est faible et la décision dure

n’est pas fiable.

Notre contribution consiste également a proposer unc solution pour faire face a ce probleme.
En effet, nous pouvons tirer profit du bloc de démodulation en exploitant les informations
souples provenant du démappeur souple pour améliorer les performances du synchroniseur
quand aucun signal de référence n’est disponible. Pour résumer, I’algorithme proposé consiste
en une combinaison de l'estimateur adaptatif DA lorsque le symbole recu est une partie du
préambule et un estimateur souple adaptatif lorsque le signal recu appartient a Ientéte du
PLCP ou au PSDU. L’algorithme souple pour les modulations 7/2-DBPSK et 7/4-DQPSK va

étre présenté dans les deux paragraphes suivants.

5.2.2 Modulation 7/2—-DBPSK

De T’approche MV classique, nous dérivons ci-apres une nouvelle technique d’estimation du
retard temporel qui utilise les informations souples du demappeur afin d’améliorer la précision

de la synchronisation.

Considérons A Ia sortie souple du démappeur a I'indice de temps k& donnée par :
Plby, = 1]) (P[dk- = ﬂ)
A =1In (— =In|—=]. 5.12
Pl = Pt =3 P12

i i e W > , Yo 3 T
Comume il a été indiqué précédemment dans la Table 5.5, pour des signaux §-DBPSK, dy peut
étre considéré comme un signal binaire imaginaire. En se basant sur les résultats du chapitre 2
ou aussi sur [61] dans lesquels nous avons proposé un estimateur souple d’un symbole modulé

non différenticl BPSK, nous proposons 'expression suivante de dj, I'estimation souple de dy, :

- YN ) e
dy, = j tanh (—" + —\f{fW; 1)}) . (5.13)
2 o)
L’équation d’adaptation devient donc :
= Tt + per(dp, Fo-1), (5.14)

ol le symbole souple est donné par (5.13).

7
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5.2.3 Modulation 7/4—-DQPSK

Pour une modulation 7/4—DQPSK, d’aprés la Table 5.6, dy prend ses valeurs de l'ensemble

V = {wg, 11,2, 3} ol :
vo=elT, v = —uy, vg = vy and vy = —vg.
En utilisant le mapping suivant :
vy < 00, v & 11, v9 < 10 and vy < 01,

et en moyennant la fonction de vraisemblance dans (5.9) par rapport aux différentes valeurs

prises par di nous obtenons :
R{v! fr(
HZP = v;] exp (M) : (5.15)
o
=0
L’expression de Pldy = v;] est donnée par :

A A
Plde =] = uoxp ((2ba = D72 + (2hacyy = 1)), (5.16)

2
ou :

o P[bm = 1] 3
Am =1n (P[bm — 0]) . m e {2k, 2k + 1},
1

ﬁk ~ .
cosh M cosh A2k1
2 2

En remplagant Pldy = v;] dans (5.15) par son expression (5.16), nous obtenons :

A(r|u) H4[3k cosh (Ak 2?)?{?:3}\5)‘2{‘&(“)}) cosh (%’i _ el %{fk(“)}) .(5.18)

(5.17)

o o2

La dérivation de la fonction log-vraisemblance Ay (r|u) par rapport a v donne :

dAIE)(u T2 Z Re{di C)fé)ku ' (519)
ol :
R{d} = R{vj}tanh (/\k 2%{1’3}?;{'&(/“)}) ; (5.20)

${dy} = —S{u;}tanh (/\k il {fk( )}> (5.21)

2 a2
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R{dy}

k 3 ’* ) ‘
R{v{} tanh ()\2_2 + 25R{1’0}ij{fk(u)}) |
% / k Cx EREeY ’ : 7 (522)
S{d} = {ug}tanh (/\2—1 - 2"“{%};{fh<u)}) .

En pratique, comme pour les modulations /2—DBPSK, nous proposons d’estimer 7 en utilisant
I'équation d’adaptation (5.14) ot les parties réelle et imaginaire de Jk sont données par (5.22)

pour u = Tg_1.

Comme l'indique le paragraphe suivant, 'algorithme proposé amdliore les performances obte-
nues pour le signal IEEE 802.15.6 NB; il doit étre souligné que cette amélioration est obtenue
avec une tres faible complexité supplémentaire. D’une part, 'information souple est obtenue
directement & partir du dispositif de demapping et non a partir du décodeur de canal, et donc

il n’y a qu’une seule itération directe; d’autre part, tanh(z) est linéarisée et approximée par

négatives larges) de .

5.2.4 Evaluation de ’estimateur proposé

La présente section montre I'amélioration de performance apportée par la mise en oeuvre de
I'estimateur souple proposé en utilisant le format PPDU donné par la norme pour les systémes
IEEE 802.15.6 ND.

Commencons par décrire la structure de la trame utilisée dans le procédé de synchronisation
temporelle. Le paquet regu est composé de 201 symboles répartis comme suit :
une séquence de préambule de 90 bits mappés en 90 symboles 7/2—DBPSK. Ce préambule
est connu par le récepteur.
— une séquence d’entéte de PLCP de 31 bits mappés en 31 symboles 7n/2—DBPSK, inconnus
par le récepteur.
— une séquence du PSDU de 160 bits mappés dans 80 symboles 7/4—DQPSK aussi inconnus
par le récepteur.
TLes 201 symboles passent a travers un filtre a ’émission de type racine de cosinus surélevé
ayant comme facteur de roll-off @ = 0.3. Le signal est transmis & travers un canal BBAG qui
introduit un certain retard, 7, et enfin filtré & la réeeption par un filtre adapté. Un démappeur
souple est placé au niveau du bloc de démodulation qui calcule les log-likelihood-ratios (LLR),
Ak, des échantillons regus du signal. La sortic, Ax, du démappeur souple cst injectée sans lc
synchroniseur adaptatif pour mettre a jour la valeur a 'indice k de I'estimée du retard temporel,
7. Pour les premiers 90 symboles recus du préambule, Pestimateur du retard opére dans le
mode DA en utilisant 'équation (5.10), ou la valeur de dj est connue suite a la connaissance
de la séquence des symboles du préambule transmise. Pour les prochaing symboles recus, le
gynchroniseur passe en mode souple en utilisant 1'équation de mise & jour (5.14), ol cfk est

le symbole souple dont la valeur est calculée en utilisant les LLR provenant du démappeur a
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Iinstant k. dj, est obtenue par I'équation (5.13), si 'échantillon du signal regu appartient a

Pentéte du PLCP. et nar Uécuation (5.22). si échantillon recu appartient a
- \J.ﬂﬁ}7 (o F N S WA TN SAVISN AW N § J.kz\‘L/l Ml}k}(}vl ('FLOFS RV T Y §
02 T T
018 .
0.16H 1
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— 1
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non-data-aided

0.08f rion-data-aidgd mode
mode
0061 1
0.4 Initialization Ph ! )
04r nitialization Phase soft mode 1
data-aided mode only / SOﬂW
002t /// ata-aided

0
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F1GURrE 5.7: Biais d’estimation du retard normalisé & chaque observation pour un RSB=5 dB

Afin d’¢valuer 'amélioration apportée par lalgorithme souple, on compare dans les Figurcs

~

, 7/T, a chaque échantillon requ en utilisant

nede ot la technicne NDA )
Qgee et [a tec e NDA. D

S ANAAL

5.7 et 5.8 le biais du retard estimé et normalisé

(5.10), ol di est remplacé par son estimée dure. Ces deux approches commencent apres le
mode DA, avec le début de l'entéte du PLCP. Le RSB est égal & 5 dB dans la Figure 5.7 et
a 10 dB dans la Figurc 5.8. Comme il est montré, il y a unc amdélioration des performances
avec la technique souple (courbe noire) pour les modulations 7/2-DBPSK et 7/4-DQPSK en
comparaison avec la technique NDA (courbe rouge) lorsque le RSB est faible. Pour des valeurs
de RSB plus élevées, des performances équivalentes sont observées en utilisant les mode souple
et le mode NDA pour une modulation 7/2-DBPSK et 'amélioration apparait dans le cas d'une
modulation 7/4-DQPSK. La courbe bleue représente I'évolution du biais si un estimateur DA
a été mis en oeuvre et reportée pour servir uniquement comme référence. Il est évident que
pour les valeurs élevées du RSB, I'estimateur souple peut atteindre des résultats équivalents a

ceux du mode DA.

Dans les Figures 5.9 et 5.10, nous comparons les performances des modes NDA, souple et DA

en termes d’erreur quadratique moyenne (EQM(7/T)) pour un retard temporel = = 0.17 et
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Fiaure 5.9: EQM en fonction du RSB pour une modulation 7/2—DBPSK
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F1GURE 5.10: EQM en fonction du RSB pour une modulation #/4—DQPSK

différentes valeurs de RSB. L’EQM de chaque technique est aussi comparée a la BCR de 'es-

timateur DA considérée comme borne limite minimale de référence. En fait, la BCR vérifie

~ 2
T—T T . PR ,
( T ) > BCR(T) pour tout estimatcur non biaisé 7 de 7 [43]. Les résultats sont

E

donnés pour des blocs de 100 symboles moyennés sur 500 itérations Monte Carlo. 7 est initia-
lisé & 0 est sa valeur estimée est prise & la fin du bloc lorsque 'algorithme adaptatif converge. La,
Figure 5.9 (resp. Figure 5.10) représcente les performances des 3 algorithmes pour une modula-
tion m/2—DBSK (resp. 7/4—DQPSK). Dans les deux cas, le mode souple fonctionne mieux que
le mode NDA et il ’approche des performances du mode DA sur un grand intervalle de valeurs
de RSB. I’EQM de tous les algorithmes s’approche de la BCR, et ceci confirme la consistance

de l'estimateur proposé. Des résultats numériques sont résumés dans les tableaux 5.8 et 5.9,

RSB [dB] DA Souple NDA
0 2.5 x 1073 3 x 1073 4 %1073
10 1.9x 10 4 2.1x10 4 Hx10 4

TABLE 5.8: Valeur de 'EQM pour une modulation 7/2—DBPSK

RSB [dB] DA Souple NDA
0 5x 1073 1.5 x 1072 2x 1072
10 7x10~4 10—3 1x1073

TABLE 5.9: Valeur de PEQM pour une modulation 7/4—DQPSK
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FIGURE 5.11: EQM en fonction de 7/1" pour des signaux 7/2—DBPSK et un RSB= 10 dB

Un résultat similaire est représenté sur la Figure 5.11 ou PEQM des 3 techniques est donnée
7/2—DBSK et un RSB

. P ’
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*
égal a 10 dB. Une amélioration est observée avec la technique souple par rapport au mode
NDA pour toute valeur du retard temporel. Cette figure montre que 'EQM est une fonction
croissantce par rapport a la valeur absolue de loffset fractionnel en temps. Quelques résultats

numériques sont donnés dans la Table 5.10.

7/T DA Souple NDA
0.1 2x1074 3x 1074 6 x1074
0.3 8.5 x1074 1.5 x 1073 9x 1073

TABLE 5.10: Valeur de 'EQM pour une modulation 7/2—DBPSK
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5.3 Efficacité de I’algorithme dans le cas d’un canal a évanouissement

Dans ce cas, le signal retardé regu est affecté non sculement par le BBAG mais également

atténué par 'effet de propagation, il s’écrit :
r(t) = a(t)s(t — 1) + n(t), (5.23)

ol a(t) est un processus gaussien complexe avec une fréquence Doppler f; supposée faible par
rapport au débit des symboles 1/T. Par suite, a(t) est & peu pres constant durant la période
peme 2.1 : :

avmbole Te
Sympoie. 1.8 ¥

Tk = QpsE(T) + Ny, (5.24)

o (AN o N (T N (AN (4 L AN\ (e 9EN
Tp(T) =0k p _Gig((k—1)1 — (T —T)) fj oL — R1 T)n(t)at. (0.20)
. To
')

¢(.) est le produit de convolution du filtre & I'émission /(.) avec son filtre adapté et 7 est le
retard estimé.
D’apres le chapitre 4, nous pouvons utiliser I'algorithme adaptatif suivant qui combine l'esti-

mation du canal a la synchronisation temporelle :

L % OFK (U
T = Th—1 + pR {@Z@z%|u=/’"k1} ' (5.26)

Cette équation d’adaptation est celle d'un DET cohérent de type "Decision Directed” (DD).

Afin d’effectuer une démodulation cohérente dans un systéme de communication, la différence
de phase entre le signal émis et le signal regu doit, étre estimée et corrigée. L'exigence d’esti-
mer l'offset de phase rajoute, cependant, une complexité de mise en oeuvre du démodulateur
cohérent. Un tel algorithme pourrait ralentir le récepteur par I’'ajout du bloc d’estimation des
coeflicients du canal. Cette approche n'est donc pas préférable pour les applications & faible
latence et particulierement les réseaux WBAN. Dans ce cas, nous pouvons utiliser les méthodes
de type NDA telle que I'algorithme de Gardner [31] et I'algorithme ELD non supervisé [48] qui

utilisent respectivement les équations d’adaptation suivantes :

T =T H RS 2k (Fem1)" |2 1 (Fem1) — 2 1 (Fe—1) (5.27)
k+ — k— =
et
Te=F1+uR{z 1 (Te-1)" (@p-1(Tk-1) — 2(Fi-1)) ¢ - (5.28)
k— =
i\ 9 J
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temporelle. Dans un systéme de communication, il existe une différence de phase entre le signal
émis et le signal utilisé dans le démodulateur. Afin d’effectuer une démodulation cohérente dans

le récepteur, cette différence de phase doit étre estimée et corrigée.

L’exigence d’estimation du décalage de la phase de porteuse, ajoute en effet une complexité
de mise en oeuvre au démodulateur cohérent. Pour des signaux DPSK, un démodulateur non

cohérent, qui ne requiert pas ’estimation de la phase de la porteuse, devient plus intéressant.

T nnnaiddvant anmnna dong lag mavragranhnag nrAnddante £ 700 — e (a0 Y X faN pt A — . ¥
ULl COLIDIUCL alll CGULLLLITIC Udlly 1T pPal (]nsl ATy PITLCAITLHILD, Jk\”/) — 'l/k'\“/}'l/kflku"} <L up — ”lku'kfl’
le DET non cohérent cstime le retard temporel sclon I'équation suivante :

Tr = k-1 + pex(dr, Te-1), (5.29)
e (dy, T—1) est Uerreur d’adaptation donnée par :

k(1)
A *
ek(dy, Ti—1) = R {dk — 5=t [ (5.30)

Ce DET ne nécessite pas un circuit de récupération de porteuse, complexe et coliteux, mais il

est caractérisé par un taux d’erreur binaire moins bon que celui d’'un détecteur cohérent.

Evaluons maintenant les performances de notre détecteur non cohérent sous les mémes condi-

tions de simulation que le paragraphe 5.2.4.

Nous avons fixé la fréquence Doppler & 7T = 0.001, ce qui signifie que le canal varie lentement
sur le bloc d’observations.

Afin d’évaluer I'amélioration apportée par 'algorithme proposé, nous comparons sur les Fi-
gures 5.12 et 5.13 donnant 'EQM du délai estimé normalisé, 7/7, a chaque échantillon requ
en utilisant le DET non cohérent de type DD et le DET cohérent de type NDA. Dans 'ap-
prochc cohérente NDA, 7 cst cstimé en utilisant le détecteur de Gardner. Ces deux approches
commencent apres le mode de DA, avec le début de l'entéte du PLCP. Le RSB est égal &
5dB dans la Figurc 5.12 ot & 10dB dans la Figure 5.13. Nous remarquons unc amdélioration
des performances avec la technique proposée pour les signaux 7/2-DBPSK et 7/4-DQPSK par
rapport & la technique cohérente lorsque le RSB est faible. Pour des valeurs plus élevées de
RSB, des performances équivalentes sont observées en utilisant le détecteur non cohérent pro-
posé et le détecteur cohérent de type NDA pour une modulation 7/2-DBPSK et I"amélioration
apparait dans le cas d'une modulation 7/4-DQPSK. La courbe noire représente I'évolution de
IEQM si un cstimatcur DA a ¢t¢ mis cn ocuvre ¢t clle est utilisée comme référence. Nous no-
tons également 'augmentation de ’EQM en utilisant une technique de synchronisation aveugle

(NDA et DD) au lieu du DET de type DA. ’EQM augmente également avec la réception du
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FI1GURE 5.13: EQM du retard normalisé a chaque échantillon, RSB = 10 dB
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PSDU, méme avec le mode DA, en raison de l'utilisation d'une modulation d’ordre supérieur
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Ficure 5.14: EQM du retard normalisé a chaque échantillon en fonction du RSB pour une
modulation 7/2—DBPSK

Dans les Figures 5.14 and 5.15, nous évaluons PEQM en fonction du RSB pour, respectiviment,
les modulations 7/2-DBPSK et 7/4-DQPSK et pour différentes valeurs de fréquence Doppler.
L'EQM est mesurée en utilisant un détecteur non cohérent et un détecteur cohérent de type
NDA. Les courbes sont obtenues en moyennant ’'EQM des différents algorithmes a la conver-
gence de I'algorithme (aprés 100 échantillons) en utilisant des simulations de Monte Carlo. Nous
remarquons que les performances du détecteur non cohérent proposé sont les plus proches de
la BCRM, qui est une limite théorique minimale de ’EQM pour certaines valeurs du RSB en
fonction de la cadence de 1'évanouissement. L’EQM stagne a fort RSB, ce qui est dii au bruit

auto-généré de la boucle de synchronisation introduit par les interférences inter-symboles.

5.4 Synchronisation temporelle dans le cas d’un retard variable

Gardons les mémes hypothéses que le paragraphe précédent sauf que maintenant le retard
introduit par lc canal cst variable ¢t cst modé¢lisé par un retard aléatoire. Cette variation cst

due au mouvement de la personne portant le capteur. En utilisant les mémes notations que le
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FIGURE 5.15: EQM du retard normalisé & chaque échantillon en fonction du RSB pour une
modulation 7/4—DQPSK

chapitre 2, le signal recu s’écrit alors :

r(t) = s(t — 7(2)) + n(t), (5.31)
SR Y el e DIRRALY Fecvnvl s ae prmrian A2 5 oY sal e aabavd ewinisra 1 T, :,.éme g L L IR
Ou i\t ) €51 Uil LAy 4t varlallCe COLIUe 7, €U 7T(1) €81 1€ I'elald teHiporel. Le CCLLaivinoIl
s’écrit donc :

i = r(kT) = si(me) + ng. (5.32)

Le retard 73 suit également un modele d’évolution de Wiener selon 1’équation :

T = Th—1 + Wk. (5.33)

Afin d’estimer le vecteur des retards = = [, -- ,TN]T, nous pouvons appliquer les meémes

algorithmes hors ligne d’aller-retour ou Forward- Backward. Toutefois, pour des signaux DPSK,
nous allons utiliser le signal fi.(7;) = x,(7i)x;_(7;) au lieu du signal recu x4 (7;) et dy = agaj_,

au lieu de ay. Le délai 73, est estimé en utilisant I'algorithme hors ligne suivant :

#B = 2B 4 (#P, dy);
1

1 (f_]gB) + ?]gF)) ,pour k=2,--- N —1; , (5.34)

’f'ﬁf) — f‘l(\;lw_)l + ZN(?J(\QI, dN).

+PB) _
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avec
, i (7
2 (i, dy) £ uR {ak%} (5.35)
“(B’ 2 ﬂﬁf)ﬁzk(ﬂifi,dk), (5.37)

ol 24(7;, dy) est le terme d’adaptation, p est le pas d’adaptation et i est dans {k — 1,k + 1}.
Dans un contexte hors-ligne, 'estimation de 7, K = 1,--- , IV, pcut étre amdéliorée en faisant
plusieurs boucles aller-retour avee le méme bloc d’observations.

On remarque que le terme d’adaptation zx(7;, dx) dépend des symboles transmis. Si k est

inférieur

tranemiq <Oon f‘ﬂ](‘11]éQQ nar ]D T‘éf‘DT‘\fD'I'IT' Df TOMM Qr‘Dnt f‘]r’_ AQ“Q {r\ QA\ cor DQf ann

transmis sont calculées par le récepteur et remplacent di dans (5.34) ; ceci est app
NDA. Nous pouvons également utiliser des estimations souple dj de d xploitant la sortie
souple du démappeur. Pour des symholes 7/2—DBPSK, d;, est évaluée en utilisant (5.13) et

pour des symboles 7/4— DQPSK dk est évaluée en utilisant (5.22).

Pour résumer, afin d’estimer les retards 7, nous supposons que 'algorithme en ligne commence
par une phase d’initialisation lorsque les symboles appartiennent au préambule. Au cours de
cette phase, l'estimateur effectue des boucles d’aller-retour (Forward-Backward) tout au long
des 90 premicers échantillons en utilisant le mode DA (vu que ces symboles sont connus par le
récepteur). A la convergence (aprés 3 itérations), I'algorithme passe aux symboles de I'entéte
du PLCP et du PSDU (inconnus par le récepteur) et poursuit de nouveau les aller-retours dans

le mode non-coherent DD.

Nous considérons les mémes conditions de simulation que le paragraphe 5.2.4, sauf qu’ici le
retard temporel est une variable aléatoire non stationnaire qui suit le modele d’évolution de

Wiener avec o, = 1073,

Dans la Figure 5.16, nous représentons ’évolution de 'EQM par un canal BBAG tout au
long des symboles de la trame d’'un WBAN. L’EQM est considérablement réduite en utilisant
I’approche hors ligne en comparaison avec ’approche en ligne. Par exemple, I'écart est de
7dB au 40°M¢ symbole et de 3dB au 100°M€ gchantillon. On remarque également une légere
amélioration avec ’approche DD soft par rapport & approche DD dure utilisées a partir du

91°me  &ehantillon.

Les mémes courbes sont représentées dans la Figure 5.17 mais cette fois-ci en introduisant effet
d'un canal de Rayleigh caractérisé par un fyT' = 0.001. L'EQM a un comportement. similaire

au cas précédent. Cependant, elle a augmenté vu la dégradation de la qualité du signal recu.
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FI1GURE 5.18: EQM en fonction du numéro de ’échantillon dans un canal BBAG, RSB = 10dB,
o, = 1073, roll-off = 0.3, f;7 = 0.001

Dans la Figure 5.18, nous avons évalué 'EQM des algorithmes en ligne et hors ligne sans phase
d’initialisation au niveau du préambule. L’algorithme Forward- Backward parcourt ainsi toute
la trame en alternant entre le mode DA pour les 90 premiers symboles et le mode non-cohérent
DD dure pour le reste des symboles. Les courbes d'EQM sont comparées a celles obtenues
précédemment pour un canal Gaussien. Nous constatons que 'EQM de 'algorithme FB a la
fin du préambule est moins importante que celle du scénario précédent. Cette amélioration est
apportée par 'information provenant des symboles voisins. L’EQM est par contre la méme au
niveau de la 201€ partie du bloc d’observation. Cependant, en implémentant ’approche avec
la phase d’initialisation, une seule itération de 'algorithme Forward-Backward au niveau de
Ientéte du PLCP ot du PSDU suffit pour obtenir PTEQM minimale. L’algorithme Foward qui
suit la phase d’initialisation a aussi une EQM légérement. moins importante que celui opérant

sur la totalité du bloc dune facon continue.

5.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté un algorithme de synchronisation temporelle sur la base
d’un estimateur au sens du MV adapté a la structure des signaux NB proposée par le standard
IEEE 802.15.6 des WBAN. La technique proposée combine une phase de synchronisation DA

souple exploitant la sortie so

uple du bloc de démappage
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intervalle de valcurs de RSB. La pertinence du traitement de synchronisation temporelle ainsi
proposée offre la possibilité de réduire la consommation d’énergie et d’augmenter lefficacité

spectrale tout en amdéliorant la performance par rapport au régime NDA.

Afin de réduire la complexité du bloc de synchronisation temporelle dans un systeme WBAN
sous un canal de Rayleigh, nous avons proposé un détecteur d’erreur de synchronisation non
cohérent. Cet algorithme fonctionne mieux qu’une technique cohérente NDA, telle que le

détecteur de Gardner, dont les performances sont gravement dégradées a faible RSB.

Nous avons finalement proposé un algorithme d’estimation d’un rctard variable adapté a la
structure de la trame proposée par le standard qui fonctionne dans un contexte hors ligne.
Cet algorithme est caractérisé par sa faible complexité qui est un facteur important dans les
réseaux WBAN.






Conclusion Générale

Cctte these a traité des questions de synchronisation temporclle pour les sytemes a bande
étroite, en particulier les WBAN, en se basant sur la modélisation radio et le calcul de bornes
de référence dites bornes de Cramer-Rao. Par ailleurs, certains défis ont été soulevés :

— Malgré les difficultés engendrées par le canal de communication corporel, les communications

doivent étre fiables car elles engagent souvent des parametres vitaux. Les exigences en latence
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— La complexité des algorithmes utilisés doit permettre & la fois une économie en énergie, et le
déploiement massif des capteurs est contraint par le cott global.

Cette these a donc consisté a développer, d'une part, des techniques simples et robustes pour

le démodulateur numérique lui permettant d’assurer la synchronisation temporelle. Les algo-

rithmes proposés ont été adaptés a la structure de la trame d’un réscau WBAN. D’autre part,

elle a consisté a calculer des bornes de références afin d’évaluer la pertinence des estimateurs

proposés.

Nous avons commencé par 1’étude des outils utilisés dans le processus de synchronisation tem-
porclle. En partant d'une modélisation mathématique des signaux traités, nous avons étudic les
DETs inspirés de 'estimateur MV afin d’estimer 'erreur de synchronisation et les différentes
techniques d’ajustement du signal permettant de supprimer le décalage entre les échantillons.
Enfin, nous avons choisi la borne de Cramer-Rao, qui constitue une borne minimale sur FTEQM

de l'estimateur, comme critere d’évaluation des DET.

Dans une premiere étape, nous avons étudié le cas d'une transmission entre deux capteurs ot
les données recues arrivent avec un certain retard temporel constant. Les synchroniseurs ont été
principalement développés pour des modes de fonctionnement de type DA et NDA. Le mode
DA conduit a la fois & une perte d’eflicacité spectrale et une augmentation de la consommation
de puissance due a la transmission de signaux pilotes dans la trame de données. Pour faire
face a ce probleme, nous utilisons des techniques NDA qui assurent la synchronisation a partir
de la seule connaissance du signal recu. Voila pourquoi, la performance du systeme devient

insatisfaisante en particulier dans de mauvaises conditions de canal. Pour trouver un compromis
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de la phase.

Nous avons donc proposé un algorithme de synchronisation temporelle qui exploite 'information
souple & partir d’un décodeur ou un démappeur souple pour des modulations de type M-PSK et
QAM. La récupération du retard, supposé constant sur la durée d’observation, se fait a l'aide
d’un algorithme adaptatif qui tend a maximiser la fonction de vraisemblance. Nous avons
également développé I'expression analyvtique de la borne de Cramer-Rao pour estimation CA
d'un retard temporel constant dans le temps, & laquelle on a comparé 'EQM de 1'algorithme
proposé. Une amélioration a été observée en utilisant un algorithme CA par rapport a un
algorithme NDA sur un intervalle large de RSB. L’EQM de cet algorithme a pu atteindre celle
de lalgorithme DA & fort RSB.

Dans une deuxieme étape, nous avons étudié le cas d’une transmission entre deux capteurs ol
les données recues arrivent avec un retard variable dans le temps. En effet, en réalité, et en
raison de la mobilité du corps humain, de l'effet Doppler du canal de transmission et de la
variation de I'horloge des oscillateurs, le retard temporel varie aléatoirement et légérement au

cours du temps tout en ayant une moyenne constante.

Cette étape a donc consisté & proposer un algorithme de synchronisation opérant dans un
contexte hors ligne et inspiré de l'estimateur MAP pour un retard variable dans le temps.
L’algorithme consiste a estimer le délai temporel d'un échantillon & l'autre via des boucles
d’aller-retour sur plusieurs itérations. Les performances théoriques en termes de biais et I’EQM
a chaque itération ont également été évaluées. Afin d’évaluer la pertinence de l'estimateur
proposé, nous avons aussi développé 'expression de la BCRB utilisée pour ’évaluation de ce
genre d’algorithmes d’estimation bayésienne. Cette borne a été étudiée dans les modes DA,
NDA et CA pour des modulations BPSK et QAM. Un gain de 3dB en terme d’'EQM a été
observé pour I'approche hors ligne par rapport & 'approche en ligne qui consiste a déployer un
DET classique. Les meilleures performances sont, atteintes au centre du bloc, ou la correlation
entre les échantillons du signal est maximale. Nous avons également constaté qu'un algorithme
CA, qui est employé dans un contexte non supervisé, a réduit les erreurs d’estimation par
rapport a un algorithme NDA. Nous avons également déduit que, sous certaines conditions,
une approche hors ligne NDA semble parfois plus intéressante qu’une approche en ligne CA vu
qu’elle est capable de générer des résultats similaires pour une complexité d’implémentation

réduite.

Afin de nous rapprocher du cas réel, nous avons rajouté, dans I'étape suivante, un évanouissement
de Rayleigh au modeéle du signal de départ. Les algorithmes précédemment utilisés combinent
Pestimation du canal et le processus de synchronisation temporelle. Cependant, lorsque le

systéme de transmission requiert des algorithmes simples & mettre en ocuvre, on peut éliminer
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I'estimation du canal en utilisant une technique NDA. Les algorithmes existants traitent uni-
BCRM. Cette dernicre cst relativement loin de la borne réelle et n’évaluc donc pas d’'une
maniére précise les estimateurs proposés. Par suite, nous avons d’abord développé 'expression
de la borne de Cramer-Rao hybride correspondante a Pestimation conjointe d’un canal & gain
complexe dont 'amplitude suit la loi de Rayleigh et d’un retard temporel déterministe. Nous
avons constaté que l'erreur d’estimation du retard temporel est plus importante lorsque le ca-
nal varie plus rapidement dans le temps et pour des RSB de plus en plus faibles. La borne
d’estimation du canal est minimale au centre du bloc d’observation et elle est réduite pour les
canaux a variation faible dans le temps et pour des RSB élevés.

En considérant le cas d’un retard variable dans le temps, nous avons développé un algorithme de
synchronisation par bloc fonctionnant en hors ligne afin de poursuivre l'estimation d'un retard
variable dans le temps. Nous avons également évalué les BCRB correspondantes a ce probleme
d’estimation. Nous avons pu constater de nouveau qu’un algorithme hors ligne engendre moins
d’erreur d’estimation qu'un algorithme en ligne. Nous avons également remarqué que le canal

introduit des crreurs temporelles incorrigibles par le synchroniscur.

A la derniére étape, nous avons adapté les algorithmes de synchronisation déja proposés dans les
chapitres précédents & la structure d’'un WBAN selon le standard IEEE 802.15.6. Etant donné
que des modulations différentielles ont été recommandées par le standard, nous avons opté pour
I'utilisation de détecteurs non cohérents afin de ne plus avoir besoin de récupérer la phase, ni
d’estimer le canal, et réduire ainsi la compléxité du récepteur. Nous avons finalement proposé
et évalué des algorithmes de poursuite hors ligne d’un retard variable dans le temps. Nous
avons remarqué que 'exploitation de 'information souple fournie par le démodulateur dans

P I Sy 1 oay ai=rnoas
all wellipolel au llveau

le processus ae S:quul"Oui ati
de Ven-téte du PLCP et du PSDU, inconnus par le récepteur, par rapport a une technique
NDA. Cette amélioration est surtout obhservée a faible RSB. Nous avons aussi constaté que
I'EQM diminue avec un détecteur DD non-cohérent par rapport a un détecteur NDA cohérent,
particulierement & faible RSB. Un détecteur DD non-cohérent hasé sur des décisions souples
est aussi plus performant quun détecteur DD non-cohérent basé sur des décision dures. Enfin
comme prévi, un algorithme hors ligne permet d’améliorer les performances du synchroniseur
lorsque le retard est aléatoire et varie dans le temps. Nous avons finalement constaté que le fait
de commencer ’approche hors ligne par une phase d’initialisation au niveau du préambule de la
trame WBAN, connue par le récepteur, dans un contexte DA, permet d’atteindre la convergence
de l'algorithme en seulement 2 itérations. Cependant, si ’algorithme parcourt toute la trame
sans phase d’initialisation, la convergence est atteinte apres 3 itérations mais PEQM est plus

faible au niveau du préambule, le début de la trame.
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Perspectives

La synchronisation et la localisation des capteurs peuvent servir notamment a la géo-localisation
des personnes et & la poursuite du mouvement des différentes parties du corps. Nous al-
lons évaluer les algorithmes proposés dans des scénarios indoor et outdoor en proposant une
modélisation du canal tenant compte des propriétés statistiques du réseau WBAN. Nous nous
focaliserons également sur le développement d’algorithmes de synchronisation & la fois dans
les espaces temps et fréquence. Nous comparerons les performances des algorithmes obtenus &
celles de bornes d’estimation de référence que nous développerons spécialement pour ce cadre.
Cette synchronisation temps-fréquence sera alors appliquée a la localisation en cas d’urgence

médicale.

Lors de la transmission & travers le canal, le signal subit les atténuations et des réflexions.
Ces réflexions multiples créent différents trajets, de longueurs variées, entre 'émetteur et le
récepteur diis aux nombreux obstacles rencontrés (milieu indoor par exemple). Les différentes
composantes du signal provenant des chemins directs ot indirects se recombinent avee des
amplitudes, des phases et des instants d’arrivée différents, et produisent une version distordue
du signal original. Ces phénomenes créent des interférences entre les signaux, ce qui engendre
une perte trés importante, voire totale, du signal. Afin de pouvoir récupérer le signal d’origine
dans un systcme WBAN, il parait intéressant de combiner la synchronisation temporelle &

I’égalisation du canal.



Dans cet annexe nous présentons le développement analytique de p et J%r pour les détecteurs
EL, ZC, MM et Gardner.

A.1 Détecteur F‘n'r'] 1

Pour un détecteur EL

S = B[ {ai (ze,y(n) - ka_g)}]
S DS ()

7

= Bl (gE -6 — =L - 5,%\\
Ll |J\ \2 / 2 //
~ A2 (eTys oL
= 4 (500 - o5
= 22D (A1)

car ¢ est une fonction impaire. D’ol1

T

PELD = 2142!)(5) (A.2)

Nous avons également :

* L T *
N(k) = é)‘%{a‘k. Z a;g ((A - )T+ 5 T + Tk_l) + a,‘“vH%(Tk_l)
3.3#k

T % .
—aj, Z@g(k jT—E—T-FTk 1)—&kvk_%('fk1)} (A.3)

J.3#k
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Ainsi :

. T
ok = 24%? (§> + 2A%02 (A4)

A.2 Détecteur Zero Crossing

Pour un détecteur ZC

S(ﬁk) = E[?R{ZL‘Z J(7’]¢ 1 Gh—al\ l)H

LS

T
= E{R{ ar — Qg—1 Zag( —J T———T+7’A 1) H
— Bllawlg(—= — 8) — Bllas_1g( — &)
: 2 2
T T )
A2 Y Y
T
= 24%(3)0 (A.5)
D’on
T
pzc =24 9(5) (A.6)
D’autre part :
N = ‘R{a}: Z a;g((k— )T — = — T4+ Th—1) + ajv,_1(Th—1)
Ji#k
—at . Y a9k —HT - L g i, oY o 1(7,,_1\1 (AT
-1 2, "ig\ J/ 9 k=1, k=1Yk—g\ 'K L/J \ /
Ji#Fk—1

Ce qui donne :

o = Atg? (—g) +24%2 (A.8)
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A.3 Détecteur Mueller et Miiller
Pour un détecteur M&M

S(6r) = E[R{zp1(m-1)a; —zp(me—1)ai_1}]
= E[ﬂ%{ai > ajg((k—NT =T —1+7-1) —ap_1 Y_ajg((k— )T — 7+ 151) }]
- .

J
= Ellag|*lg(=T — &) — Ellag—1[*|lg(T — &)

~ A (9(-=T)ok — A%G(T)dy)

= 24%5(-T)5 (A.9)
Ainsi
pam = 24%9(=T) (A.10)

Nous avons également :

N(k) = SR({(JZ Z a;g((k—3)T—-T -7+ 71_1) + apvr_1(Tk_1)
v gg#k

Y ajg«kj)TTwl)az_kamﬂ}

Gitk—1
= %{aib‘k—l(ﬂc—l) — @ vp(Tk-1) — ak_laii,gw)} (A11)
Par conséquent :
o = 24%02 tvar (ay_1alg(0))
= 24202 + Ag(0)? (A.12)
A.4 Deétecteur de Gardner
Pour un détecteur de Gardner :
S((Sk) = F|RSz" 1 (ngfl) (-Tk(Tkrfl) — mk71<7’k71))
3
= E{%{ ;ak_jg (jl —3 T + Tk;_l> (; ap—;9 (JT — 74+ Th1) — zj:ak_jg (Gjr—-T—7+ Tk_l)) H
; . T . ; . T ) -
= Efla|?] zj:g(JT =5~ ogUT — or) — Ellar— ] Zj:g(JT — 5 ~ 09U =T — &)

= A2 Z w(jT) — A? Z fGT)

J
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w(t) = h(t— Gt - g 8 (A.13)
£ = hit— % SR —T — ). (A14)

D’apres la formule de Poisson

Sulr) = =Y W) (A15)
7 m
ST = SR (A.16)
o m
ou W(f)=TF(w(t)) et F(f) =TF(f(t)). n
Posons G(f) = TF(g(t)) et H(f) = TF(g(t — iE)) = G(f)exp (—jrfT), avec TF(.) est la

transformée de Fourrier. Nous obtenons :

17 (et 5)) = TFG) T (st ) (A17)
— ()G (A18)
00
= H()G(f —v)dv (A.19)
+oo
= [T owey - vew (r) (A.20)
Posons Fyos
Go(f) = ] Gw)G(f — v)exp (—jmvT) dv. (A.21)
Par conséquent :
W{(f) = TF (w(t)) (A.22)
T ,
= T (st - ) e (~s2m07) (A.23)
= Galf) exp(—j2nsef) (A.21)

D’ou

S w(iT) = % 3 GQ(%) exp (*j?ﬂ'(ﬁ‘k?) (A.25)

j m



Annexe A Annexe A

169

. el 1 m .
Supposons que la bande passante du signal est inférieure a — ; alors GQ(T) # 0 uniquement

T

pour m = 0 et m = +1. Ainsi :

T

_ 1 2) 1 y Ok
= TGQ(D) + TR{GQ(T)OXD< jZT[‘_T) }

D’autre part, nous avons :

J

ct sachant que f(t) = w(t — E) alors :

F(f) = W(f)exp(jnTf)
= Ga(f)exp (=j2mopf)exp (j7T'f)

D’ou :

1 ,
%:f(jT) = 7 %:Gg(,lz)oxp (—jZﬂ'dkg) cxp (Fjmm)
1
T

= 2Ga0) - %%({Gz(%)“p (_ﬂﬂ%) }

Ce qui fait que

Sy = zﬁm{ag(%mp (m%)}

Si g est paire, G est réelle et donc G4 est complexe. Soit K = ¥ {Gg(

Ga(f)

+oo
/_ GG(f —v)exp (—jnvT) dv
-iooo +o0

—o0 —oC

Alnsi s
K = G)G(f —v)sin (mvT) dv

—0o0

S ulT) = 760+ pGa(e (2% ) + pGa(presn (i) (a20)

(A.27)

(A.28)

(A.29)
(A.30)

(A.31)

) 1 —1 O 1 1 O ‘
= 26:(0) - 7 GalH)exp (sz—"”) LGk exp (m%) (A.32)

(A.33)

(A.34)

b

(A.35)

Gw)G(f —v)cos (mvT)dv — j G(v)G(f — v)sin (mvT) dv(A.36)

(A.37)
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et
- 4K A% | O
S(ox) = 7 sin (271'?) (A.38)
8KA27T(5;3 .
= —mw (A.39)
Par suite : 8¢ A2
"
PCardner = TJ (A.40)
Passons maintenant au calcul du bruit d’adaptation
Nk = R apj9(iT — dp)aj_g(iT — r &) (AA41)
— L THTIT k=t 2
o §,jF
_T‘T‘n Py e LS Y P ,,/.;FF_I_X,\
LJ LJ Gp—7GJ4 £ Of JOp_;G\tL 2 Ok )
NS
1ok { \|—T‘A ,\/;mimir\iv‘” Ar,;mimir\-|
T 1 T-1)| Q@i U == 0) = ) ar—ig (il = 17— 01|
k— 5 J j
r 11— . . T 1
+ L’l]k‘(Tktfl) — kal(kal)J %‘ak,jg(jT — = (Sk)}
k=g j j
+|vk(Th—1) — vk—1(Tr—1) Za‘k—jg(]T 5 %)
J
= 8%{1}* 1 (k1) {akg(O) — ak_lg((])} } (A.43)

1 N
N R—

2

D’ou :

% = 2A%2¢(0)? (A.44)

4
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B.1 Démonstration que

Co.
U,Lji

or

et 1;; sont décorrélés

A partir de I'équation (1.20), nous avons :

z1(T) = Zaj,f;g(iT) + /; Bt — 3T — 7)R{n(t) }dt

= q +/ h*(t — jT — )R{n(t)}dt,

comme ¢(t) est un filtre de Nyquist ¢(0) = 1. De plus :

Oxja (T

ot

)

= Y4 GT) — [T K (¢~ 4T — TR{n()}dt

En adoptant les notations suivantes :

nous obtenons :

D’une part :

FE [ajd'j]

a; = /T h(t — §T — T)R{n(t) }dt

G = ‘[I” B (t — 4T — 7)R{n(t) }dt,

01 (T)] 5 — Efajdy]

a; ¥ ajig(iT)
i

E[ h(t — §T — T)éR{n(t)}dt/ B(t— 3T — 7)R{n(t)}dt
E To To

2 (0)

0.
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atteint son maximum en 0) alors 3. a;_;g (¢T) et a; sont
et J

395j,1(T) y e ¢ oy
et x;1(7) sont decorreles.

’
D’autre part, comme g (0)
N ~ ™ s
fi 0. Par suite
)= ' o

=0 (g(x
gl

décorrélés et donce F [a; ), aj—iyg
B.2 Evaluation des différentes espérances dans (2.99)

2
Développement analytique de F (tanh2 (% %”)) :
No

A partir de (B.1), la pdf de z;,1(7) est donnée par :

feom (@) = \/%Vo [P(aj =1)exp (~%) + P(ay = —1)exp (~%) }

i
reelm) o @-p?) el 5
X + )\_ \—
2

T —eXp\ —
wNo L2cosh(—Z k No ) 2 cosh(

2
=
1 OXD(_ No [ (236 /\j) ( /\JH

N — K_J) exp \E T+ 3/ + exp N E/

2+ 1
B 1 =P ( Ny ) o (2:1; )\Z>
B e r() codh (ﬁ) Nb

2
(B.7)

Nous obtenons alors :

E [taunh2 (% + Z‘Ti’\} ) )} :f .
oo ~%  cosh (jb) VT Ny

1
Etant donné que tanh?®(z) = 1 — ————, alors
cosh”(x)
A 2 1 Fe 2 +1 2 A
E |tanh? —“rw = / exp ,i cosh { <X 4 22 g
2 ]V() )\z — — .f\lo ]VO 2
cosh 5 Ny
22 +1
oo €XP | — T
0 dT). (B.9)

/_OO cosh <2x + ﬁ)

Ny 2
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Utlhban

0 2 +1 2 N il 0 a2 2
: — ~0sh —|Jdr = e — > - 08k B.10
/;oo exp ( o ) cos (No - 5 ) z exp ( NO) [/_OC exp ( No) cosh (NU) ( )
+oc : /2 27
% cosh </\2 ) dx + sinh (%) [m exp (— T_Q) sinh (ﬁ) dw].

Le second terme de la derniere sommation est Uintégrale d’une fonction impaire et donce elle

a relation suivante cosh(z + y) = cosh(z)cosh(y) + sinh(z)sinh(y), la premiere

{~gr
._...»—-

est égale & 0. D’aprés [37], nous avons :

™ e (=B codhile) dp — | « B.11
'/OO exp (—Bz?) cosh (az) :L—\/;exp <43) (B.11)

ainsi le premier terme de (B.11) est :

1 “+oo 2 2y
exp (— Nn) exp (—]Q;I—T) cosh (A—f) dxr = /7 Np. (B.12)

Par conséquent ’équation (B.9) devient :

Ai mia(T)
2 .
E {tanh (EZ + 1NU )

ol G;(1,z, Ny) est donnée par (2.101) pour v = 1.

1 +oc
=J = / Gi(1,x, No)dx, (B.13)

i r0 J—n0

)
. dri 1(7'
Développement analytique de E
1(

)

En se basant sur 'expression de dans (B.2) et en moyennant sur les observations et

les symboles transmis nous obtenonb

(m“ ) ] Zg nT)? + 2%5(0). (B.14)

)
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O Jx; A 2w i 2wy
Développement analytique de EP () 024 (1) tanh (27 =+ IJI(T)) tanh (/\21 + 1’@1(7')> w

L 87‘ 87' ]\’v[) ]VU
ox;1(T w1 (T
{’1( ) et Ll( ) sont statistiquement dépendants en x;1(7) et x;1(7),

Etant donné que
afin de développer I'expression de 1 espérence désirée, nous moyennons d’abord 'expression en
conditionnant sur x;1(7) et x;1(7) , ensuite nous moyennons le résultat obtenu par rapport &

ces deux variables aléatoires.

Nous avons pour tout cnticr ¢ ct j avec 4 # j :

ri1(T) = a;+ oy, (B.15)
oll «; est donnée par (B.3) et :
_dxj;’l(T) = Z ”n@,((/’ - ”‘)T) + OJ (Bﬁl ))
ar ~
= ag (G-OT)+ > ang (G —n)T) +d
1,nFE0,]
= i) —addg (U -DT)+ D ang (G~ n)T) +dy.
n,nFEij
Nous trouvons ainsi que :
9z (1) Oz (7) pm P
B | 2D, 7)) = ()9 (G = Dga (g (= )
= —z(T)z;1(m)g ((@ —j)T)2- (B.17)
Par conséquent :
ra:lji_]_( ) G.L 1(‘1‘) //\\j 2;17;,' 1(’/‘) /\7 255,;_1(1“) N 1
E{ 5 ar tanh (? + T) tanh 5> -+ No ) :Ei,l(T)ﬂij'yl(T)J
= —tanh (% + ULR;U(T)) tanh (% + %fﬂ) zi 1 (T)z;1(T)g ((6 — 5)T). (B.18)

Finallement, on obtient :

(9331'31(7‘) 83.‘;;:1(7) /\i 2?171'71(7') )\J' 231?}\1(7') o ] /\j 2.’17]',1(7‘) 2 Tere a2
5 - tanh 5+ v, tanh 5 T N, = —F |z;,1(7) tanh 5 T N, g ((1—5)T)",

ol le premier terme est donné par :

) Do +00
E [mjil(r)tanh (ﬁ + L%(T))} = / 7 tanh (ﬁ + ) fe. B
: 2 Ny - 2 2

exp( Ny ) e Yy 2o z? )
= X  sinh > + A Ll A dx
/TNy cosh ( ) R o oo

= 1L
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Ainsi :

dri'l(” dw{”l(r) tanh Ai + 2z (1) tanh A + M = —g/((i — /)T)2 (B.20)
2 ]VU 2 17\/0

B.3 Développement analytique de I’équation (2.115)

Nous avons :

81k L( ) axn l( 5” 2UU z’Uk ) ) A[n 2UU,lIn,l(7)
[ 9r or 5 + ——=——— | tanh 5 o No

2@0,11,, T)H (k= n)T)?

= |:Lk +(T) tanh

LXP( ) L 12

/ 9y N
A 2V, & T o L
=_ 2 sinh (7 +— ) exp Kfﬁ) dzg ((k n)T)J . (B.21)

k
V7 Ny coqh(é) B

Sachant que :
2

+00 A 90 2 M v
./_DQ x sinh (71 + 33;17) exp (—;—TO> dx = /7Ny cosh (75) exp ( N ) 2vg, (B.22)

et utilisant le fait que vp; = 1/ V2, nous trouvons :

Oz, (1) Oxp 1 (T) N w0z 4(7) AT 200180, (T) / 2

B| 2k J h (2L 4 Z000ki\T) ) poph (2L 4 2202 8T) ) | — n)T)2.
[ e 5, tanh 5 + N tan 5 + N 29 (K —n)T)

(B.23)







Annexe C

C.1 Développement analytique de ’équation (3.65) :

D’aprés le traitement itératif de ’algorithme Forward, 'erreur d’estimation a la fin de la boucle

Buackward est égale a erreur initiale de la deuxieme itération de la boucle Forward. Ainsi :

=2 = 2B (C.1)
On sait a partir de (3.54) que :
o= HOT = (1P - T
N _ N o
+ Z'w'i,(l + ,)/)QN—k—@+1 _ quz(l + ,\r,)zl\/ —k—1i
=2 =2
- Z wi(14+~) - Z gi(1+7)* (C.2)
i=k+1 i—k
Pour k=1:
T — 1“'1(” = 7 - 7”1(3)’1
= (L) - 7O
N
+ Zwt(lJrW)QN ‘ Zfb 1+'7)2N b
=2 =2
N-1
- ZwllJrfy)’ ! qulJr'y -1 (C.3)
De méme,
n - =y B2, (C.4)
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En se basant sur (C.2) et pour k=1 :

N
B — 7/\_1(B) 2 (1 + 7)2]\[—2(’_1 - _[A_l(F)Z) + Z ‘wi(l + 7)2]\7_7:
i=2
N N
_ qu(lJr,},)Zth Zwi(lJF”,)hl
=2 =2
N-1
— Y a4y (.5)
i=1
En substituant 7 — ﬂ(F)’Q par son expression dans (C.3), nous obtenons
~(B),2 L(F),1
n—#H" = (L) BV - M)
N
i, rlJ» [1 <Lr\/\2N¥2-| va LA/\Q’V-—(
) L L« ! 1 Ly =L Y
i=2
N
M 71 AN2N-27 N /1 \2N—1—13
- A+ a4 )
=2
J\V
_ Ll + (1 + "/)AN_AJ Lwi(l + ,_)/)1—1
=2
N—1
= [T+ @+ ) a@+ypt
i=1
= -3 (C.6)
Par récurrence, a l'itération m nous obtenons :
~(F . VIIN 2V (T ~(F). ]
- = (L)X
m—2 N

¥+ Z(l+’7)(2N_2)Xj|:zwi(l+"/)2’V_
§=0 i=2

m—2
i=0
N—1

{ng 1+ + ;‘m(Hw) 1}

= +7,)(2N—2)><(m—1)(1.] 7+1(F),1) (c.n)
N
+ Q(m) [Zu;i(l )2V g+ ,.,r,)QJ\/vl'L:|
i=2
N N—-1
= fz(m)[Zm(u )+ Y w4 ]
=2 i=1

" y ; (F (B .
ot 2(m) est donné par (?7). Selon les expressions de 7 — Tlg ) et T— fr,g ) respectivement dans

(3.41) et (3.54) et en remplacant 71 — Tl( ) par 7 — ?I(F)’m donné par (C.7), a l'itération m et
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~(£),m

a la k°™¢ observation, nous obtenons l'expression de 7, — 7, """ donnée par (3.65) et celle de
o aBymo g g e amy
¥4 Ik UuULLICT pal \'J-Ul ) .

C.2 Développement analytique des termes dans (3.98) et (3.107) :

2
— Développement de E[tanh (M) } :

a

En se basant sur (3.90), alors la fonction de densité de probabilité de x(7;) pour des symboles

[‘”‘p ( (IQ;zl )2) + exp ( 0’2;1)2) }

2V 2o
1 x4+ 1 T
; — I i
\/ﬁaLXp( 52 )cobl(gz) (C.8)

équiprobables est :

ka(,—k)(l) =

Par conséquent :

E{tanh (@)2} = exp(j/m Mexp (ﬁ) s (C.9)

2ro o cosh (%) 202
o

En utilisant la relation sinh(x)? = cosh(z)? — 1, nous obtenons :

E| tanh ) ’ = 1 ex - L /JFDO cosh (i) ex —L—Q dx
o?  2me P\ ) | 5 o2) P\ T2
252 \) 1

— = Lz

(oo €XP (

—s0  ¢osh (
o

T
T
cxXp ( ) cxXp ( 5 )
+o0 OXP | —o—
1- f 05 (C.10)

2no —oo  cosh (%)
ag

Cette expression a été obtenue en utilisant :

fﬂc (—e?) cosh(az)dz = L [T exp [ & (C11)
0 exp(—fz”) cosh(ar)dr = 3 ygexp ) .

pour 5 > 0.

— Développement de E|:yk(7'k)2:| :
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Blunr] = E:{;ak_mmmﬂ+m{vm>}}

X - > ap_pg(nT) + 51?{’*3%(’%)}”

- N

- E[Sadpgtmy

+ Z‘R{m} hGT — kT — 13) }

i=1

- Zg‘(mT>2+%g(o>. (C.12)

A N 2
— Développement de E[tcmh( 2k + Yr (;’&)) } ,
L

En sc basant sur (3.90) ct ayant lec LLR, Ay, la fonction de densité de probabilité de @y (7x) est :

fono(@) = : [ exp (22 ) exp (17
xE (T - e - 2
2 cosh (%‘) V2o k 2 ) C
. 2
+ exp (T‘k) exp ( (Jj;zl) ) }
1 22 F1Y DY )
= exp (f 552 ) cosh (? + ;) . (C.13)

Par conséquent :

o

exp ( %+ 1)
b 5 2 € T
E{‘ranh ()\2 + yl‘(?“)) ] = / tanh (/\l” i) 2o
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En utilisant la relation sinh(x)? = cosh(z)? — 1, nous obtenons :

+oc 9
Ak x x
[m COSh (7 =+ P) exp (F) d:E

E{tanh (y’“(”))z] o (ﬁ)

2
7 cosh (%) V2no

2
_ \ 207 Ik,—/ I W Y ) (C.14)

l /\kt — oo 1 )\k' &r

cosh 5 2no cosh 5 + —

ol
+oo 2
Ty = cosh (— + %\ exp (—%) dx
J —oo \ 4 G N\ 207

Etant donné que cosh(a + b) = cosh(a) cosh(b) + sinh(a) sinh(b), alors :

+o0 /\k x xz
Ik = /_DO cosh (7) cosh (P) exp (ﬁ) dx
e Ak x 2
sinh [ 2% ) sinh (— i .15
+ [ sinh ( 5 ) sinh (02) exp ( 202) dz. (C.15)

o0

Le second terme de I, est Vintégrale sur R d’'une fonction impaire. Il est alors égal a 0. En

utilisant (C.11), nous obtenons :

ftoo S
Iy = j cosh (—) cosh
» 2

(
= cosh (%) V2o exp (i) . (C.16)

Ainsi :
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