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Resumeé

Resumé:

L'ebjectif de notre sujet esl |"acquisition adaptative de la séquence pscedo aléatoire PN dans un
systtme DS/CDMAL

Les conditions de propagation sont trés variables et dépendent de l'environnement. De ce fait,
dans beaucoup de cas, P'acquisition initiale du code doit étre accomplie dans des
environnements trés dégradés (Le rapport signal/bruit peut étre trés faible, la présence
des brouilleurs, la possibilité de Pévanouvissement du canal « fading». et 'existence de
I"interférence multi-accés).

Par conséquent, nous proposons un arrangement de maniére adaptatif du seuil de détection
par 1'utilisation d'un taux de fausse alarme constant (CFAR) bien connu dans la détection
radar.

Nous avons fait notre étude sur la base de deux deétecteurs adaptatifs qui sont le CACFAR et
le CMLD-CFAR nous avons montré que le CMLD-CFAR est mieux adapté dans le cas
non homogéne (présence des interférences) que le CA-CFAR.

Abstraet:

The objective of our subject is the adaptative acquisition of the pscudo noise sequence PN in a
DS/CDMA system.

The propagation conditions are very variable and depend on the environment. In fact, the initial
acquisition of the code, in a lot of cases, must be accomplished in very a damaged environmenis
(the signal/noise ratio can be very weak, the presence of scramblers, the possibility of
fading, and the existence of mult -access interference).

Therefore. we propose an adaptative arrangement of the threshold detection by the use of a
constant false alarm rate (CFAR) that is much known in the radar detection.

We have made our study based of two adaptative detectors that are CA-CFAR and CML.D-
CFAR; we showed that CMLD-CFAR is beiter n the non homogencous case (presence
of interferences)
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Introduction générale

INTRODUCTION GENERALE

Récemment, les intéréts dans l'aceés multiple a répartition par le code 4 séquence directe (Direct
Séquence Code Division Multiple Access- DS/CDMA -) pour des transmissions mobiles
s'étaicnt développés considérablement.

Dans les systémes DS/CDMA, pour récupérer linformation transmise, le signal re¢u
devrail d'abord étre desétalé en utilisant un code pseudo aléatoire (PN) geéneré localement.
Ceci signifie que la synchronisation entre les codes regus et les codes localement générés est
exigée avant la détection de données. Par conséguent, 1'élablissement mapide de la
svnchronisation du code est I'une des problémes importanis dans les systémes de DS/CDMAL

Le processus de la synchronisation est habituellement réalisé dans deux etapes : L'Acquisition
et I.a poursuite (Tracking).

L'acquisition s¢ rapportc a4 la synchronisation brute de la séquence regue avec les
séquences localement générées a une fraction de la durée d’un chip (la durée de bil de
la séquence PN), alors que la deuxiéme étape doil réaliser I'alignement fin des deux séquences,
ci-d le récepteur détermine oll chague symbole commence et termine. Dans ce mémoire Nous
nous concentrons sur I'acquisition initiale qui est habituellement rés difficile.

La transmission de l'information sur la voie radio dans les sysiémes mobiles s'effectuc soit
depuis une station de base vers un mobile (ou un ensemble de mobiles) ce gu'on appelle une
liaison descendante, soit depuis un mobile vers la base ce qui est appelé haison montante.

Les conditions de propagation sont (rés variables et dépendent de 'envirormement. On peut les
appréciées & travers une vision Electromagnétique, ou bien nous limiter aux aspects traitement
du signal. C’esl cette approche qui a ét€ retenu dans ce travail pour des exigences de clarié et
d’efficacité. De ce fait, dans beaucoup de cas, "acquisition initiale du code doil étre accomplic
dans des environnements trés dégradés (Le rapport signal/bruit peut étre trés faible, la présence
des brouilleurs, la possibilité de 1'évanoumissement du canal « fading», et 'existence de
I'interférence multi-accés), qui nous permet de dire que les niveaux regus de signal dans les
communications mobiles sont inconnus. Alors les technigues des seuils fixes ne peuvent pas
étre appliquées parce qu'elles peuveni avoir comme conséquence un nombre excessif de
fausses alarmes. Cette raison suggére 1'utilisation des techniques adaptatives (seuil Adaptatif)
dans le traitement des signaux, qui devrail éire déterminé selon la puissance du bruit de
|'environnement.

Beaucoup dc processcurs 4 Taux de Fausse Alarme Constant TFAC (CFAR, Constant
False Alarm Rate) utilisés dans les systémes radar ont été également appliqués dans les
problémes d'acquisition des séquences PN dans des sysiémes DS/CDMA pour combaitre
la variabilité et Pinstabilité de la probabilité de détection Pyet la probabilitié de fausse
alarme Pfa. Cette technique a é1é introduite pour la premiére fois par Firm et Johnson. Kim est
proposés lacquisition adaptative wutilisamt pour cela les détecteurs CA-CFAR avec
intégration non cohérentc dans un cnvironnement Rayleigh homogéne ce systéme a montré
des bonnes performances concernant la probabilité de détection Pd dans un milieu homogéne .

Mais Le probléme c'est que les performances du détecteur CA-CFAR somt dégradées
quand le milieu est non homogéne.
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Diverses classes de technigues CFAR ont été élaborées pour améliorer la robustesse des
systémes dans des environnements non homogénes comme Le détectenr CMLD-CFAR  ou
Ic seuil est obtenu & partir d'un des échantillons ordonnés de la fenétre de référence présente
des bonnes performances dans le cas non homogéne mais I'effet négatif des trajets multiples
reste toujours existant,
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Le canal de transmission radio-mobile



Chapitre 1 le canal de transmission radio-mohile
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L.LI.INTRODUCTION :

Le canal de transmission radio-mobile est sans doute 'un des médias de communication les
plus variables ei les plus inconirGlables. Les ondes madioélectnques, parce qu'elles se
propagent en (raversant 1’espace, sont sujettes aux nombreuses imégulantés de morphologie
du terrain, des caracténistiques électromagnétiques, de température, d’humidité, du milicu
traversé, efc. C'esl pour cela que, contrairement aux transmissions sur lien fixe (cble en
cuivre, fibre optique par exemple) ou les caraciénistiques du milicu sont controlées. les
transmissions sur lien radio-mobile onl pour propriéié de fluctuer en temps ol cn cspacc,
souvenl avee des variations trés importantes.

L’objectif de ce chapitre est d’introduire les notions cssenticlles permettant de comprendre et
d’appréhender le comportement du canal radio-mobile. Nous abordons les principaux effets
agissanl sur le canal radio-mobile. Quelgues méthodes d’accés multiples sont également
introduites 4 la fin de ce chapitre.

1.2 Le canal de propagation :

Trois éléments forment, principalement, les systémes de communications sams fil -
|’ émetteur, le récepteur et le support de propagation de 1'onde électromagnétique. Ce support
est désigné par le terme “Canal de Propagation™. Ce canal peut élre présenté sous la forme
d’un ensemble de phénoménes contribuant 4 la dégradation de la qualité du signal lors de son
transport entre I'émetteur et le récepteur. L'effet de ces phénoménes peut, plus ou moins,
s’accentuer cn fonction de la nature de I'environnement dans lequel sont places 1'émetteur et

le récepteur ainsi que des positions respectives de ces dermiers [1][2].

1.2.1 Propagation cn cspace libre

La propagation en espace libre se produit lorsque 1'émetteur a unc vuc direcic ct dégagce de
Tout obsiacle du récepleur. Ce type de propagation est qualifié, égalcment, par propagation en
Vue directe ou LOS (Line Of Sight).

Un systéme de communication respectant ces spécifications peut éire schématisé comme le
Montre la figure (1.1).



Chapitre | le canal de transmission radio-mobile

Figure 1.1 : propagation en espace hbre

A la réception, la puissance du signal subil une alténuation A inversement proportionnelle au
carré de la fréquence de travail ainsi qu’3 la distance séparant I’émetteur et le récepteur.
D’aprés I'équation de transmission de FRIIS, la puissance regue s'écrit de la maniere

suvanie :
P -G. -G.-)2 (1.1)
Ph= W 1.
; (4nd)? (Fate)
Emetteur :"62" ) :‘62\‘ > | - Récepteur
Purssance \1/ \f/ Sensibilite
d'dmission = —— =t I . T P,
P, Gain de Atténuation Gain de
I'arienne €n espace I'antenne de Bruit addiif
d'émission libyre réception
Ge A G,

Figure 1.2 : Systéme de communication avec un canal 4 bruit additf

Oa Ge et Gr sont respectivement les gains des anlennes a "émission et a la réception
exprimés en dB, d st la distance entre les deux antenncs expnmdée en métre, et & ¢st la
longueur d’onde en metre. L'atténuation donnée par le rapport entre la putssance P; du signal

¢mis et la puissance Pr du signal regu s’éerit ;

1 A*

A=7"G lndp

(dB) (12)
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¢
A cst reliée a la fréquence de travail fpar la relation suivante : A ___F

Et
C : célérité de la lumiére (3.10° m/sec).

En considérant les gains des antennes d’émission et de réception fixés a 0dB, des courbes
D’atténuation en espace libre sont illustrées en fonction de d a différentes frequences.

—— ZE5M (I = S00GEHZ)

T
— AR (I = 3 500
W T = A aHE)

A ()

Crigharncss ()

Figure 1.3 : Atiénuation cn cspace libre

1.2.2 Propagation cn environnement réel (Les trajets multiples) -
Dans n’importe quel canal de propagation, le signal suit des multiples trajets pour Atteindre sa
destination dépendant des types d’obstacles (batiment, relief, végétation,. ).
Généralement, le signal transmis par une source s¢ propage dans ’espace cn suivant plusieurs
Chemins radios, avant d’étre regu par le destinatare. Ce type de propagation est appelé NLOS
(Non Line Of Sight) si I'émetteur et le récepteur ne sont pas en vue directe. Si une visibihic
Directe existe enitre ces derniers. les propagations LOS et NLOS peuvent coexister (cf.
figurel.3). En fonction de la nature de I'environncment de propagation et de la taille des
obstacles, il est sujet 4 I'influence de divers phénoménes physique [3] [4] [5] [6] 4 savoir :
v la réflexion : est la transmission qui se produisent sur des obstacles de grandes
dimensions Par rapport a la longueur d’onde telle que les murs, les bitiments..
¥ La réfraction: décrit I'ondc transmise a travers I'obstacle. Si I'obstacle ecst
parfaitcment conducteur, il n'y a pas de transmission de 'onde, ce qui Signifie que
toute 1"énergie est réfléchie. Les Coellicients de réflexion et de réfraction dépendent
des propriétés électromagnétiques de L’obstacle, de la polarisation, de la fréquence el
de la direction de 'onde incidente.
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v la diffraction : qui sc produit sur I'améte d’obstacle de grandes dimensions par
rapport A la longueur d onde ou sur des obstacles dom certaines dimensions sont de
I’ordre de La longueur d’onde. On peut ciler, par exemple, la diffraction sur les coins
des bétiments.

¥ La diffusion peul se produire quand une onde renconire un obstacle dont la surface
n’cst Pas parfailement plane et lisse. C'est Ie cas des couches ionisées, de la surface du
sol dans les régions vallonnées (pour les longueurs d’ondes les plus grandes) ou de la
surface des obstacles (falaises, foréts, constructions...) pour les ondes ultracourtes (au-
dessus de Quelgues centaines de mégahertz)

Figure 1.4 : Phénoménes de réflexion, diffraction et diffusion

Au niveau de la réception, les trajets arrivent avec une certaine atténuation cn amplitude et
unc rotation de phase ainsi qu’avec un certain retard qui dépend de la longueur du trajet
Parcouru, Ils se¢ recombinent, ensuite, au niveau du récepteur pour constituer le signal regu
total.

Un systéme de communication peut &étre schématisé dans le cas d'une propagation en

environnement réel comme le montre la figure (1.5).
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e
Emetieur —+ b—— Recepteur
Pillegance : ! Sensibilité
antenne en espace | | EW |'antenne de | | Bruit addilif
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Figare L5 : Sysiéme de commmication avec un canal réel
I. 3 Modélisation

Soit un canal radio mobile caractérisé par L trajets et par des retards associés a ces trajets.

On peut done considérer ce canal comme un filtre lindaire ayant une réponse impulsionnelle

h{t,z) qui est une fonction du temps et des retards des trajets.
La réponse impulsionnelle d*un canal & multi-trajets large bande peut étre cxprimée par :

h(t,)=X5. a;(t) e/ mem®) 5(z — 7,(1))

(1.3)

Avec aff) et Tft) sont respectivement I'amplitude complexe et le retard du n®™ trajet &

I"instami L

Cetie propagation par trajets multiples est 4 I'origine de plusieurs problémes qui affectent Les

trois paramétres (amplitude, phase et fréquence) de I'onde émisc de la fagon survante :
4 distorsion d’amplitude par I’ évanouissement

4 décalage en fiéquence par cffet Doppler
4 distorsion de phase par |’étalement des retards

Le principal avantage des trajets multiples est de permeiire aux communications d’avoir licu
dans le cas ot I'émettcur ct le récepicur ne sont pas en vision directe.
En effet. comme un avantage, les trajets multiples permettent aux ondes radio de « franchir »
les obstacles (montagnes, tunnels, bitiments, parkings, soulerrains...) et donc assurer une

certaine continuité de 1a couverture radio.
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1.3.1 Distorsion d’amplitude :

Les trajets se recombinent au niveau du récepteur Pour constituer le signal recn. Ces
recombinaisons peuvent ére sous forme de superpositions Constructives, cn phase, ou
destructives. en opposition de phase. des différents rayons réfléchis, diffusés ou réfractés vers
le récepteur, donnant licu a des distorsions du signal. On parle, alors, de distorsion
d’amplitude ou fading. La distribution de ces évanouissements dépend de la présence ou de
I’absence d’un trajet LOS. En absence de ce trajet, le canal est représenté par la somme d'un
grand nombre de valours aléatoires indépendantes et Patténuation d’amplitude résultante suit
une loi de Rayleigh [7]. Cependant, si le canal entre I’émetteur et le récepicur est forme par un
trajet direct et une infinité de trajets indirects, la distribution de 'atténuation est modéhsee
comme une loi de Rice |7].

1.3.2 Effet Doppler:

C’est la prise en compte de la vitesse dans le modéle de canal, Les variation du canal radio
mobile dépendant forternent de la vitesse du mobile qui induit des vanation dans la fréquence
d'apparition des évanonissements rapides, une dispersion des temps dc propagation un
spectre doppler qui dépend des angles d' incidences des ondes arrivant sur le mobile et des
décalage dans la phase du signal regu.

l.a mobilité¢ de I"émetteur, du récepteur ou méme d'un on des objets environnants a une
Certaine vitesse engendre un décalage fréquenticl £ On parle alors de décalage Doppler ou
Ftalement spectral du signal transmis. La valeur de ce décalage peut étre calculée a partir de

L’ éguation suivante :
v
)‘IFﬁ;(E)cu.s' 6 (1.4)

Avec

v" [ est la fréquence porteuse .

¥ v : la vitesse du mobile.

¥ ¢ :la célénté de la lumiére dans le vide.

¥ B : 'angle entre I"onde incidente et le vecteur vitesse du mobile comme indiqud
figure 4

n“"rayon

angle d’arrivie

vilesse v
Figure 1.6 : Effet doppler
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1.4 Etalement des retards et Bande de cohérence :

Comme mentionné précedemment, selon "environnement de propagation, un signal émis Est
porté par un ceriain nombre de trajets. In fonction des parcours empruniés par ces trajets,
Chaque copic de ce signal est reque par le récepteur aver une puissance ¢l un retand propres.
Cela donne nmssance & un ceriain profil de retards et de puissances caractérisant le canal. En
anglais ce profil est connu sous la terminologie Power Delay Profile (PDP). Dans le but de
comparer différents canaux multi-trajets, certains paramétres ont éi¢ mis en place 8] [9] :

* Le retard moyen : Le retard moyen sl ¢ moment du premier ordre du PDP. 1 est defim
Par:

- 2k P(Ti)Tk
2k P(tx)

(1.5)

L’étalement RMS : La valeur efficace (RMS) de 1"étalement des retards est défimie comme
FEtant la racine carrée du moment de second ordre du PDP. Elle sécril -

Cr= ’;z - (;)2 (1.6)

Avec :

(1.7)

Ces retards sont relatifs au premier trajet amivant sur le récepteur a to. Les équations (1.5) et
(1.7) ne font pas référence 4 Ia puissance absolue du signal P{t) mais plutét a la pumssance
P(w) relative a chaque trajet k requ. Les valeurs typiques de cet ¢talement sont de I’ordre De
la microseconde pour des canaux de type Outdoor ot de IM'ordre de la nanoseconde pour Des
canaux de type Indoor.

* Le retard maximal : Le retard maximal Timex st défini comme étant le retard relatif au
Trajet k ayant un niveau de puissance égal a un certain seul XdB.

Ce seuil est fixé par rapport 4 la puissance maximale regue (qui n’cst pas forcement celle du
1 trajet). Ainsi,
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On appelle bande de cohérence, la bande de [quence dans laquelle les comportements des
Signaux radiofréguence sont encore fortement corrélés. Elle est inversement proportionneile 4
L étalement RMS et s’écrit -

B~ — (1.9)

Lorsque Be < Bs, avec Bs 1a bande de fréquence du signal modulé, le canal est dit sélectif en
Fréquence. Inversement, le canal est dit non sélectif en fréquence ou plat.

1.5 Sélectivité d’un canal de communication :

La notion de la sélectivité du canal est relative et elle dépend de la largeur de bande du Signal
et de I'étalement du délai du canal. Il expnime le fait que le signal a8 tramsmetire a des
Composanies fréquentielles qui sont atiénuées différemment par lc canal de propagation | 10].
Cependant en comparant le retard de propagation global des tmjets multiples vu par Ie
Récepteur du signal émis avec la péniode symbole. Nous pouvons classer les canaux en deux
Type:

* Canal sélectif en frégquence

* Canal non sélectil en fréquence

1.5.1- Canal sélectif en fréguence :

Nous parlons de canal sélectif en fréquence quand le signal transmis x (1) occupe une bande
de frequence plus grande que la bande de cohérence du canal de propagation.

Dans cc cas, les composanies fréquentielles de x (t) séparées de la bande de Cohérence
subissent des aiténuations différentes et le récepteur distingue plusieurs trajets Multiples.

Beoh

< W -

Figure 1-7 : Comparaison montrant un canal sélectil en fréquence
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1.5.2- Canal mon sélectif en fréguence :

Cette fois-ci, si la bande du signal est trés petite par rapport a la bande cohérente. alors le
canal est dit non sélectifl en fréquence. 1)"une autre maniére, nous pouvons aussi parler du cas
Ot le retard de propagation des trajets multiples est inférieur a la pénode symbele. Dans ce
cas le récepteur est capable de distinguer un seul irajet de propagation et ainsi le canal est dit
aussi non- sélectif en fréquence. clest-i-dire que toutes les composantes spectrales du signal
émis sont affectées de la méme facon par le canal. Puis la nature des atténuations vues des
différentes anlennes de réception sont supposees indépendantes et suivent une Joi de Rayleigh.

Figure 1.8 : Comparaison montrant un canal non sélectifl en [réquence

I. 6 Les types d’évanonissement :
Les multiples versions du signal dii aux inlerférences constructives et destructives causent
Des fluctuations rapides du signal sur des petites périodes. 1l existe plusieurs types

d'évanouissemnent définis comme suit :

1.6.1 Les évanouissements a grande échelle :

Les évanouissemenis 3 grande échelle représentent les atiénuations de la pussance Moyenne
du signal résultant du mouvement sur des grandes espaces. Ce type sera nuance par Les
contours proéminents et les éléments du relief en I'occurrence des montagnes, maisons . ...etc.
1.6.2 Les évanonizssements & petite échelle :

Les évanouisscments & petite échelle sont causés par la vanation de Pamplitude et de la Phase
suite 3 des légers changements (de l'ordre de la demi-longucur donde) dans e
Positionnement des entités communicanies. [ls se manifestent principalement par une
Dispersion ou étalement du signal dans le temps et la variation du comportement du canal.
Ces évanouissements peuvent appartenir suivant les manifestations et les causes Spécifique &

I*une des sous classes snivantes |

11
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4 Evanouissemeni uniforme :
L’évanouissement uniforme désigne un canal sans fil avec évanouissement dont lequel Le
gain et la phase sont constants sur une largeur de bande plus grande que la larpeor de bande
Du signal transmis. Toules les fnéguences du signal qui subit de la dispersion sont affectées
Dans la méme proportion : « la dégradation est non sélectif en fréquence ».

4+ Evanowissement rapide :
Nous parlons d’évanouissement rapide lorsque la réponse du canal change rapidement Durant
la période d’un canal. Il est dii aux réflexions d'objets proches et au déplacement Relatif de
ces dermiers.

4 Evanouissement lent
Lorsque les signaux sont affaiblis 2 cavse d’un ombrage entre I'émetteur et le récepteur, Nous

parlons d’un évanouissement lent.

En combinant cet effet de sélectivité avec I'effet Doppler, qui agat plutit sur la rapadité des
Evanouissements, on peut lister quatre types de canaux & savoir :

= Canal non sélectif cn fréquence a évanouissement lent (Flat Slow Fading en anglais) ot
Be > Bs et Te > tma.

= Canal non sélectif en fréquence 4 évanouissement rapide (Flat Fast Fading en anglais) ot
Be> Bset Te < tma.

= Canal sélectif en fréquence a évanowssement lent (Frequency Sclective Slow Fading en
anglais) ot Bc <DBs et Tc > Tua.

« Canal sélectif en fréquence a évanouissement rapide (Frequency Selective Fast Fading en
anglais) ou Be <Bs et Tc < tqax.

&
hitt) |
i
-
i b . e
” %
g , .
s # ? o "._.’/ -8
i # J i _r"; -___r'"f
P .4 b o :
t .-(,.—’" 4/ I/-__./ -
p Vi 7 "
i K > ; ,

Figure 1.9 : Exemple de représentation d’un canal de propagation
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1.7 Types et modéles de canaux
Hl exaste ume multitude de modiéles des canaux de propagations. Dans cette émde nous
Nous intéressons aux types de canaux suivants [10] -

1.7.1 Canal avec bruit blanc gaussien aditif :

Le modéle du canal avec bruit blanc gaussien aditif (BBGA) est le plus simple des Modéles.
Le signal regu r(t) est la résultante du signal s(1) avec I’ajout du bruit n(t) Le bruit peut &tre
d’origine interne comme lc bruit thermique causé Par 'agitation des électrons dans les
équipements électroniques, ou bien d’origine externe tel que le bruit d"antenne.

Le modéle du canal 4 bruit blanc Gaussicn (Additive White Gauossian Noise : AWGN) est
Composé selon le principe de la Figure 1.5 d'un bruit blanc Gaussien ajouté 4 I"ondc modulée

S(1).

#(f) - signal émis :/T\ » {1} - signal recu

m( 1) -bruit blanc Gaussien

Figare 1.10 : Modéle d’un canal avec bruil additif blanc ganssien AWGN

Le signal regu s™écrit alors -
r(=s()+n() (1.10)

n(t) représente le bruit caraciérisé par un processus aléatoire de moyenne nulle et de vanance
o’
n(t) est modélisé par une fonction de densité de probabilite gaussienne défimil comme suit :

1 (x-m)?
— T (1.11)
p(x) a2 ¢

Avec:
o’: la vanance,
m : la movenne de la variable aléatoire x.

13
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La figure suivante représente la fonction de densilé de probabilité p(x) d’un bruit bianc

gaussien avec une valeur moyenne nulle.

4
p T
08
. 0.6 /
b ' \
o 04— !_.f "".
_."l. i
02— '
- m =
uy B W n un X
— o o - -

Figure 1.11 Représentation d’une distribution gaussienne a valeur moyenne nulle
1.7.2 : canal de Rayleigh :
Un modéle de Ravleigh un modéle de canal qui est destiné aux évanouissements causés
par des multi-trajets combinés & une absence de visibilité directe entre 'émetteur et le
récepteur ou Non Line Of Sight (NLOS) ¢t ou la moyenne de la réponse impulsionnelle

du canal est considérée comme nulle.

récepteur

émetteur

Figure 1.12 : Canal de Rayleigh
La densité de probabilité p{a) de I'évanouissement a est définie par :

i o

a _.,ﬂ”:
p@y=4 7%~ @zl

o
0 a < ()
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La Figure 1.13 représenie la densité de probabilité de I'évanouissement d’un canal de
Rayleigh.

distribution de Rayleigh normalisée p(x)
0.7 1 r

M P ot

0.5

04
0.3
0.2
0.1

i i H
Op 05 1 15 2 25 3 35 4 45 5
E=rt/cy

Figure 1.13 : Densité de probabilité de I’évanouissement d’un canal de Rayleigh

1.7.3 Modéle de Rice
Un modéle de Rice est un modéle utilisé pour un environnement de propagation intégrant unc
forte visibilité directe entre |I’émetteur et le récepteur combiné avee plusicurs sénes de trajel.

emetteur

Figure 1.14 : Canal de Rice

La densité de probabilité de I'évanouissement est définie par :

pla)=9 ;2

Avec ly(.) qui est la fonction de Bessel modifiée de premiére espece et d’ordre (.

15
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A : Famphiude du trajet direct.

1 paramétre clé -

42
2a?

k_

La Figure 1.15 représente la densité de probabilité de I'évanowssement d’un canal de

Rice :

.......................................

0.5 1

1.5 2 2.5

amplitude instantanaés x
Figure 1.15 : distribution de Rice pour k=0,1,2,5

Remarque : La distribution de Rayleigh est un cas particulier de celle de Rice lorsgue A=0.

ouF
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Figure 1.16 Fonction de densité de probabilité de Rayleigh et de Rice (6> =1 et A = 1.5).
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1.8 Méthodes d’accés multiples :

Les communications dans les sysiémes radio-mobiles utilisent une bande de [réquence
alloude au systéme, par des organismes de régulation, dont la largeur est limitée. Cette bande
de [réquence doit étre wiilisée de la fagon la plus judicicuse possible afin d'écouler le
maximum de commumications. Elle est partagée en canaux qui sont allonés a la demande aux
mobiles peur permettre I'échange d’informations d’un terminal mobile avec le réseau ou avec
d’autres mobiles. La définition des canaux de communication dépend de la méthode d’aceés
multiples retenoe.

Les trois principales techniques d’acces multiple sont les suivantes :
= Accés multiples par une répartition de fidguences (Frequency Division Multiple Access,
FDMA)
= Accés multiples par unc répartition dansle temps (Time Division Multiple Access. TDMA)

« Accés multiples par une répartition descodes (Code Division Multiple Access, CDMA)

Nous abordons en particulier la technique d’accés multiple par répartibion de code (Code
Division Multiple Access : CDMA), la technique d’étalement de spectre, et plus spécialement
celle utilisant une séquence dircete (DS-88, Direct Sequence—Spread Spectrum).

1.8.1 Accés multiple dans lcs systémes radiofréquences

Le principal probléme de transmission en téléphonie mobile est le partage de Vespace des
Canaux de transmission. En eflet, 'environnement est le méme pour tous les utilisateurs,
I'espace des [réquences disponibles est restreint et de plus le milicu est bruité.

Pour une utilisation efficace des ressources disponibles, les utilisateurs des systémes de
communication sont amends 4 y accéder en méme temps. Ceci pose le probleme d’accds
multiples qui consiste & cxaminer comment orgamiser 'aceés d’un nombre important
d’uatilisateurs 4 une ressource COMMUNE.

|es technigues d’accés multiples sc répartissent en trors grandes calégonies :

» Accés multiple par une répartition de fréquences (Frequency Division Multiple Access :
FDMA).

e Accés multiple par une répartition dans le temps (Time Division Multiple Access : TDMA).

» Accés multiple par une répartition des codes (Code Division Multiple Access : CDMA).

17
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1.8.1.1 Accés multiple par répariition dans le temps

Beaucoup de systémes de communications numériques comme le GSM (Global System for
Mobiles communications), utilisent 1’Accés Multiple 34 Répariition dans le Temps (Time
Division Multiple Access : TDMA). Cetle technologie est aussi imtroduite dams le systéme de
Communication cellulaire japonais (Japanese Personal Digital Cellular : JPDC) [9].

La technique TDMA ot basée sur la répartition des ressources en tomps. Les ulilisaleurs
partagent la méme bande passante, et émettent les données 3 irmsmetire dans les différents
intervalles de temps (lime slots) gui leurs sont alloués.

Un émetteur/réceptenr, tel gu'un téléphone cellulaire, peut, par exemple. émettre et recevoir
dans un mdervalle de temps spéeifigue ¢t rester imactif jusqu’a ce qu'il soit autonsé a
mtervemir de nouveau. En d’autres termes, chaque intervalle de temps regort une partie du
signal radio fréguence associ€ a un utilisateur donné.

La majorité des systémes de communications radiofréquences utilisant la TDMA sont dit
Synchrones, ce qui implique une gestion des périodes d’émission de chacun des utilisateurs.
Afin de ne pas engendrer d’Interférence d’Accés Multiple 1AM (Multiple Access
Interférences : MALI), il est impératif que chaque signal respecte strictement I'intervalle de
temps qui lui est accordé pour sa transmission. Les récepteurs doivent aussi respecier les
intervalles de temps qui leurs sonl associés pour reconstituer correctement les séquences
d’information qui leurs sont destinées.

lTemps

Intervalle de
ransmission

= —

U2

» Fréquences

&
Bande de
transmission

Figure 1.17 Technique d'accés multiple TDMA.
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1.8.1.2 Aceés multiple par répartition de fréquence

L’Accés Multiple par Répartition de Fréquences, cst une technique de mmltiplexage
largement utilisée dans les systémes de communications radiofréquences. Cest la méthode
d’accés multiples la plus ancienne. Elle est uwtilisée principalement dans les sysiémes
analogiques. Elle consiste a transmettre les signaux provenant de N utilisateurs différents sur
des bandes de fréquences distinctes.

Au niveau de |'émetteur, un filtre passe bas est utilisé afin de sassurer que la bande
passante du message a transmettre est limitée 4 une largeur définie au préalable. Chaque
signal module une porteuse différente. Les signaux issus des N modulateurs sont superposes
el transmis par le canal.

IEn réception, les porteuses sont séparces par des filtres passe bande places en paralléle et
centrés sur les [réquences porteuses des messages 4 detecter. La largeur de ces filtres est
déterminée afin de ne pas couper le spectre du signal. A la sortie du filtre passe bande. le
signal est démodulé et traverse un filtre passe¢ bas permettant d’écarter les composantes
indésirables et de récupérer le message en bande de base.

Dans ces conditions, les utilisateurs émettent leurs signaux de maniére continue, chacun sur
une fréquence différente, comme le montre la figure suivante. La suppression des
mnterférences d’acces multiples est assurée par 'utilisation de fréquences portenses différentes
el séparées par un intervalle fréquentiel prédéfini, appelé communément bande de garde.

Temps

Intervalle de U2 U3
transmission
- i ,.*t » Frequences
7
Bande de
ransmission

Figure 1.18. Technique d aceés multiple FDMA.
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1.8.1.3 Accés multiple par répartition de codes :

La CDMA est une technique d’étalement de spectre wtilisée dans un premier temps par les
militaires grice & sa résistance aux interférences et pour le niveau de sécurité qu’elle offre
[1.15]). L architecture CDMA repose sur la technigue de modulation i étalement de spectre
(spread spectrum : S8). C'est en 1978, que la technique a étalement du spectre fut proposée
pour la premiére fois pour les communications mobiles cellulaires & haute capacité [9].

Le premier systéme de transmissions mobile cellulaire qui wtilisait la CDMA pour la
transmission multiplex était 15-95. Son exécution commerciale & commencer a la fin de 1995,
Enl1991, la societe QUALCOMM a utlisé la meéthode d'acces CDMA pour les
communications mobiles cellulaires. L.a norme [S-95 fut le résultat de cette proposition et fut
publiée en juillet 1993. Le premier réseau CDMA fit ouvert @ Hong Kong en septembre 1995.

1.’acceés multiple par répartition de Codes est une techmique de multiplexage plus récente que
la TDMA et la FDMA. Dans cette technique, les utilisateurs partagent le méme espace
fréquentie]l et transmettent sur les mémes mitervalles temporels. 11 s’agmt, dans ce cas,
d’affecter & chaque émetteur un code, aussi appelé signature ou séquence de code, qui lui
permet de transmettre des mformations en évitant d'interferer avec les messages provenant
des autres utilisateurs. La réduction des IAM n’est obtenue que dans le cas de |"utilisation de
séquences de codes strictement orthogonanx.

La Figure suivante schématise la répartition des utilisateurs sur la bande de fréquence et dans
le Temps en fonction de la distribution des séquences de codes.

Temps

Intervalle de
transmission

. — » Fréquences

fransmission
Figure 1.19 Technique d’accés multiple CDMA.
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La technique CDMA permet aux différents ufilisateurs de transmettre leurs donnees sur
n'importe quelle fréquence et sans nécessiter de synchronisation enire eux. En effet,
contrairement aux techniques TDMA ¢t FDMA, la capacité de multiplexage du CDMA n’cst
pas limitée par des paramétres physiques (intervalles de temps disponibles ou Iréquences
utilisables), mais par la capacité de générer un maximum de codes. Ces derniers élant choisis
de maniéres a minimiser les Interférences d’ Acces Multiple.

Pour ohtenir de meilleures performances, plusieurs études ont associé la CDMA aux autres
Technigues de multiplexage (TDMA, FDMA, ._.ctc.). Deux grandes catégories de codage
CDMA se dépagent. La premiére. sous le nom de CDMA pure, regroupe la CDMA 2
séquences directes (DS-CDMA), la CDMA a saul de (réquence lent ou rapide (Slow
Frequency Hoping CDMA : SFH-CDMA, Fast Frequency Hoping CDMA : FFH-CDMA) et
la CDMA 3 saut de temps (Time Hoping CDMA : TH-CDMA). La seconde. appeléc CDMA
hybride. associe le multiplexage par code aux autres technigues de multiplexage.

CDMA

¥ f
| CDMA pure I | CDMA Invbnde I
¥ v ¥ ¥ ¥
DSFH DSTH |
ps-cDMA | FH-CDMA FH/TH T oy, Bl MC<DMA
porams B FOMACD!

o

Figure.1.20. Différenies techniques CDMAL

a) CDMA a séguence directe

Dans la CDMA a séquence directe (Direct Sequence-Code Division Multiple Access :
DSCDMA), le codage des données s’effectue de maniére directe, ot I'information d'usagé est
étalée en joignant un code d'étalcment. Cette technique est utilisée par exemple pour IS-95 et
pour le systéme par satellite Global start ainsi que pour le systéme 3G UMTS.
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b) CDMA a saut de fréquence

Dans la CDMA a saut de fréquence {Frequency Hopping CDMA : FH-CDMA). Les données
ne sont pas émises sur une {réquence porteuse fixe, mais sur des fréquences différentes qui
changent périodiquement. Ce changement est indiqué par le code d'étalement. Un exemple de
l'atilisation civile de FII-CDMA est la norme du Bluetooth.

L'éalement de specire par saut de fréquence a originalement été concu dans un but militaire
afin d'empécher I'écoute des transmissions radio. En effet, unc station ne connaissant

Pas la combinaison de fréquence 4 utiliser ne pouvait pas écouter la communication car il lu
¢tait impossible dans le temps imparti de localiser la fréguence sur lagquelle le signal étmt emis
Puis de chercher la nouvelle fréquence.

On distingue deux types de CDMA & saut de fréquence :

¥ Le modéle de saut de fréquence est dit « leat » (Slow Frequency Hopping-CDMA :
SFH-CDMA), lorsque plusieurs séquences de codes sont émises 4 la méme fréquence,
Ei le changement de fréquence ne s’effectue qu’aprés plusieurs bits de données transmis.

¥ Le modéle de saut de fréquence est dit « rapide » (Fast Frequency Hopping-CDMA :
FFH-CDMA), lorsque ['émission des chips d'un méme code se fait sur plusieurs fréquences.

¢) CDMA 3a saut de temps

CDMA a saut de temps (Time Hopping CDMA : TH-CDMA) est le résultat de
I'association du CDMA an TDMA. Elle consiste a transmettre les chips qui composent la
séquence de code sur différents time slots. la transmission de la séquence ne se faisant pas de
maniére continue, Cette technigue est encore moins répandue que les deux précédentes (DS-
CDMA ou FHCDMA), parce gu'elle souffre des difficultés de sa mise en ccuvre du coiit
matériel associé a son émetteur.

d) CDMA hybride

[1 ¥ a de nombreux types de régimes CDMA hybrides, qui peuvent étre formés par diverses
combinaisons de DS, FH et TH, ainsi que de la technique multi-porteuse (MC : Multi-
Carricr), En plus on peunt associer au CDMA, 'une des méthodes d’accés multiple, 4 savoir la
TDMA ou la FDMA. Dans le cas du FDMA/CDMA, on affecte & chaque famille de codes une
fréquence porteuse grice i laquelle les utilisateurs peuvent émettre. Cette méme famille de
codes peut étre réemployée sur toutes les fréquences porteuses disponibles. De la méme
maniére, les systéemes TDMA/CDMA (fonctionnent sur ce principe, en associant les
spécificités du TDMA au CDMA.
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Théoriguement, la capacité de multiplexage de ces techniques est largement supérieure a
celle du CDMA classigue, mais réellement, il est trés difficile d’employer ces techniques a
cause de la complexité des systémes engendres.

1.8.2 Transmission duplex

Nous avons jusque-ia cit¢ les techniques d’accés multiple ainsi que les différentes méthodes
pour le partage des ressources de fréquences entre plusieurs utilisateurs. 11 est également
important de signaler qu’en général la communication n'est pas unidirectionnelle mais plutdl
en duplex. 11 ¥ a par conséquent la Haison montante (up link :UL), de la station mobile vers la
station de base, et la liaison descendante (down link : DL). de la station de base vers le
mobile.

Deux méthodes sont utilisées pour permettre la séparation de la transmission UL et DL. Ce
sonl la division duplex par [réquence (Frequency Division Duplex : FDD)} et la division
duplex par le temps (Time Division Duplex : TDD) .

Figure 1.20 Transmission duplex.

1.8.2.1 Frequency Division Duplex (FDD)

Avec la division duplex par fréquence FDD, les liaisons UL et DL utilisent chacune une
bande de fréquence différente. L'espace entre les deux bandes de fréquence pour I'UL et la DL
est appelé distance duplex. Flle est constante pour toutes les stations mobiles dans une méme
norme [1]. D'une facon pénérale la bande de fréguence de DL. est placée 3 une fréquence plus
clevée que la bande dUL.

La CDMA est employée par un ceriain nombre de systémes 20, mais principalement par

des systémes de 3G. Un exemple d'un systéme 2G qui emploic FDD pour la transmission en
duplex et CDMA pour la transmission multiplex est le systéme 1S-95.
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Distance duplex
FDD/CDMA e il

Figurel.21 Multiplex FDD/CDMA.

1.8.2.2 Time Division Duplex (TDD)

Duns le cas de la division duplex par le temps (TDD), I'UL et le DL se partagent la méme
bande de fréquence. Ceci est effectué en divisant la bande en time slots (TS) et trames. Une
trame contient un nombre spécifique n de time slots (TS). Un certain nombre de ces time slots
sont reserves pour la transmission d'UL et le reste pour Ia transmission de voie DM.. La durée
d"une trame détermine la répétition cyclique de la transmission correspondante dUL/DL.

TDD est principalement employée pour la transmission des données dans les svstémes de
Communication mobile de la 2éme génération.
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Chapitre 2 e de spectre par séquence directe

2.1. Introduction :

Les systémes de éléphonie mobile de la troisiéme génération (3G) utilisent la technigue
d’accés multiples CDMA basée sur |'étalement de spectre. Cette technique offre ume solution
plus flexible. par rapport a celles des deux techniques TDMA et FDMA, ¢t surtout un débit
utilisateur beaucoup plus important, due a la largeur de bande allovée an signal émis,
permeitant ainsi des services multimédia tmés attractifs. En plus, 'étalement du spectre
posséde des qualités trés avantageuses, telles que la résistance au brouillage intentionnel et
surtout une parfaite protection contre I'interception de la communication par des intrus. C’est
pour toutes ces raisons que 'usage initial de cette technigue fut trés altractif dans le domaine
Militaire.

Dans ce chapitre, nous présenfons la technique d’'étalement de spectre, en Particulier celle
utilisant une séquence directe (DS-SS, Direct Sequence-Spread Spectrum), puis nous
justifions 'emploi du CDMA dans les systémes 3G en Présentant son principe et les
avantages gu’il présente. Nous donnons quelques Modéles de canaux de transmission gu'on
peut rencontrer dans la réalitd. Enfin. et Pour terminer, nous donnerons un apergu sur
quelques principaux travaux publiés dans la littérature qui traitent le probléme de I"acquisition
du code PN.

2.2. Principe de I’étalement du spectre :

Le principe de 1"éalement du spectre, guelle que soit la méthode utilisée, repose sur le codage
de Pinformation 4 transmettre avec une séguence pseudo aléatoire (Pscudo-Noise. PN),
connue uniquement par |’émetteur et le récepteur. La conséquence directe de ce codage est
I"étalement de la densité spectrale de puissance (dsp) sur une plus grande largeur de bande,
comme illustré sur les figures 2.1 el 2.2 ot : Fs est la fréquence symbole, No/2 la densité
spectrale de puissance du bruit, L. le facteur d’étalement (longueur de la séquence utilisée), F
la fréquence chip (fréquence d'un €lément de Ia séquence d'étalement). Le spectre du signal
informatif en bande de base de largeur F; est ainsi élargi au spectre du signal étalé de largeur
Fe = L+Fs.

Le signal transmis se comporte alors comme du bruit vis-d-vis des autres utilisateurs qui
travaillent en bande étroite ou de ceux qui ne possédent pas le code. |l existe deux techmigues
de base de la modulation a étalement du spectre [11] :

L’ étalement par sauts de fréquence FH (Frequency Hopping) [ 12] et I'étalement par séquence
directe (DS :direct sequence). Nolons que cette derniére est la plus utilisée dans les
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transmissions de type CDMA. Dans ce cas, on parle de transmission DS-CDMA, dont le
principe sera détaillé dans les sections suivanles.
dspy

No/2

0 Fréquences

Figure 2.1. Transmission numérique classique : domaine spectral.

dsp,

Brouilleur Brouilleur

E=L:. F. 0 Fréquences
Figure 2.2 Transmission numérique i spectre étalé : domaine spectral.

Les modulations les plus couramment employées pour les transmissions DS/SS sont les

modulations de phase BPSK (Binary Phase Shift Keying) et QPSK (Quadrature Phase Shilt
Keyng).
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2.2.1. Historique

L*élalement du spectre est une technique développée historiguement pour le cryptage : Un
signal étalé par une technique adaptée ne peut étre repéré par balayage des fréquences, il ne
peut étre brouillé par émission d'un message qui interférerait, et de plus se confond avec le
bruit « naturel » d'une (ransmission (s1 ’on uiilise une techmque d'étalement fondée sur des
séquences PN).

On pourra citer le premier brevet déposé en 1941 sous le nom de « Secret Communication
System » sur la technigue d'étalement par 1'acince Hedy Lamarr avec 'aide du compositeur
Georges Antheil (brevet 2.292.387 deposé le 10 juin 1941). Quelques années plus tard
I'armée I’a utilisé sur le terrain a cause de ses capacités dec sécunisation des communications et
sa résistance aux brouilleurs (antijam).

En 1948 Shannon et Hartley publient une équation établissant que la capacité maximale d’un
canal de communication (c'est-a-dire ; le débit maximal d™un canal) pour transmetire une
information sans crreur est proportionnelle 4 la bande passante de ce canal et au logarithme du
rapport signal a bruit exprimé en terme de puissance, sous réserve d'un procédé de codage
adapté (voir équation 2.1).

Shannon public en 1950 les principes de I'étalement du spectre qui seront mis en application,
a titre d’exemple, dans les années 70 par I'armée améncaime dans la techmique GPS (Global
Positioning System).

C’est dans les années 90, avec I'avénement des telécommunications mobiles, que 1" étalement
de spectre est utilisé pour le partage de ressources ("accés multiples) : I'implémentation du
CDMA pour les communications cellulaires est étudiée, puis standardisée sous la norme 15-95
en 1993. Ce protocole. associ¢ a la téléphonie mobile de seconde géncration, est alors
développé par I"entreprise QUALCOMM. De nombreux systémes utilisent les propriétés du
CDMA pour "application aux communications cellnlaires, en particulier le W-CDMA (pour
Wideband Code Division Multiple Access) qui sera reconrmu par I'ITU (International
Telecommunication Union) comme standard de la éléphonic de troisiéme génération de
méme qu’un standard concurrent le CDMAZ2000. Ces deux systemes reposent sur des
variantes de la norme [MT-2000. Le premier réseau commercial utilisant le WCDMA est mis
en place en 2001 au Japon par la société NTT DoCoMo.

Parallélement, ’Europe développe son projet de téléphonie de troisiéme gemération sous
I*appellation UMTS (Universal Mobile Telecommunications System), qui utilise la techmigue
d'acces W-CDMA, tout en étant a I’ origine incompatible avee le systéme japonais.
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2.2.2. Pourquei étaler le spectre 7
Considérons le théoréme de Shannon et Hariley concernant la capacité d’wn canal de

communication :
5
c=8B |Dgz[1 +E] (2.1)

Dans cette équation, € représenie la capacit¢ maximale d'un canal en bits par seconde (bit's
ou bps), c'est le taux de transfert maximum pour un taux d’erreur bmare (Bit Ermror Rale,
BER) nul, 4 condition qu’un procédé de codage adéquat puisse étre trouvé. B étant la bande

§
passante du canal en Hertz et e le rapport de puissance signal/bruit.

On peut donc augmenter la capacité maximale en agissant sur la largeur de bande de fagon
linéaire et/ou en agissant sur le rapport signal & bruit de fagon logarithmique.

A capacité maximale donnée (capacité maximale souhaitée), on peut réduire la bande et/ou
diminuer le rapport signal & bruit en admettant un taux d’erreur non nul. Les erreurs peuvent
étre soit tout simplement ignorées soit corrigées par |"utilisation de protocoles de transmission
de miveau supéricur. Au niveau de la formule, en fonction du type de bruit et du procédé de
codage/décodage, on peut mtégrer le BER sous la forme de 'addition d’une constante au
rapport signal sur bruit.

Dans le cas du CIDMA, le bruit est constitué principalement par les autres utilisateurs dont on
cherchera 4 angmenter le nombre. 1l en résulte qu'en régle générale un systéme CDMA opére
sur des rapports signal a bruit faibles, voire trés faibles.

Par changement de base des logarithmes (base 2 vers base e), 'équation (2.1) devient :

c 1 S s
~ |1+ > |=1.443In[1+>
B In(2) "( *N] "( WJ )

Si la puissance du signal est inférieure a Ia puissance du bruit, on peut simplifier et lindariser
Pexpression (2.1), en appliquant le développement en série de MacLaurin de In (14+x) :

C S 18y 1(sY (2.3)
SO 7 M o I () e
B N 2(:\:] +3{NJ
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5
Puisque |'étalement du spectre permet un rapport N trés faible ¢t que la puissance du signal

5
utile pouvant étre inférieure au niveau du bruit. Pour un E ==1, I'équation (2.1) devient alors :

Y

=

S
443 | —
[N) (2.4)

@O

Et par approximation on obtient :

O
|

— = ou E = E (2.5)

B N S C

La dépendance capacité/rapport signal  bruit est approximativement linéaire. La bande éialée
permel done la transmission de signaux perturbés par d’autres signaux considérés alors
comme du bruit, ¢’est 4 dire la transmission de signaux sur le méme support. Le nombre de
canaux utilisés a un instant donné pourra varier de facon souple puisque |"augmentation du
nombre d'utilisateurs se traduira simplement par une augmentation, pour tous, du taux
d’erreur. Ceci permet en téléphonie de maintenir une qualité de service sensiblement égale
pour tous, (plutdt qu'une dépréciation totale pour un utilisateur) ajustable et relativement
facile.

1.2.3. Exemple d’application :

A partir des spécifications techniques de ceriams standards [13. 14, 15, 16). nous pouvons
résumer dans le tableau 2.1 leurs spécificités et leurs similitudes -

standard Bande de Dabit Techniqusa Facteur
fréquences (MHz) {bps) d’acces d"atalement
824-8495
1S-85 860-804 1.2288M DS-CDMA 256
BLEUTOOTH 2400-2483.5 1M FH-CDMA 79
1900-2025
UMTS 5110-2200 3.84M DS-CDMA 4. 8, ..., 256
824-849 1.22883M 4.8, ....128
T e B69-894 3.6864M DS-COMA 4.8, .... 256
WLAN 2400-2484 T1M DS-CDMA i3
868-868.6 20k 1
ZIGBEE 902-928 40k DsS-CDMA 10
2400-248B3.5 250k 16

Tablean 2.1.Caractéristiques de quelques standards de télécommunication.
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Le tableau 2.1 montre aussi que la DS-CDMA est la technique dominante dans presgue tous
les systémes de 3G.

2.3. Etalement du spectre par séquence directe :

Grice aux propriétés des séquences PN utilisées, la technique DS-SS est plus souvent utilisée
et est de plus en plus étendue a des domaines divers et vanés.

La figure 2.3 résume le prncipe. Cela consiste 3 multiplier ¢chaque symbole informatif de
periode symbole T: par une séquence pseudo-aléatoire entiére, dont les éléments ou chips ont
une période T: (période chip) beaucoup plus faible que 7. La longueur L. de la séguence PN
ct la période chip Tc sont deux caractéristiques importantes des transmissions D5-85.

Dans la figure 2.3, la durée de la séquence est égale a la période symbole. Cependant, il existe
des systémes de transmission ol 1a durée totale de la séquence PN est plus grande que T:{17].
Toutcfois. nous nous limitons aux cas ou la durée de la séquence PN est égale a la pénode
symbole. Dans le cas ou les symboles et les séquences sont bipolaires (€ {~1, +1}), étaler le
signal informatif par séquence directe revient a remplacer chaque symbole par la séquence
PN ou son complément a 1 selon le signe du symbole A transmettre.

1 E 1
- — ]
i
: >
i Ts - -1 E A Temps
] i
| signal informatif (ubile) !
1 ] (]
 j— =
>
1 - Temps
<> * i i
Tc i séquence pseudo - aléatoire |
1 1 I
|
1 — — i
] | |
; -
1 L ! - Temps
| E
[]
signal etale
Figure 2.3. Principe de I"étalement de spectre par séquence directe.
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2.3.1. Modélisation du signal au niveau de I"émettenr

La figure 2.4 illustre la structure de I"émetteur pour une tansmission DS-SS :

Signal module
: Train de symboles (en bande de Signal
Train de étalés base) é?nis
symboles (T) Mise en forme Misesur | = ™

| (filtre d’émission)

porteuse

Séquence PN (T
Figure 2.4.Structure de |"émetteur pour une transmission DS-S8.

Pour unc meillcure compréhension, nous ne supposons que Ny = 1 (un seul utilisatenr). Dans
notre systéme DS-CDMA nous utilisons la modulation de phase (BPSK) avec des séquences
de codes PN bipolaires prenant des valeurs de 'enscmble {£1}1 pour I’étalement spectral. Le
signal transmis est alors donne par :

s(t) = /2P, c(t) b(t) cos(e,t +0) (2.6)

O P est la puissance moyenne, b} le signal de donndes. cft} le signal de la séquence
d’étalement PN, w, la porteuse et 8 la phase imtiale du signal.

La relation entre la durée du bit de la donnee et la durde d'un chip est : 7: =L <Tc Nous
Pouvons alors exprimer c{t)et b(t)de la maniere suivante :

c(t) = icm p; (t—iT,) @.7)
b(t) = Zb‘” p, (t— jT) 2 .8)
J=—=

Oh ¢ et b prennent des valeurs de I"ensemble -1, 11}, prelt) et prit) sont des impulsions
rectangulaires d’amplitude 1 ot de durée T et Ts, respeclivement.
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2.3.2. Les codes d’étalement et d’accés multiples

Les communications qui nous iniéressent sont les communications radio-mobile. Suivant les
caractéristiques de la communication, un choix sur les codes doit étre fail. Ce choix résulte
d’un compromis entre la suppression des interférences inter-utilisateurs, obtenue grice 4 la
proprict¢ d’orthogonalité des codes, et le traitement de la diversité, facilité par 'utilisation de
codes ayant de bonnes propriétés en bande de base et d’autocorrélation que nous détaillerons
ultérieurement.

En communication synchrone, les messapes des utilisateurs sont émis dans le canal sans
retard relatif. Lorsque le récepteur est synchronisé sur le message requ, la séparation des
utilisateurs peut étre faite griice a ces codes orthogonauy, les codes de Walsh-ladamard sont
dans cc cas les codes les plus utilisés, Lorsque [a commumication est asynchrone, cas de
communication le plus délicat, les messages sont émis avec des retards relatifs qui ne sont pas
connu sa priorl. Dans cc cas, c¢s codes ne sont plus utilisés, car ils perdent leurs propridtés
d’orthogonalité quand ils sont decalés les uns par rapport aux autres. Parmi les codes les plus
utilisés pour ce type de communications asynchrones @ les codes Gold [18], les codes de
Kasami, spécifiés pour la liaison montante du systéme UMTS [19]. ou les codes Barker. Ces
derniers, les codes Barker, sont en nombre trés limité et ne sont pas utilisés pour ’acceés

multiples.

Les familles de codes cités précédemment sont des codes binaires qui sont utilisés anjourd”
dans les systémes CDMA, il existe ccpendant d’awtres familles de codes non binaires, les
codes complexces ¢ncore appelés codes polyphasés qui sonl comme les codes binaures, dis
codes a enveloppes constantes. Parmi ces codes, citons les séquences de Zadoff-chu ou les
séquences de Frank [20,21]. Ces codes. qui sont nombreux. restent aujourd hui encore peu
appligqués aux systémes de communications numerigues. Notons enfin gu’il est aussi possible
de généraliser les séquences non binaires en séquences polyphasées [22].

2.3.3. Caractéristiques du code d’étalement

La construction et les propriétés des séquences utilisées dans le DS-CDMA ont largement été
traitées dans la littérature [17.23, 24. 25] lui conférant ainsi de nombreux avantages dont la
possibilité de transmettre plusieurs sigmaux dans la méme bande de [réguence, tout en
minmimisant |"interférence entre les utilisateurs (Multiple Access Interference, MAI). Le DS-
CDMA posséde aussi une meillcure résistance aux échos. Dans la suvite, nous donnerons le
formalismne mathématique d’un signal a spectre étalé.

La méthode la plus courante de génération des séquences du code PN est basée sur la théone
des séquences binaires dites 4 longueur maximale (maximal length sequence, m-sequence).
De telles séquences sont facilement produites électroniquement a Paide d’un registre a
décalage comportanl R bascules., en séric, complété par un circuit dc contre-réaction
réinjectant dans la premiére bascule la somme modulo-2 des élats de certaines bascules
(comme le montre la figure 2.5). L'ensemble est activé par un signal d"horloge.
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Figure 2.5. Générateur de la séquence du code a longueur maximale.
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Les prises sur le registre peuvent étre choisies de la facon suivante :

R Prises
4 |[1,4
5 |[2,5112.3.4.5][1.2,4,5)
6 |[1.611,2.5.6]2.3.5.6]
7 | B7I.2.3.7101.2.4.5.6.7)12.3.4.7]1.2.3.4.5,71[2.4.6.7]1.7I11 3.6.7112.5.6.7)
8 |[2,3,4.8][3.5.6,8)[1.2,5.6,7.8][1,3.5,8]|2.5.6.8][1,5.6.8][1.2,3,4.6,8][4.5.8.9]
5 | [4.9][2.4.6,0][4,5,8.9][1,4,89][2,3,5,9][1,2,4,56,9][56,89)(13,4.6.7.9)2,7.8.9]
10 | [3.10)(2.3,8.10}{3.4.5.6,7.8,2.10](1,2,3,5.6,10](2,3.6,8,9,10}[1,3.4,5.6,7.8,10]
11 | [2.11)2,5.8.11][2.3.7.11}2.3.5.11][2.3,1011}{2.3.7.11]
12 | [1.4.6,12{1.2.5.7.8.9,11,12](1,3,4,6.8,10,11,12][1,2,5,10,11,12]{2,3,9,12](1,2,4.6,11.12]
13 | [1,3.4,13]{4,5,7.9,10,13][1.4.7.8,11,13][1,2.2,6.8,9,10,13][5.5,7.8.12.13][1 5.7.8.9.13]
14 | [1,6,10,14][1,3,4 6,7.9,10,14]j4,5,6,7,8,9,12,14][1,6,8,14][5.6.9.10,11,12,13,14]
15| [1.15](1.,5.10,15}{1,3,12,15][1.2.4,5,10,15}{1.2,6,7,11,15][1,2,3,6.,7 1 5]
16 | [1.3.12,16}]1,3.6.7,11,12,13,16][2,3,4,6,7,8,9,16][7,10,12,13,14,16][1,2,4,6,8,9,16]
17 | 13.17111.2.3.17113.4.8,17]
18 | [7,18](5,7,10,18][7,8,9,10,15,16,17,18] =
19| [1.2,5,19][3.4.5.8,13,19)[3,7.9,10,12,19]
20 [3,21:]{3,5.9,23_]['5,':'1,;,3.1 1,20)
21 | [2.21]2.7,.14,.21){2.5,13,21]
22 | [1.221[1.5.9.22]{1,4.7.10,13.16,198.22]
23 | 15.2315.11.17.23]
24 | [1,2,7.24]]4,5,7,8,9,11,14,16,18,20,22,24][1,4,5,9,10,13,14,15,16,17,18,19,21,24]
251 [3,25][1,2,3,25][3.4,12,25]
26 | [1,2,6.26][1,3,4,5.8,10,11,12,16,21,22,26][2,3,5,6,7.8,9,11,13,14,15,16,19,26]

Tableau 2.2. Choix des prises sur le registre,
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Les séquences binmires & longueur maximale doivent avoir les propriéiés principales
suivantes:

1) Le registre & décalape va passer par toutes les combinaisons possibles de « O n etde « 1 »
sauf la combinaison [0 0 0 ....0] qui est interdite car elle constitue une combinaison de blocage

2) Le nombre de prises doit ére pair, En effet, si le nombre de prises estl impair la
combinaison [1 1 1.... 1] risque d’apparsitre et c'est également une combinaison de blocage.

3) Est périodique de période L=2%-1 (conséquence de 1).

4) Nyva(LeT) /2 fois "0 et (Le+1) /2 fois « 1 », c'est & dire qu'il y a un "1" de plus par
rapport aux « 0 » (conséquence de 1).

5) L’opération XOR d’une version décalée de celle-ci (O<decalage<ic) donne unc autre
version de cette méme séquence. Un exemple élémentaire d'un tel généraleur (R=4, prises sur
les bascules 1 et 4) est représenté sur la figure 2.6. L’analyse chronologique de ses états et la
démonstration de la propriété 5 sont données dans les tableaux 2.3 et 2.4, respectivement.

= B, 82 Ba B4

HOR |«

Figure 2.6. Générateur de la séquence du code a longueur maximale (R=4)
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Tableau 2.3.1.’analyse chronologique des ¢tats du générateur de Ia Fig. 2.6.
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C{n) 1111010110017 000
C(n+6) 011001000111101

C{n) XOR C(n+6) [100100011110101

Tableau 2.4.Propriété du retard de la séquence du code a longueur maximale.

6) En comparant terme a terme une séquence & longueur maximale avec n'imporic quelle
permutation circulaire de celle-ci, on obtient une distance de Hamming égale a 2R-1. en
d’autres termes, le nombre de bits (chip) coincidant deux 3 deux est inférieur d’une unité de
ceux qui différent.

7) Les nombres des bits 4 1 et 4 0 doivent &tre distribués d’une maniére déterministe. En
d’autre terme, dans une période de la séquence du code de longueur maximale Lc=2R-1, il
exisle exactement : aucune série de « () » de longueur R, une seule série de « 1 » de longueur
R, une série de « 0 » de longueur R-1, aucune série de « 1 » de longoeur R-1, 2%*?  séne de
« 0 » de longueur P, 28! séric de « 1 » de longueur P. Le tablean 2.5 illustre cetie
distribution pour R=7.

Longueur de la série | Série de bit 1 | Série de bit 0 | Nombre total de bits

7 1 B 0 7

6 0 1 6

5 1 1 10

4 2 2 16

3 4 4 24

2 8 8 32

1 16 16 32 i
127

Tableau 2.5. |_a distribution du nombre de bits 0 et 1 dans une séquence du code pour R=7

35



Chapitre 2 _______ principes de I'étalement de spectre par séquence directe

8) La propriété la plus importante des séquences du code est leur fonction d’auto-corrélation
periodique :

R.(r)=—— [c(tye(t+r)at 2.9)
T.

LTe o,

o 0 <1< Le~T: estlc décalage entre les deux séquences, qui est le meilleur possible pour
une séquence binaire de période L.T.. Clest-a-dire: ReA)=1 et Ro{t)j—I/L. pour
T- <1< L. Te. ce qui comespond aux valeurs minimales.

Ree(7)
1

| 1 1 | | 1 L
! 1 1 - _TILE_ L L |

—4Tc '3 Tf; ‘2 T[: 'Tr_- U T,: 2TL' STL- 4Tg

Figure 2.7. La fonction d imter-corrélation du code.

9) L'intercorrélation des séquences & longueur maximale (sur un nombre de chips égal 4 la
période 1) peut étre élevée comparée au pic d'autocorrélation.

Par exemple, pour R=5 (L=31), le pic d'autocorrélation est égal 4 31 et l'intercorrélation entre
deux séquences distinctes peut atteindre la valeor maximale de 11 (ici lawto ou
I'intercorrélation sont calculées en comptant +1 pour les chips identiques et -1 pour les chips
différents entre les deux séquences)

Exemple:
R=5 . L~31,]5.2] 0011010010000101011101100011111

R=5, Le=31, [5,3] 0101000010010110011111000110111

[ Résultat de linter-corrélation =+1 j
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Valeurs de l'intercorrélation pour tous les retards possibles entre les deux séquences:
359-53-179333-5-5-193-5-13-1-11177-973-9373

Le tableau suivant donne les valeurs de l'inlercorrélation entre les séquences de longueur
maximale:

R J|4]|5|6 7 8 9 10 11 12 13 14
L. 711513163127 | 2551511 | 1023 | 2047 | 4095 | 8191 | 16383
Nombre de 2|2 |6 | 6|18 | 16 | 48 60 167 | 144 | 630 756
séquences

Intercorrélation | 5] 9 |11 (23| 41 | 95 | 113 | 383 | 287 | 1407 | =703 | =5631

maximale

Tableau 2.6.Intercorrélation des séquences de longueur maximale

On peut voir, sur le tableau précédent, que l'intercorrélation entre différentes séquences de
méme longueur peut atteindre 30% de la valeur du pic dautocomélation. Ce comportement est
incompalible avec les besoins du multiplexage CDMA.

Parmi unc famille de séquences de longueur L.il est possible de trouver des couples de
séquences qui ont unc faible intercorrélation. Ces couples sont appelés « paires préférées ». [l
existe aussi d'autres types de séquences permettent d'éviter ce probléme d'intercorrélation
élevée (les codes de Gold par exemple).

2.3.4. Dé-étalement en réception

La figure 2.8 illustre la structure du récepteur pour une transmission DS-SS.

» r Récepteur
- I ;
l : ‘
_ i |
Slgnﬂill Démodulateur | , | Sr;";'f | z,
regu dbandede |- = T I [
| | I i
1
| |
l[ms{mcf] I : cos(uwet) cff) 1|

Figure 2.8.Structure du récepleur pour une transmission DS-SS.
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L'expression du signal recu au niveau du récepteur est donnée par la relation (2.10) :
rit)= 2P, c{t—z) b{t-r) cos[mct+£l)+n{t} (2.10)

Ot nft) est un AWGN (Additive White Gaussien Noise) de moyenne mulle avec une densite
spectrale de puissance Nop/2, T est le délai relatif entre le signal regu et le début de la séquence
de dé-étalement au niveau du récepteur. Le délai t et le déphasage initial @ sont modélisés
comme €tant des variables aléatoires indépendantes uniformément distribudes sur [0, T3] et
[0,2x] respectivement.

Le récepteur utilisé (voir figure 2.8) est un filtre adapté. La sortie du récepteur est donc :
T,
Z ~ [ r(t) c(t) cos(e,t) dt (2.11)
0

Oh 1) est la séquence du code local PN au niveau du récepteur. En remplagant (2.10) dans
(2.11) on obtient :

z = [[2P, cit-r) bt ~1) cos{w.t +6)+n(t)|c(t) cos(w,t) o 1)
0

Et par conséquent ; i
Z-= Jﬁ{jc{t-r} bit-r) ms{mnhﬂ}c[t]ms[w:t)dIJ+jn{t]c(f]ms(mrI)df (2.13)

Si nous supposons gue le récepteur est parfaitement synchronisé avec le signal deésire (c'est-a-
dire ; 8 = 0 et 0= 1), nous oblenons alors :

n = ]an(t) c(t) cos (w,t) dt (4.1%)
S=\2R, [J [et)F bit) [cos(w.t)f df}

_ B | _ [P po 215
S=\3 [![c(t}]*b{ndtJ sz T, (213)

Ot ¥? est le bit regu,
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2.4. Canal a trajets multiples :

Nous considérons que le canal subit des évanouissements lents, ¢’est-d-dire la durée d™un
symbole est trés inférieure au temps de cohérence du canal, et que le signal regu ne varie donc
pas ou trés peu sur la durée d’un symbole. En tenant compte du bruit blanc additif gaussien, le
signal équivalent en bande de base regu i la soriie de ce canal & évanouissements lenls
comportant Lt trajets multiples 5 expnime alors par :

Ly

r(t)= > a, s(t—rz,)+n(t) (2.16)
f=0

On le bruit complexe est représenté par n(t), et & el r; caraclérisent, respectivement,
I"atténuation complexe et le retard affectant chaque trajet. |L.e nombre de trajets empruntés par
un méme signal est énonme, et il n'est pas question de tous les modéliser. Ne sont donc pris en
compte que les trajets significatifs, dont le vetard et I"atténuation restent en decd d'un seuil
acceptable. Mais ces dispositions ne suffisent pas toujours, ct dans le cas ot le nombre Ly de
trajets significatifs reste important, le théoréme de la limite centrale [13] justific la possibilité
de les grouper en Ly paguets, chague paquet ayant alors une atténuation complexe résultante
oy pour un retard moyen 7 , donnant au signal regu I"expression suivante :

r{t)= ia, S{t—r,)+ n(f} 217

Alors que la phase de @i est une variable aléatoire uniformément distribuce sur [0, 2x], la loi
de distribution de son module varie en fonction de I'environnement de propagation. Si le
modéle considére qu'il n'y a pas de trajel direct, le module de @ suit une loi de Rayleigh, Si
I"environnement permet un trajet direct entre I'émetteur et le récepteur, cas typique des
communications par satellite, le signal résultant est la somme du signal issu du trajet direct ct
des signaux issus des trajets réfléchis. Ce modéle suit une loi de distribution de Rice:
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2.5. Synchronisation du code :

Pour récupérer le signal informatil, le récepleur doit étre parfailement synchronisé sur
I'émetteur, ce qui signifie que le code dans le récepteur est exactement aligné sur celui de
I'émetteur. Cette opération est réalisée en deux étapes :

* La synchronisation grossiére ou acquisition, permet de svnchroniser le récepieur sur
I"émetteur avec une incertitude de + 0.57¢.

* La poursuite du code (code tracking), permet d’exécuter et de maintenir une synchronisation
finc entre I"émetieur el le récepteur.

2.5.1. Synchronisation groessicre : I’ Acquisition

Le but principal de I'acquisition du code est de réaliser la synchronisation grossiére entre
I’émetteur est le signal transmis. Ceci est réalisé par la multiplication du signal re¢u par des
versions décalées du code local (un détecteur est employé pour réaliser cette opeération).
Chague position relative entre les codes (de |'émetteur et du récepteur) est appelée « cellule ».
Le nombre total des cellules nécessaire pour vérifier acquisition est appelé « la région
d’incertitude ». Cette répion est exploitée par une procédure connue sous le nom d'une
stratégie de recherche (voir la figure 2.9). La position dans laguelle les codes sont en phasc
{synchronisés) est appelée « cellule Hl » et la position pour laguelle les codes sont non
synchronisés est appelée « cellule 0 »
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Le décalage est estimé

6 =7
[+
Entamer la
Y = Y|H, L[Hr,. poursuite
r(f) ; @ 7y
—»| Détecteur Fel Hid_@ Temps de
x s pénalité JT,
Y zY|H, u“@@
oit-7) T rCnnﬁ_ n sfer
Y < Y| HyoHPata) o

Générateur du code local le— | Strategiede |

recherche
H, : les codes sont synchronisés H, : les codes sont non synchronisés
Pd : la probabilité de détection Pm : la probabilité de non détection
Pfa : la probabilité de fausse alarme Pnfa: la probabilité de non fausse alarme
Tp: le temps d’observation T : le seuil

Figure 2.9. Principe de "acquisition du code

Comme le montre la Figure 2.9, I'acquisition du code est un processus en boucle fermée
commandé par le bloc de la stratégie de recherche. Dans ce processus, la cellule associée 4
chaque position relative, entre les codes, est testée par le détecteur. Si la synchronisation
grossiére entre 1'émetteur ¢t le récepteur est achevée, le récepteur entame "opération de la
poursuite du code. Si ce n'est pas le cas, on corrige 'estimation et on réessaic avec unc autre

position relative.
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a) Stratégics de recherche : il existe trais schémas de recherche :

« Recherche série : 1a premiére siratépie de recherche que nous considérons est la recherche
série (serial search). Dans cette méthode, le circuit d'acquisition essaye de changer
progressivement la phase de la séquence locale du code (la séquence au niveaun du récepteur)
et de tester toutes les phases possibles unc par une (de maniére série) jusqu'a ce qu'un
alignement de la phase soit détecté.

Pour aligner les codes. la séguence locale est décalée par un pas fixe de longueur A7¢, ot
A'=1,2 4,

L'avantage de cette structurc de recherche est bien évidemment son ¢6té économique, c’est-a-
dire ; la complexité du circuil pour la recherche sérielle est basse. Par contre, le temps
d'acquisition complet est souvent £levé (acquisition lente).

* Recherche paralléle ; dans cette stratégie de la recherche, nous testons simultanément toutes
les phases possibles. Cela permet un gain sur le temps de l'acquisition (acquisition rapide).
mais en contre partic, le nombre de ressources matérielles devient trés excessif s1 on utilise

des codes longs.

« Recherche hybride : ¢’est une combinaison du schéma série et du schéma paralléle. Elle
permet de faire un compromis entre la vitesse de I"acquisition et la complexite du systéme.

b) Structures du détectenar : le détecteur joue un role fondamental dans le processus de
l'acquisition. 1| permet de détecter, avec un degré de precision élevé, la présence des cellules
H, ou Hp. La corrélation du signal ¢st calculée sur une période déterminée de temps tp appelé
le temps d'intégration ou le temps d'observation. En principe, deux approches de base sont
possibles : la détection cohérente et la détection non-cohérente. Ces deux types de détecteurs
sont représentés sur la figure 2.15 (a et b).

Notons que dans la plupart des travaux présentés dans la littérature traitant le probiéme de
I"acquisition du code utilisent une détection non-cohérente [26-27].

Cependant, certaines approches avec ume détection cohérente sont étudiées dans [28]. Un
autre type de structure est le détecteur de la loi carrée (square-law detector) (voir figure 2.15
c) considérée dans [29, 30]
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V2 cos(e.t)
) —

V2 sin(e,t)

Branche | J. (. )dt
o
Branche Q Qb .:[('}dt

—Y

c(t-r)

l

h A

(0)

Filtre passe
bande

nm_(%)_

c(t-1 )

(c)

Oty iy

(-) dt -

L » Y

Figure 2. 10. Structures de détecteur : (a) détecteur cohérent, (b) détecteur 1-Q non-coherent,
(c) détecteur de la loi carrée
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Dans les trois cas, la variable de décision ¥ est comparée 4 un seuil T. 81 ¥ représente une
position de synchronisation et dépasse la valeur du seuil 7, le détecteur déclare que les codes

sont éventuellement en phase (hypothése [/1) et la cellule H1 sera détectée avec une
probabilité de détection P :

Pa = BAY = T|H;} @)
Sinon, la cellule H, sera ratée avec une probabilité miss Pm (voir figure 2.14).

P, =P{Y < T|H;} (2.19)

Il faut noter que dans le cas de la transmission dans un canal a trajets multiples, on peut
trouver plusicurs cellules H;.

Dans chacune des positions de déphasage. la synchronisation peut étre déclarée
incorrectement, avec une probabilité de fausse alarme £/a ou la désynchronisation est détectée

correctement avec une probabilité Prfa (voir la figure 2.14).

Prq = P{Y = T|H,} (2.20)

Ppra = BAY = T|Hy} (2.21)

En général. une fausse alarme génére une augmentation dans le temps d’acquisition. En effet,
I’opération de la poursuite du code sera alors activée mais le systéme va vile s apercevoir
gu'il s’agit au faite d’une fausse acquisition. Dans ce cas, il redonne la main au processus

d’acquisition pour reprendre la recherche aprés un certain temps appelé « temps de pénalité ».

2.5.2. Poursuite du code (Code tracking)

L’émetteur et le récepteur sont en mouvement relatif 'un par rapport a l'autre, cc qui
nécessite de maintenir la synchronisation au cours du temps. Pour cela, on utilise des boucles
de poursuite dont 1'exemple le plus simple est les « Delay-Locked Loops. DLL » en bande de
base. Ces boucles foncltionnent de maniére analogue aux boucles a verrouillage de phase
(Phase Locked Loops, PLL) qu’on ulilisc pour se synchroniser sur un signal sinusoidal. Ce
type de boucle suppose qu’on a au préalable démodulé le signal recu de [agon i ne récupérer
que le code utilisé pour 1"étalement spectral. On note le signal résultant de cette démodulation

S.(t) = 2P, c(t — ) + n(¢) (2.22)



Chapitre 2 _ e principes de I'étalement de spectre par séquence direcie

¢(f) &ant lc code d'étalement.
On corréle alors S,.(t) avec un code « légérement » en avance (c’est-i-dire : cn avance de

moms d'un demi chip) c(t+;+§) el avec un code Iéeérement en retard c(t+?+¥)
(comme le montre la figure 2.16). On calcule ensuite la moyenne temporelle sur un bloc de
code de la différence entre ces deux corrélations, c'est-a dire qu’on cn cxirait la composante
continue. Cette moyenne est positive si on esl en avance et négative si on est en retard, ce qui

permel d’ajuster la phase.

Filtre passe bande »| Détecteur enveloppe
fra T
C‘t -7 E ]
Retard T./2
~F CLK -
sty | 7N Genérateur || vOC (Voitage | [ Fitre
du code Control Clock) passe bas

+ e

Filtre passe bande »| Détecteur enveloppe

Figure 2.11 Schéma bloc d’une boucle de poursuite DLL

En pratique, on n’ulilisc pas ce type de boucle car il présuppose qu’om est capable de
démoduler le signal regu et donc qu'on a une connaissance préalable de Ia phase de la
porteuse. On préfére utiliser des boucles non cohérentes, c'est- a-dirc qui ne repose pas sur
une connaissance préalable de la phase de la porteuse. On peut citer comme exemple les «
Tau-Dither Loops. TDL » qui sont évoquées dans [31].
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Chapitre 3 Acquisition adaptative du code PN utilisant une censure
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31.1. Introduction :

Dans ce chapitre, nous proposons un schéma d’acquisition adaptative du code PN pour un canal

A évanouwissement lent obéissant 4 une loi Rayvleigh. Les détecteurs adaptatifs utilisés sont le
CA-CFAR et CMLD-CFAR, O le second est basé sur les statistiques d’ordre avec censure. 11
s agit dans notre cas de censurer les échantillons correspondants aux répliques du signal émis
dues a Ueflct des trajets multiples dans un canal AWGN.

3.2. Formulation du probléme et description du systéme :

On considére un systéme d'acquisition adaptative basé sur la stratégie de la recherche série en
présence d’un nombre connu de trajets multiples. Cette section décrit les hypothéses de base el
le systéme propose.

3.2.1. Hypothéses de base

Dans notre étude, nous avons considéré le modéle de canal le plus largement aceepté [32] 4
savoir, un canal 4 évanouissement des trajets multiples avec des lignes a retard d’un chip entre
deux trajets successifs. Comme le montre la figure 3.1, chaque ligne est multipliée par une
variable aléatoire complexe, invariante dans le temps, indépendante et obéissant 2 un modele

Gaussien. On suppose également 1"existence de Lp lignes correspondant & Lp répliques regues.
L'amplitude et la phase de [’évanouissement du £*™ trajet sont représentées respectivement par
o et Oy

Dans ce cas, (L est une variable aléatoire selon une loi Rayleigh et O; est une variable aléatoire
uniformément distnbuée sur [0,2x). En plus, si on conmsidére gque 1'évanouissement cst
suffisamment lent, I"amplitude et la phase restent alors constantes au cours du temps
d'observation mais peuvent changer, d'une fagon indépendante, d’un intervalle  I'autre. H est
également supposé que la diffusion de puissance dans chague irajet décroit exponentiellement
avec un taux & Si la puissance totale de I’évanouissement dans tous les trajets multiples est
normalisée d un, la puissance moyenne de 1'évanouissement pour chague trajet est donnée par

[33]:

=e
5507 et R o O i -

Oi E [-] dénote I’espérance mathématique.
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—p T

—idly
a, e;;®

oL »r(t)

n(t)
Figure 3.1. Le modéle d’un canal sélechf en fréquence

La figure 3.1 montre que, la partie réelle du signal re¢u est constituée de la contribution de
toutes les répliques du signal ; ¢’est-id-dire

r(t) =/2P, Z::]‘ [a,c(t — 1 —£T) cos( et + 6,)]+ nt) (3.2)

On, Poest 'amplitude du signal, ¢(t) le code PN, Te la durée d’un chip, T la phase du code a
estimer, . la fréquence de la porteuse et n(t) un bruit AWGN de moyenne nulle et de densité
specirale de puissance No/2.

Le signal regu r{t) est corrélé avec le code PN généré localement par le récepteur. Notons qu'il
pourrait y avoir mutant de cellules de synchronisation que de nombre de trajets multiples. En
absence des données uiiles au cours du processus d'acquisition, les sorties des comrelateurs | et
Q (voir la Figure 3.2) peuvent &tre écrites, respectivement :

XLi=vZ[, cr(t)c(t—jATc) cos(@ct)dt; j0.12....N (3.3)
Et:
XQj=v2 [} r(t)c (t— AT sin(@ct)dt ; j=0.12,...N (3.4)

00 N est la taille de la fenétre de référence et A la valeur du décalage du générateur local du
code PN permettant de mettre a jour le processus de recherche. La valeur de A est souvent égale
a1, 1/2 ou 1/4. Dans notre étude A est fixée 4 1.
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En substituant (3.2) dans (3.3) el (3.4) et aprés quelques manipulations mathématiques, nous
obienons -

XLj = /PoTe X;5 5! (g Sej cosOg) + NI j (3.5)
Ei:
XQj = y/PoTc Tp20 (e Sej sin 6;) + NQj G6)
On
- MT ¢ i
NLj =, “n(t)c (t—jAT) cos(wct)dt G.7)
p MT i .
NQj=J, “n(t)c(t—jATc) sin(wct)dt (3.8)
Se,j =—f," “c(t—1—£T¢) c(t—jATc) dt 3.9)
C

NLj et NQj sont des variables aléatoires Gaussiennes de movennes nulles et Statistiguement

indépendantes.

Sous 'hypothése Hy, de non alignement, XIj et XQ.jsont des variables aléatoires Gaussiennes
statistiquement indépendanies de moyennes nulles et de variances Gu-. Notons que la quantité
l'e S¢j, correspond 4 la valeur I'autocorrélation partielle sur M chips du code PN.

Les sorties X1j et XQ,j des corrélateurs | et Q. respectivement. sont élevées au carré puis
additionnées pour former les variables de décision notées Y] :

Y= ij + Xé_j FO, 1,200 N (3.10)

On Yj, j=0, 1, 2, ..., N, sont des variabies aléatoires indépendantes el idenliquement distribuées
(independent and identically distributed, 1.1.d.)
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3.3, ANALYSE DES PERFORMANCES des détecteurs

Dans cette section, les performances du systéme d'acquisition adaptative sont analysées pour le
modeéle du canal considéré. Les expressions mathématiques de la probabilité de détection (Pg),
le taux de famsse alarme (Pg) sont démontrées.

3.3.1. Probabilité de détection et taux de fausse aslarme

Dans la section précédente, nous avons modélisé les statistiques des sorties des corrélateurs X1,
et XQ.,j. Il faut noter que la variable de décision Yj peut représenter une cellule Hiou une cetlule
Ho. A cause de la nature Gaussienne des échantillons X1,j et XQ.j., et sous I'hypothése HI, la
variable de décision Yj a une fonction densité de probabilité sous forme exponentielle
(Probability density function, Pdf) de paramétre or . Donc, la densiié de probabilit€ de la
variable de décision ¥ qui corresponde au £°™ trajet peul &tre exprimée sous la forme :

1 y
Hf) == —— 3.11
fr(lH]) = 57 exp| =52 G.11)
[ 'f 5 5 - v ime - r _
Oty, HY est ’hypothése de la synchronisation du £ trajet et o7y représente la variance de la
variable de décision, qui est donnée par :

o; =1+ vE[aj] (3.12)

U Est le rapport signal sur bruit (SNR) total requ, qui est défini comme :

Py T
p=—-C (3.13)
Nog

Il peut étre représenté par le produit du SNR/chip et le temps d’observation (le temps
d’intégration)

De la méme maniére, la densité de probabilité de la variable de décision y qui correspond 4 la
cellule Hp peut &tre exprimée comme suit

fr(IHo) = exp(—2) (3.14)

Comme le seuil adaptatif, X_T, est censé &tre aléatoire, la probabilité de détection pour le [™™
trajet et le taux de favsse alarme sonl donnés, respectivement, par

Pss = E{P|Y, > XT|H{|} (3.15)

Pra = E{P|Yp > XTy|H,|} (3.16)
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3.3.2 Principe de la détection adaptative :

L utilisation d’un seuil fixe ne permet pas la régulation du taux de fausse alarme. Afin de
garantir un contrile de la Pfa en cas de changement de "environnement, le seuil de détection
est adapté au bruit de fond en multipliant |I’estimateur local Z par le coefficient T, de fagon a
maintenir une Pfa de consigne constante. Les probabilités de détection et de fausse alarme sont
données par les probabilités conditionnelles [33]:

Pd=prob{X,2TZ/MH,) (3.17)
Pfa=prob (Xs :TZ/H,) (3.18)
En utilisant la Pdf (fz(Z)) de la statistique Z. on obtient :

[ea] o
Pd:fn fz @ sz Pyosmr (X)dx dz (3.19)
Pfa=[," f, @ Jpy Pxosso (X)dxdz (3.20)

ou, Z représente 1'estimateur local, TZ le seuil adaptatif et £Z(Z) la Pdf de la variable aléatoire
Z. En utilisant le théoréme des résidus, la Pd et la Pla peuvent étre exprimées en lermes de
fonctions pénératrices de moments (MGF), de la maniére snivante [33]:

Pd-wzi Res {ﬂ] -1 (bxm]n([d) d’z(—T{u), f.l.”:] (321)
Pfa=}; Res[w ~' @xpnn(@) Cu(-Tw), wj] (3.22)
On,

¢ Pypp() correspond 4 Ia MGF de la cellule sous test en présence de cible.
» Mxo/un(m) correspond a la MGF de la cellule test en absence de cible.
* @z{m) correspond a la MGF de |a statistique 2.
« mi et oj représentent, respectivement, les pbles & partie réelle négative de
o (o) et de Txonwlm).
Les MGF utilisées dans les équations (3.21) et (3.22) sont donndées par :
? (w) = Ium f 7 (D20 dz (a)
P yo/u1 (@) = _r: P xo/u1 xe=X@ ax (b) (3.24)

wo
P xo/no(w) = J'ﬂ P xo0/Ho (xyeX@ dx (c)
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3.3.2.1 Cas du processeur CMLD-CFAR

Le CMLD-CFAR a de bonnes performances en présence d'interférences. La technigque
d'cstimation utiliséc dans ce cas. effectue un arrangement des observations dans [a fenétre de
référence, dans T'ordre croissant suivant leurs amplitudes, et par la suite, la sélection de
I’échantillon d’ordre k pour I’estimation de la statistique 7, pondérée par le facteur T survant
la Pfa souhaitée.

Le rang de la statistique d'ordre & wutiliser est déterminé & lavance, et il peut prendre
n'imporic gu'clle valeur dans I'intervalle 1 <k < N.

Les N échantillons restants correspondent aux cellules de référence Yi, (j= 1, 2,..., N). Les Y]
sont d'abord classés par ordre croissant pour former la statistique d’ordre suivante:

Y(1)=Y(2) < --- £Y(N) (3.24)

A partir de l4, on procéde 4 la censure de certaines cellules de plus fortes valeurs a partir d’un
certain rang. appelé point de censure. Les échantillons restanis sont combinés pour estimer le
niveau du bruit

Z=Y]Y0) 6:29)

O, K représente le nombre d'échantillons qui seront éliminés par le bloc de censure, comme le
montre la figure (3.2).

Par I"utilisation de 1'intégrale de contour ct les fonctions génératrices du moment (Moment
Generating Function, MGF), il est montré que la Py, peut étre donnée par [71]

Pr, = —X;Res [m_ltbyﬂmu (0)Px(—Tw), “Ji] (3.26)

ou, Res [.] désigne le résidu. ®x est la MGF du bruit total estimé X et (D?nl o St la MGF de
0

la cellule sous test Yoy sous I'hypothése Ho. Les )y sont les poles de ':13':.',-”I » Dans le demi-
i

plan gauche de (0 . L'expression de la MGF dans un environnement homogéne selon une loi
Rayleigh est donnée par [34]

® 1

J"ulHu(m) = (1+w)

(3:27)

Si les k cellules de Pextrémité supéricure sont censurés, parmi les N cellules existanles. ®x
devient [72]

N—K+1—j ]‘1
—— W

@) =TS [t + 25055

{3 .28)
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En substituant (3.27) et (3.28) en (3.26) et en ¢évaluant le résidu a un seul pdle simple w o= -1,
I’expression de la Pg. pour un k fixé, est donnée par [73]

(N .l()n (T uﬂxj:il)_l (3:2%

La Py est tout simplement déduite 4 partir de |"expression de la P en remplagamt T par
T/ of dans (3.25), donc :

: —1
T N—j+1
P, = ( ) e (— 4+ ——— 3.30
o N-—-K g7  N-k—j+1 (3:30)
Pour une Py désirée (Pfa=107), les facteurs de seuillage, T, sont calculés & partir de (3.29)

Lorsque le bloe de censure fournit I'estimation du nombre de cellules a censurer, k, le sysi¢me
commutera vers le seuil 1 correspondant.

3.3.2.2 Cas du processeur CA-CFAR

Le CA-CFAR consiste & comparer 1"échantillon de la cellule sous test i un scuil adaptatif égal
a la somme des contenus de la fenétre de référence 7 .[33].

Z=YNFXi estensuite multiplié par le seuil T, qui permet de garder le taux de fausses
alarmes constant, La sortie de la cellule sous test est ensuiie comparée au seuil adaptatif, dans
le but de prendre une décision. Sous  "hypothése que la distribution du bruit est exponenticlle
et les échantillons sont identiquement distribués, les performances de délection du détecteur
CA-CFAR est optimal.

Les Xi sont indépendants et identiquement distribués (IID) selon la loi exponentielle

felal ) = 252 exp(—5) o

L'estimateur 7 étant la somme de N variables aléatoires 11D de loi exponentielle, il en résulie
que sa distribution est unc loi Gamma de Paramétres (N.207 ), ce qui donne :

ZN-1 exp(—2/26})

[AZ)= Ny (332)
Lin remplagant fz(z) par son expression dans (2.20.a), on obtient laMGF de Z ¢
1
Py (w) = Ty (3.33)
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La MGF de la cellule test, sous 'hypothése Hlsera -

1
(14w)

‘I’xnwl(ﬂi) = (3.34)

En substituant (3.33) et (3.34) dans (3.21) et en évaluant le résidu au pole simple w o = —1,
on trouve pour le CA-CFAR :

T« _
P==01+=5)"" (3.35)
Oy

la Pfa se déduit facilement de en posant ﬂ'{;z =)=

pla=(1+T)~¥ (3.36)

L équation (3.36) permet de calculer T qui maintient une Pfa de consigne constante.
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4.1 INTRODUCTION

Dans cette section, nous présentons les résultats de simulation obtenus par MATLAD. Les
performances, en termes de détection du systéme CA-CFAR sont évaludes el comparées a
celles obtenues par CMLD-CFAR. Pour cela. nous avons considére les hypotheses réalisies
suivantes :

« Une séquence périodique du code PN de longueur L. de 1023 cadencée 4 un rythme de |
Mchips/s. Dans ce cas, el pour (A'=1). la mise a jour du processus de recherche st de
Tc=1us et le nombre d’itérations, g, nécessaire pour parcourir toute la région d’incertitude est
de 1023.

= Un facteur de pénalité, 7, fixé & 1000 (le temps de pénalité est égale & j M Tc en secondes).

+ Les probabilités de détection sont simulées avee 107 essais selon la technique de Monte-
carlo.

« Une Pfa de 107,

«Les cellules H et les cellules Ho ont été générées selon les modéles définis par (3.11) et
(3.14), respectivement.

« Les puissances des signaux relatifs aux trajets multiples sont sélectionnées selon un profil de
décomposition exponenticlle donnée par (3.1) (3.12) et (3.13), avec 1 = 3.

*Les performances sont analysées pour un canal & évanowissement lent et qui suil une
distribution Rayleigh.

4.2 La probabhilité de détection :

Pour une Py, désirée (107), les facteurs de seunillage(ou autrement dit le seuil) T, sont caleulés
a partir de :

N—j+1

1
N—kit ]) avec k=Lp-1

+  Pourle CMLD-CFAR : Py = ()T (T +
» Pourle CA-CFAR :pfa= (1+T)™N
N : est le nombre de cellules contenues dans la fenéire de référence
4.2.1 Le CA-CFAR :

Le tableau (4.1) donne les valeurs de T obtenues pour une Pfa=107 et pour N=16 et N=24

N=24 T=0.333
N=16 1=0.539
Tableau (4.1) Valeurs de T'pm;r différentes N et pour Pfa=1 0

Pfa=10"
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4.2.2 Le CMLD-CFAR :

Le tableau (4.2) donne les valeurs de T obtenues pour une Pfa=107.Lp=1.2.4.6.8 et pour
N=16 et N=24

Lp=1 Lp=2 Lp=4 Lp=6 Lp=8
Pfa=10" 24 T=0.331 T=0.399 T=0.54 T=0.73 T=0.996
16 T=0539 | T=0693 T=1.1 T=1.79 T=3.1
|

Tableau (4.2) Valeurs de T pour différentes N et Lp et pour Pfa=10""

On prend : La taille de la fenétre de corrélation partielle M= 128, 256, Le nombre de cellules
de référence est N=16,24.

La valeur seuil est facilement obtenue a partir de I'expression de la probabilité de fausse
alarme donnée par tableau (4.1) pour le CA-CFAR et tableau (4.2) pour le CMLD-CFAR.

D'aprésia figure (4.1), Nous observons que les deux systémes (CA-CFAR et CMLD-CFAR)
ont des performances de détection équivalente dans un milieu homogéne ¢’est-a-dire lorsque
Lp=1. Donc l'acquisition adaptative utilisant les détecteurs CA-CFAR of CMLD-CFAR
avec intégration non cohérente dans un environnement Rayleigh homogéne a des bonnes
performances concernant la probabilité de détection Pd .

B e e e e T O L e Gl - - b e b it e R

s s e

| :...-.-----_-.--.:.--_._----___.__+::__-_rcc'_'___._______________J_
: : : P -

0.8

il B e e e o o

T

0.6 —— CMLD M=128 N=15

—%— CA-CFAR M=128 N=1&
-==#- -~ CMLD M=256 N=16
-- % -- CALFAR M=256 =14

Probability of Detection

SNR/chip (dB)

Figure 4.1 Comparaison de l'utilisation du CA-CFAR avec le systéme CMLD-CFAR dans
un milieu homogéne
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La variation de la probahilité de détection pour M=128 1256 (La faille de Ia fenétre de
corrélation particlle ) en utilisant le CA-CFAR et CMILD-CFAR dans un milieu homogéne
est représentée par la figure (4.2). La probabilité de fausse alarme étant fixée al07. Le
nombre de cellules de fenélre de référence est N=24, 1l est clair qoe dés M croit. la probabilite
de détection angmente aussi.

e pre ikl o T Srse
s 5 s . :
L R RN S ot
: a Lo :'
08F---------- pomemmmnnees s j ----------- :
c : | A " g ' r
S : : N ek o : :
e e L e feonenanees :
L : : : :
® Q- oseeeeenas A ' | :
Q g —+—CMLDM=128N=24 }
S o5k oot A | —— CACFAR M=128 N=24 §
> , L i |--4--CMLD M=256 N=24
= 04 SESUITRES . . -7 -- CA-CFAR M=256 N=24 §
s . : s e
T e S S S
o . ; :
L0 a7 /s
"/ 5 : 5 ’:
L LT L
i i i i i H
P | i : i ;
25 -20 45 -10 5 0 5

SNR/chip (dB)

Figure 4.2 La probabilité de détection pour M = 128 et 256, Lp=1 (détecteur CA-CFAR et
CMLD-CFAR)

On a dit précédemment gue la puissance dans chaque trajetl décroil exponentiellement avec
un taux & Si fa puissance tolale de I'évanouissement dans tous les trajefs multiples cst
normalisée 4 un, la puissance moyenne de I évanouissement pour chaque trajet est donnée par

—i

1—-e
E |_EE2J=1_ET,_P g+ cavec: 940 0=12......... Lp

oil E[ - | dénote I"espérance mathématique.
Maintenant on suppose que la puissance dans chaque trajet est uniforme ¢’est-a-dire lorsque
1
9=0, E [a’]=—.
lo”=
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Figure 4.3 Influence de la loi uniforme sur la performance de détection.

[.a figure (4.3) monire que lorsque Le profil d intensité des multi-trajets « MIP » (Multipath
intensity profile) est supposé uniforme, il influe négativement sur la probabilité de détection,
pour les deux processus notamment le détecteur CA-CFAR : performances se dégradent
rapidement lorsque MTP est uniforme ce qui confirme qu’il est préférable de supposer MIP
en décroissance exponentielle avec le paramétre de décroissance &

Les performances du CA-CFAR sont optimales dans les milieux homogénes. Cependant,
I'hypothése de ces derniers n'est plus valable en présence de cibles interférentes. Dans telles
situations, la performance du processeur CA-CFAR est séricusement dégradée.

Dans le cas d'une situation de non homogénéilé, illustrée par la présence de signaux mult
trajet, Le nombre de cellules est supposé égal a 24, afin de pouvoir analyser la situation des
multi trajet d’une fagon raisonnable.

La figure (4.4) monire que la proballité de détection de CMLD-CFAR dans un milieu non
homogene est meilleure par rapport 4 celle de CA-CFAR, ce qui confirme efficacité de
détection de CMLD-CFAR a la présence des signaux multi trajet. Mais I'effet négatif des
trajets multiples reste toujours existant.

Donc Les performances du détecteur CA-CFAR se dégradent rapidement 4 la présence de
multi trajel. Pour cela, le détecteur CMLD-CFAR a été proposé pour amcliorer les
performances de détection ou les sorties des cellules de référence sont classées par ordre
croissant. La cellule gqui a des valeurs importantes peul probablement contenir les
interférences.
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Figure 4.4 Comparaison de l'utilisation du CA-CFAR avec le systéme CMLD-CFAR dans un
milicu non homogene (Lp=6).
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Figure 4.5 Comparaison de I'vtilisation du CA-CFAR avec le systtme CMI1LD-CFAR avec
des signaux multi trajet (Lp=4.8)
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La Figure (4.5) montre les performances de détection en utilisant un traitement CA-CFAR et
CMLD-CTAR. on a considéré un nombre de multi trajet Lp=4.8.

La remarque principale qui peut étre tirée de ces résultats ¢’est bicn la dégradation de la
performance du CA-CFAR et CMLD-CFAR suivant 1"augmentation du nombre de signaux
multi trajct

1 T e et Tl e e
09 ———————————E————————————E-—--—--------:-------:-----E-————
€ n_s—--————————i— ——————————— fmrcirns jommmmmnns - 2
% : : 4
] ?xf",_ ,,.-w,,.:i‘....----.--.
. ; : P E
e e im0 e ,--_---_-_--,'
L= o ; H :
@ ; . :
G =l L T B R et fome e 3
2 j ; :
Ay i| —%— CMLD N=16 M=256 Ip=4
N i| —=— CMLD N=24 M=256 Ip=4
£ - i| ---#-- CACFAR N=16 M=256 Ip=4
& .05 i| ---=-- CA-CFAR N=24 M=256 Ip=4
R e R bommmemmanes e e e i
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Figure 4.6 : Influence du nombre de cellules de référence sur la performance de déicetion.

Pour évaluer 'effet de la taille de la [enétre de rélérence sur la probahilité de délection, on
montre dans la Fig. 4-6 un nombre différent de cellules de référence N=16.24. Comme on s'v
attendait, la probabilité de détection augmente aussi avee I"angmentation de la 1aille de Ia
fenéire de référence, car il donne l'estimation de la puissance de bruit, ce qui permet de

faire une bonne estimation du seuil et une adaptabilité rapide aux changements dans
L’environnement.

4.3 CONCLUSION :

Dans ce mémoire nous avons traité le probléme de l'acquisibon adaptative de la
sequence pscudo aléatoire PN utilisée dans le sysiéme de multiplexage DS/CDMA oi
la communication nécessite un processus de synchronisation qui est réalisé en deux
élapes: I'acquisition et la poursuite.

Acquisition efficace de code PN est une exigence importante pour les récepleurs sans fil i
large bande DS-CDMA communication. La réalisation d'une acquisition PN fiable dans divers
cnvironnements mobiles d'aujourd’hui, en présence de trajets multiples est un défi. Autrement
dit, l'acquisition de la séquence de code PN & la fois rapidement et avec précision est une
exigence importante pour la communication de haute qualité.
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Puisque le miveau du signal n’est pas stable ainsi que le changement de
I’environnement, la bonne acquisition ne peut pas étre réalisée en utilisant un seuil fixe. Ces
faits conduisent 4 l'wiilisation de la réception & taux de fausse alarme constant (CFAR)
qui s articule sur un seuil adaptatif de détection.

Nous avons considéré dans notre étude 1"homogénéité (pas d’interférence du multi- accés) et
la non homogénéité (existence des interférences) du canal de propagation.

Dans cette thése, nous avons considéré un régime unique efficace adaptative de code PN
d'acquisition d'en systéme de communication sans fil & large bande qui utilise la détection a
seuil adaptif CMLD-CFAR et CA-CFAR dans de communication multi trajet Ravicigh. , une
décision de la cellule sous test est faite sur la base seuillage adaptatif.

Nous avons dérivé des expressions la probabilité de fausse alarme, la probabilité de détection,
Ensuite. nous avons étudié la performance du systéme en termes d'acquisition PN dans un
Rayleigh fading lentement canal multi trajel. La détection sur les performances d'acquisition
PN ont éé émudiés en termes de simulations informatiques sous différents parametres de
conception

Nous avons également montré que l'augmentation de l.a wmille de la fenéire de corrélation
particlle M améliore la performance de détection. La méme chose pour N(l.e nombre de
cellules de référence).

Le détectesr CMLD-CFAR a présenié une meilleure efficacité par rapport au CA-
CFAR dans un environnement non homogéne (présence des interférences) mais l'effet
négatif des trajeis multiples reste toujours existant.

4.4 Suggestions pour des travanx de recherche futors :

o Il est évident 3 partir des résultats obtenus que 'utilisation de traitement adaptatif
CMILD-CFAR en matiére de communication a spectre étalé améliore les performances
d'acquisition de code PN dans un canal Rayleigh de communication multi trajet par
rapport i la CA-CFAR.

e Le systéme de communication sans fil pour l'acquisition de code PN peut étre étudi¢e
plus avec différents processeurs CFAR et pour d'autres mécanismes de recherche
d'acquisition de code PN.

o il serail aussi intéressant de traiter le processus d'acquisition basé sur les autres
stratégies de recherche (paralléle, multi-dwell)

61



Bibliographie:

[1] A.J Viterbi, « CDMA: Principles of Spread Spectrum Communication »,, Reading MA:
Addison-Wesley. 1995.

[2] J. D. Parsons, the Mobile Radio Propagation Channel, vol. 2. Wiley, October 2000,

[3] O. Landron, M. J. Feuerstein, and T. S. Rappaport, “A comparnison of theoretical and
empirical reflection coefficients for typical exterior wall surfaces in a mobile radio
environment,” TEEE Transactions on Antennas and Propagation, vol. 44, pp. 341-351. March
1996.

|4] K. Bullington, “Radio propagation at frequencies above 30 megacycles,” Proceedings of
the IRE, vol. 35, pp. 11221136, Oct. 1947.

[3]1J. Lavergnat and M. Sylvain, Propagation des ondes radioélectriques - introduction. Masson
ed., 1997.

[6] 1. Keller, “Geometrical theory of diffraction,” J. of the Optical Society of America, vol.
52.n0. 2, pp. 116130, 1962,

|7] 8. R. Saunders and A. Aragon, Antennas and Propagation for Wireless Communication
Systems. Wiley & Sons, 2. a. ed., May 2007

[8] M. Jankiraman, Space-lime codes and MIMO systems. Artech House, 2004,
[9] T. S. Rappaport, Wireless Communications: Principles and Practice. Prentice Hall, 1996.

[10] Kais MABROUK. « Conception et réalisation d'un systéme de Teéléecommunications
MIMO savec formation numérique de lFaisceaux en réception ; Calibrage aveugle du
Démodulateur triphasé Zéro [F et comparaison au démodulateur classique a 2 voies 1 et Q »,
Ecole nationale supérieur des iélécommunications, 12 Décembre 2008.

[11] K. Phalavan and A. H. Levesque, wireless information networks, editions Wiley, 1995.

[12] O. Berder, C. Bouder, and G. Burel, “Identification of frequency hopping
communications.” in Problems in Modem Applied Mathematics, ser. ISBN 960-8052-15-7.
World ScientificPress. pp. 259264, 2000.

[13] 3GPP-201, *TS.25.201 UMTS; physical layer-general description.” 3GPP Technical
Specification, Tech. Rep., March 2001, version 4.0.0.

[14] IEEE11.b, “IEEE standard 802.11b,” IEEE Standardization, Tech. Rep_, 1999.

[15] IEEEIS. 1, “TEEE standard 802.15.1, specification of the Bluetooth system, versionl.2,”
IEEE Standardization. Tech. Rep., November 2003.

[16] IEEE|5 .4, “IEEE standard 802.15.4,” IEEE Standardization, Tech. Rep., May 2({)3.

[17] R. L. Pickoltz, D. L.Schilling and L.B. Milstein, “Theory of spread-spectrum
commumnications—A tutorial,” [EEE Trans. on Commumications, vol. com-30. pp. 855-384.
May 1982,

62



Bibliographie:

[18] R. Gold, “Optimal binary sequences for spread spectrum multiplexing,” IEEE Trans. on
Information Theory. vol. 13, pp. 619621, October 1967.

[19] E. H. Dinan and B. Jabbari, “Spreading codes for direct sequence CDMA and wideband
CDMA cellular networks,” [EEE Communications Magazine, pp. 48-54. September 1998

[20] B. M. Popovic, “Generalized chirp-like polyphase sequences with optimum cormrelation
properties,” IEEE Trans. on Information Theory, vol. 38, pp. 1406-1409, July 1992.

[21] B. M. Popovic, “Spreading sequences for multicarrier cdma systems,” IEEE Trans. on
Communications, vol. 47, pp. 918-926, June 1999.

[22] S. C. lui and J. J. Kome, “Non binary Kasami sequences over GF(p),” ICEE Trans. on
Information Theory, vol. 38, pp. 1409-1410, July 1992.

[23] 3. H. Lindholm, “An analysis of pseudo randomness properties of the subscquences of long
m-sequences,” [EEE Trans. on Information Theory, vol. IT-14, 1968.

[24] D. V. Sarwate and M. B. Pursley, “Crosscorrelation properties of pseudorandom and
related sequences,” in Proceedings of the [EEE, vol. 68, pp. 593698, May 1980.

[251 D. A. Shedd and D. V. Sarwate, “Construction of sequences with good comrelation
properties,” 1EEE Trans. on Information Theory, vol. IT-25, pp. 94-97, January 1979.

|26] S. Tantaratana, A.W. Lam, and P. J. Vincent, “Noncoherent sequential acquisition of pn
sequences for DS/SS communications with/without channel fading,” IEEE Trans. on
Communications, vol. 43, pp. 1738-1745, February/ March/ April 1995.

[27] L. L. Yang and L. Hanzo, “Serial acquisition of DS-CDMA signals in multipath fading
mobile channels™, IEEE Trans. on Communications, vol. 50, pp. 617-628, March 2({}1.

[28] A. Polydoros, “On the synchronization aspects of direct sequence spread-spectrum
systems,” Ph.D. Dissertation, Dept. of Electrical Engineering, University of Southern Clifornia.

[29] J. K. Holmes and C. C. Chen, “Acquisition time performance of PN spread-spectrum
systems,” [EEE Trans. on Communications, vol. COM-25, pp. 778-784, August 1977.

[30] G. R. Cooper and C. D). McGillem, Modern communications and spread spectrum,
MceGraw—Hill. Inc., USA., 1986.

[31] R. Landry, Techniques d’abaissement des seuils d acquisition ct de poursuite pour les
récepteurs GPS, Editions HERMS, Paris, France, 1998.

[32] J. G. Proakis, Digital communications, Third edition, New York: Me Graw-Hill. USA,
1995

[33] Atef Farouki thése doctorat détecteur CEAR a censure antomatique baseé sur la variabihtc
de donnée ordonnée pour les environnement homogéne

[34] X.Y. Hou, N. Morinaga and T. Namckawa, “Direct evaluation of radar detection
probabilities,” TEEE Trans. on Acrospace and Electronic Systems on AES, vol. 23, pp. 418-
423, July 1987

B3



	025-2016.pdf (p.1-42)
	documents 001(1).pdf (p.1)
	documents 002(1).pdf (p.2)
	documents 003(1).pdf (p.3)
	documents 004(1).pdf (p.4)
	documents 005(1).pdf (p.5)
	documents 006(1).pdf (p.6)
	documents 007(1).pdf (p.7)
	documents 008(1).pdf (p.8)
	documents 009(1).pdf (p.9)
	documents 010(1).pdf (p.10)
	documents 011(1).pdf (p.11)
	documents 012(1).pdf (p.12)
	documents 013(1).pdf (p.13)
	documents 014(1).pdf (p.14)
	documents 015(1).pdf (p.15)
	documents 016(1).pdf (p.16)
	documents 017(1).pdf (p.17)
	documents 018(1).pdf (p.18)
	documents 019(1).pdf (p.19)
	documents 020(1).pdf (p.20)
	documents 021(1).pdf (p.21)
	documents 022(1).pdf (p.22)
	documents 023(1).pdf (p.23)
	documents 024(1).pdf (p.24)
	documents 025(1).pdf (p.25)
	documents 026(1).pdf (p.26)
	documents 027(1).pdf (p.27)
	documents 028(1).pdf (p.28)
	documents 029(1).pdf (p.29)
	documents 030(1).pdf (p.30)
	documents 031(1).pdf (p.31)
	documents 032(1).pdf (p.32)
	documents 033(1).pdf (p.33)
	documents 034(1).pdf (p.34)
	documents 035(1).pdf (p.35)
	documents 036(1).pdf (p.36)
	documents 037(1).pdf (p.37)
	documents 038(1).pdf (p.38)
	documents 039(1).pdf (p.39)
	documents 040(1).pdf (p.40)
	documents 041(1).pdf (p.41)
	documents 042.pdf (p.42)

	025-2016-10.pdf (p.43-80)
	documents 001(1).pdf (p.1)
	documents 002(1).pdf (p.2)
	documents 003(1).pdf (p.3)
	documents 004(1).pdf (p.4)
	documents 005(1).pdf (p.5)
	documents 006(1).pdf (p.6)
	documents 007(1).pdf (p.7)
	documents 008(1).pdf (p.8)
	documents 009(1).pdf (p.9)
	documents 010(1).pdf (p.10)
	documents 011(1).pdf (p.11)
	documents 012(1).pdf (p.12)
	documents 013(1).pdf (p.13)
	documents 014(1).pdf (p.14)
	documents 015(1).pdf (p.15)
	documents 016(1).pdf (p.16)
	documents 017(1).pdf (p.17)
	documents 018(1).pdf (p.18)
	documents 019(1).pdf (p.19)
	documents 020(1).pdf (p.20)
	documents 021(1).pdf (p.21)
	documents 022(1).pdf (p.22)
	documents 023(1).pdf (p.23)
	documents 024(1).pdf (p.24)
	documents 025(1).pdf (p.25)
	documents 026(1).pdf (p.26)
	documents 027(1).pdf (p.27)
	documents 028(1).pdf (p.28)
	documents 029(1).pdf (p.29)
	documents 030(1).pdf (p.30)
	documents 031(1).pdf (p.31)
	documents 032(1).pdf (p.32)
	documents 033(1).pdf (p.33)
	documents 034(1).pdf (p.34)
	documents 035(1).pdf (p.35)
	documents 036(1).pdf (p.36)
	documents 037(1).pdf (p.37)
	documents 038(1).pdf (p.38)


