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In this work. we present a novel method for enhancing the interference immunity of a di-
rect sequence spread spectrum system by applying a chirp signal to modulate the spreaded
sequence and by using a time varying filter to recover the transmitted signal. An analyvtic
expression of the receiver SNR is derived and compared with simulation results. Also.
we implement our application in FPGA using the VHDL programming language and an
extensive simulations of the system have been performed to test the effectiveness of the
implementation.
Key words : Chirp Modulation, Spread spectrum. SNR. FPGA
Résumé
Dans ce travail. on présente une nouvelle méthode pour améliorer les performances d’un
systéme de communication a spectre étalé en terme d’'immunité aux interférences en lui
appliquant une modulation avec un signal chirp. A la réception, un filtre a réponse impul-
sionnelle variable dans le temps est utilisé pour la récupération du signal d’information,
une expression analytique du SNR a la réception a été calculée, et comparée avec les
résultats de simulation. Aussi, une implémentation sur FPGA du systéme proposé a été
effectuée en utilisant le langage de programmation VHDL, suivit des simulations pour
valider le fonctionnement du circuit implémenté.
Mots clés: Modulation chirp, Spectre étalée. SNR. FPGA
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Introduction

Les systémes de communications a spectre étalé sont des systémes utilisant une bande de
fréquence beaucoup plus grande que le débit de la source d’information. Ils sont utilisés
dans les applications multi-utilisateurs, les communications sécurisées et ils permettent
de réduire |'effet des interférences et des trajets multiples. Cependant, les performances
de ces systémes peuvent étre améliorées en terme d’'immunité aux interférences.

Dans ce travail, nous proposons une méthode pour augmenter les performances de ces sys-
téemes en appliquant une modulation chirp au signal d’information étalée. A la réception.
un filtre & réponse impulsionnelle finie variable dans le temps est utilisé pour retrouver le
signal d’information.

Le premier chapitre présente une introduction générale des systémes de communications
a spectre étalé, leurs caractéristiques et leurs avantages par rapport a d’autres systémes
de communications. Le deuxiéme chapitre, traite des méthodes de synchronisation qui
sont indispensables dans ce type de systéme.

Dans le troisiéme chapitre. nous présentons le systéme que nous avons proposé. Les perfor-
mances en terme de probabilité d’erreur de réception. obtenues analytiquement. sont com-
parées avec les résultats obtenus par simulation. Aussi, nous proposons une méthode pour
la synchronisation du systéme. Les chapitres qui suivent, traitent de I'implémentation du
systéme proposé sur FPGA en utilisant le langage VHDL. Une description des différents
composants entrant dans la réalisation du circuit est présentée. Le dernier chapitre donne
les résultats obtenus aprés implémentation du systéme et les simulations qui attestent du

bon fonctionnement du systéme proposé.



Chapitre 1

Systéme de Communication & Spectre

étalé

Les systémes de communications & spectre étalé sont généralement utilisés dans les com-
munications numériques dans différents domaines d’applications, telle que la surpression
d’interférence et les systémes multi-utilisateurs. Dans ce chapitre, on présentera le con-
cept de ce type de systéme, leurs caractéristiques. les techniques de modulation et de dé-
modulation. et leurs avantages comparés a des systémes de communications numeriques

classiques utilisant une modulation binaire.

1.1 Modéle d’un systéme de communication numérique

Soit un systéme de communications numériques. utilisé pour la transmission d’une séquence
d’information binaire b,, € {1} équiprobable, a travers un canal de transmission, de sorte

que le signal 7, recu par le récepteur est de la forme :
o = Ebm + Wi (1.1)

Ot : € > 0 est I'énergie de I'impulsion qui représente chaques bits by, wn est un bruit
blanc additif Gaussien de moyenne nulle et de variance o*.

Dans ce cas, le récepteur optimal est un simple détecteur a seuil qui base sa décision sur
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le signe de la variable r,, :

rm > 0: alors —1 a été transmit

rm < 0 : alors -1 a été transmit

En général, en présence de bruit additif Gaussien, un récepteur a corrélation est un
détecteur optimal "au sens du maximum de vraisemblance". il détermine le bit regu en
fonction de la valeur d’'une variable de décision y,,. qui est une fonction du signal regu
rm. Dans le cas précédant. y, = r, est la variable de décision dont les statistiques
déterminent les performances du récepteur.

A partir de I'équation (1.1), il est claire que r,, est une variable gaussienne de moyenne
Eb,, et de variance o2, les performances du systéme. mesurées en terme de probabilité
d’erreur de réception de cette modulation d’amplitude binaire sont déterminées par le

rapport £ [1].

1.2 Concept de la Direct Sequence Spread Spectrum

interférence

Source BPSK BPSK = Information
d'information Modulation [ P Démodulation Y, PP e

Générateur de bruit X
- J Générateur de
séquence PN
e séquence PN

canal

Figure 1.1: Modeéle d’un systéme de communications Direct Sequence Spread Spectrum

Le systéme Direct Sequence Spread Spectrum (DSSS) utilisé pour la transmission
d’informations numeériques, dont la figure (1.1) donne le bloc diagramme [1]. se carac-
térise par le fait qu'il utilise une bande de transmission R, = le_, beaucoup plus grande
que le débit de la source d’information Ry bit/s = FL& Le facteur d’expansion de la bande

de fréquence du signal transmis est N = %: = -"r-"- [.’extension de la bande de fréquence est
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n=N-1

obtenue en modulant le signal d’information avec une séquence binaire {¢,}5=y ~ . avant
une bande de fréquence plus grande que celle du signal d’information. Cette modulation
est un simple produit entre le signal d’information et les élément de la séquence {c,}
appelés chip de durée T.. l'opération de multiplication des deux séquences est connue

sous le nom de spreading [1]. Le signal transmis prend la forme :
sp= Eiegby =10 0., N=1. (1.2)

Ici. N impulsions sont transmises pour représenter un seul bit d’information (b). La durée
T, de chaque bit est divisé en N intervalles de durée T, = 1;‘1 durant lesquels une impul-
sion d’énergie £. = £/N est transmise. Le résultat de cette opération est I’étalement du
spectre du signal sur une bande de fréquence beaucoup plus grande puisque T, < T5.

La figure (1.2) donne la relation entre le signal d’information et la séquence {c, i

Période bit Tb
* w
1 ]
+1 ;
Signal d’information li
=1
1 ; I ] .
E i1 Période chip T.
T [ L T ST
Séquence PN ; | L] ]
- 11
]
+1+ —
Séquence transmise | —]ul—
- ]I S I

Figure 1.2: Relation entre la séquence PN et les bits d’informations

On suppose que la séquence {c,} est périodique de période N et doit satisfaire les deux

propriétés suivantes :

N-1
Z Cn ~2 {} ll?))
n=0

N-1 N 2=0

Z CpCnyi =~ ( ]4)

R
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Les deux propriétés de cette séquence déterministe sont analogues aux propriétés d'un
bruit blanc a moyenne nulle, c’est pour cela qu'on les appelle des séquences pseudo-
aléatoires (PN).

Ces conditions sont idéales, mais en pratique les séquences générées se caractérisent par
le faite que le nombre de -1 et de -1 dans une période différe de un.

Dans ce cas. les équations ( 1.3) et ( 1.4) deviennent :

N-1
Y e, =+l (1.5)
n=0
N-1 j; é ::0
Y Caluyi (1.6)
n=>0 =1 0 <| 1 i< N

A la réception. le récepteur fait la corrélation entre le signal recu et la séquence de son
générateur local de séquence PN. Cette opération est connue sous le non de despreading,

le résultat de cette opération est la variable de décision vy :

N-1 N-1
Y= Y Taln =Y (Ebey+ ty)en (1.7)
n=0 n=0
En se basant sur les propriétés de la séquence {c,} (1.6). I'équation (1.7) devient :
N-=1
y=NEb+ Z Wy Cn (1.8)
n=0

La variable de décision y est gaussienne de moyenne NbE. = £b et de variance o%. Si on
compare ce résultat avec un systéme sans Spread Spectrum. on remarque que dans un
canal avec un bruit blanc additif gaussien. il n'y a pas d’amélioration des performances:
Si le débit de la source est augmenté d’un facteur N, la bande du signal augmente et la

puissance du bruit augmente d’un facteur N.

1.3 Génération des séquences PN

[l existe une multitude de classes de code qui peuvent étre utilisés dans les systéme DSSS,
les codes les plus utilisés sont les mazimum length sequence ou m-sequence. les codes

Gold et les codes Hadamard-Walch [2]
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1.3.1 Les codes m-sequence

Les codes m-sequence sont des codes périodiques de période N = 2™ — 1. telle que la
valeur de m détermine l'ordre du code. Leur fonction d’autocorrélation présente un pic
de 2™ — 1 pour un décalage nul. Les séquences PN de ce type sont caractérisées par le
fait que pour chaque période N, elles contiennent 2™~ — 1 (1) et 2™~ (-1).

Ce type de code est trés utilisé dans les systémes DSSS parce que sa fonction d’autocorrélation
présente une valeur trés faible pour un décalage différent de zéro. Un autre avantage de ce
type de code est leur simplicité de génération. En effet, comme le montre la figure (1.3),
ces codes sont obtenus a partir d'un simple registre a décalage et une fonction de retour
flx1,29,...,Tm) qui est une somme modulo 2 des éléments z; du registre a décalage.

Le résultat de la fonction f(z;,....z,,) représente ’entrée du registre et la sortie de ce
dernier donne la séquence PN. Comme indiqué dans la figure (1.3), les coefficients a; sont
les connections qu’on utilise pour la boucle de retour :

Si. a; = 0 I'élément z; n'est pas utilisé dans la boucle de retours, si par contre, il est

utilisé a; = 1. Des combinaisons différentes des coefficients a; permettent de générer des

séquences PN différentes.

T [ X x,) =ax, ®a,x, @...Ba,,x,, |

. A A A A A A A A Ay

i | | | | Séquence PN
—» Xy X X X4| Xy Xo| X4 | - Km <

Figure 1.3: générateur de séquences PN

Cependant, un des inconvénients de ce type de séquence est que pour un ordre m donné,
il n’existe pas beaucoup de m-séquence différente. ce qui limite leurs utilisations dans les
applications multi-utilisateurs.

Pour remédier a la limitation imposée par ce type de code, une autre classes de code est

utilisée pour les applications multi-utilisateurs. ces codes sont appelés Gold codes.

it
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1.3.2 Les codes Gold

Dans un systéme multi-utilisateurs, on a besoin d’avoir un ensemble de code de méme
longueur mais avec de bonnes propriétés de la fonction d’intercorrélation.

Les codes Gold sont trés utiles du fait qu'un grand nombre de codes (avec la méme
longueur et une fonction d’intercorrélation controlée) peuvent étre générés. Ils ont des
fonctions d’intercorrélations meilleures que celle des codes m-séquence, de plus ils ne re-
quiérent qu'une paire de registre a décalage avec une boucle de retour.

Les codes Gold sont obtenus par une addition modulo 2 de deux codes m-sequence de
méme longue. Les deux séquences sont additionnées chip par chip avec une méme horloge.
Puisque les deux codes sont de méme longueur, les deux générateurs de code maintiennent
la méme phase, et le code Gold généré est de méme longueur, chaque changement de la
phase de I'un des deux générateurs de m-sequence, génére un nouveau code Gold.

La figure (1.4) donne une représentation d'un générateur de séquence Gold.

m-sequence (T=0)

A

CLK — >
= v & Gold code

m-sequence (1=kTc)

Figure 1.4: générateur de séquences Gold

(ependant. les séquences produites ne sont pas maximales. Leur fonction d’autocorrélation
ne prend pas que deux valeurs comme dans le cas des m-sequences.

Avec chaque paire de registres de longueurs L, on peut générer un ensemble de L codes
différents, en faisant la somme modulo 2 entre la sortie d’un registre et les L phases pos-
sibles du deuxiéme registre ou vis versa. Si en plus. on ajoute les deux m-sequences. on
obtient pour chaque paire de registres, un total de L +2 codes différents de période 2- —1.
En plus du grand nombre de code qu'on peut générer, les codes Gold peuvent étre choi-

sis de telle sorte que la fonction d’intercorrélation entre ces codes ne prend que les trois
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valeurs suivantes —1, —t(m), t{(m) — 2 telle que t(m) est définie comme suit :

o(m+1)/2 4 | pour m pair
t(m) = (1.9)
2(m+2)/2 4 pour m impair

1.3.3 Les codes Hadamard-Walch

Les codes Hadamard-Walch (H.W) sont générés dans un ensemble de N = 2" codes de

longueur N = 2", suivant I’algorithme de génération suivant :

avec : Hy = 1. Les lignes ou les colonnes de la matrice Hy sont des codes (H.W).

Dans chaque cas, la premiére colonne de la matrice contient uniquement des uns. chacune
des autres colonnes contient N/2 zéros et N/2 un, et toutes les colonnes sont mutuellement
orthogonales

N-1

3 hichje =0 (1.10)

k=0

Pour toutes les colonnes i et j, l'intercorrélation entre deux codes (H.W) de la méme

matrice est nulle.

1.4 Avantage d’un systéme DSSS

[’avantage d’un systéme basé sur la (DSSS) est son effet sur les signaux corrélés et a
bande limitée. telle que les interférences. les trajets multiples et les interférences multi-

utilisateurs "applications multi-utilisateurs' |3
pp

1.4.1 Suppression des interférences

Supposons que le canal contient une interférence, une constante inconnue I qui s’additionne

au signal recu :

rn = Ebcn ¥+ I+, n=0,1,...,1 N — 1, (1.11)
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a la sortie du corrélateur. on aura la variable de décision :

N

N-1 -1
y = NEb+I Z Crn + Z Wi

n=0 n=0
N-—1
~ NEbL+O0+ Z Wy Cn (1.12)

n=0

La variable de décision y est de movenne £b et de variance o*. I'interférence est éliminée
par I'opération de despreading.

Dans le cas d'un systéme classique la variable de décision aurait une movenne &b+ /. ce
qui rendra le systéme inutilisable pour de larges valeurs de | [ |.

Dans le cas d’une interférence i(¢) a bande limitée. la partie du signal recu qui contient
I'interférence est de la forme :

v(t) = i(t)e(t) (1.13)

L’interférence i(t) et la séquence PN c¢(t) sont statistiquement indépendant. le produit
v(t) est aussi un processus aléatoire avec une fonction d'autocorrélation égale au produit
des fonctions d’auto corrélation des deux signaux. La densité spectrale de puissance (dsp)
de v(t) est égale a la convolution des dsp de i(t) et de ¢(t). Puisque le signal ¢(t) occupe
une bande R.. le résultat de la convolution des deux spectres est ['étalement de la dsp
du signal v(t) sur une bande de fréquence E.. Si i(t) est une interférence qui occupe une
bande de fréquence plus petite que R, la dsp de v(t) occupe une bande de fréquence qui
est au minimum égale a R..
A la réception. le corrélateur a une bande passante égale a la bande du signal d’information
!ib Puisque 1/Ty < R., seulement une fraction de la puissance de l'interférence apparait
a la sortie du corrélateur, cette fraction est égale au rapport entre les deux bandes de
fréquence 7- et R. :

W Snd. T, o h

== — = — 1.14
Rc Rci‘b T’a Lc ( )

En d’autres termes. la multiplication de I'interférence par la séquence PN permet de

réduire la puissance de 'interférence et augmente les performances du systéme avec un
facteur L. qui est le gain du processus. La figure (1.5) donne une représentation de I'effet

de multiplier I'interférence par la séquence PN.
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smgnal
d'informanon
{’\ mertoronco \ Sonetseres
N
| | ’
| 1 | \
spreaded i
1 sxgnal

| nlelerence

ol

Recepteur

il

Emetteur Cannal

Figure 1.5: effet d'un systéme DSSS sur une interférence
1.4.2 Elimination des trajets multiples

Supposant que le canal introduit des trajets multiples, un trajet direct et un autre trajet
qui cause une seconde copie du signal, qui arrive au récepteur avec un retard [ et une
atténuation 3. Pour simplifier les notations, on supposera que & = 1. le signal recu
durant U'intervalle du bit transmit b,, est :

bty + Bbm—1enztyn n=10..:. [—1

T (1.15)
bcn + 3bpncny n=1d...;N—1

On suppose que le retard est inférieur a la durée d'un bit [ < V. Le second trajet crée
une interférence sur la version retardée du bit désiré b,, et sur I’ancien bit transmit bp,_,.

A la réception on aura :

-1 N-1 N-1
y = Nbp + Bbp—y Z CN—l4nCn T+ 3br, Z Cn—ICn + Z WnCn
n=0 n=l n=0
N-1
~ Nbp+0+0+ > wney (1.16)
n=0

Les interférences inter symboles sont éliminées par un systéme SS
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1.4.3 Acceés multiples

Supposons le cas ou k utilisateurs qui transmettent les bits b{¥) avec des séquences {c{¥'}

différentes. telle que leur fonction d’autocorrélation est comme suit :

N-1 ) N k=j,i=0
Yy ) = ' (1.17)
n=0 0 aulleurs

On s’intéresse qu'au signal transmit par l'utilisateur k = 1, qui utilise la séquence {c{!}.
Le signal requ par le récepteur est de la forme :
K
=90 bR k) L gy, (1.18)

k=1

la réception du signal du premier utilisateur génére la variable de décision y{}) telle que :

n=0 n=0

N-=1 K N-1 N-1
yt{n‘}) — bg] Z(CLI])E + Zb](nt;‘ Z CE-::]CE}” e Z u}nci’”
k=2 n=>uU

N-1
~ NOW 40+ S wacl) (1.19)

n=0
La propriété d’intercorrélation des séquences {c{¥'} (orthogonalité mutuelle) permet l'utilisation
de la SS dans les systémes a accés-multiples qui sont appelés Code-Division Multiple Ac-

cess (CDMA ).

1.5 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons décrit le principe des systémes de communications a spectre
étalé et leurs utilisations. L’étalement du spectre du signal d’information est réalisé
avec différentes catégories de séquence PN, qui donnent au systéme des propriétés lui
permettant d’étre plus robuste aux interférences. Aussi. on peut les utiliser dans les
applications multi-utilisateurs et les communications sécurisées puisqu’il faut connaitre la
séquence PN transmise pour pouvoir réaliser la démodulation.

Toutefois. les propriétés des séquences PN imposent, pour avoir un rendement maximum,

une synchronisation parfaite entre ['émetteur et le récepteur.
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Synchronisation

2.1 Introduction

Dans un systéme DSSS, avant que le récepteur puisse commencer a démoduler le signal
recu, il doit aligner son générateur de séquence PN avec la séquence PN de 'émetteur.
La nature des systémes DSSS exige un alignement le plus précis possible entre les deux
séquences ; pour avoir un gain maximum en puissance, le temps relatif entre les séquences
de I’émetteur et du récepteur doit étre ajusté pour compenser les variations de phase dues
au décalage en fréquence. au temps de transmission et au décalage initial des phases des
générateurs PN du récepteur et de I'émetteur.

Le processus de synchronisation entre I’émetteur et le récepteur s’effectue en deux étapes
distinctes. Premiérement. un alignement initial approximatif est effectué de telle sorte
que les deux séquences soient alignées avec un offset relativement petit. Cette étape est
connue sous le nom d’acquisition. Durant cette étape, |'’émetteur transmet une séquence
PN connue du récepteur pour qu’il puisse effectuer ’acquisition : la seconde étape consiste
a affiner la synchronisation entre les deux séquences et & maintenir continuellement le
meilleur alignement possible entre ces derniéres. Cette étape est connue sous le nom de

tracking.
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2.2 Processus d’acquisition

Soit la séquence PN {c!?} de période L. avec les éléments :
(....c9(0),c9(1).c9(2),...), 9(j) € {=1.+1}. La k**™¢ phase {c¥)} de la séquence

{cl9} est le k'™ décalage a gauche de cette derniére. telle que :
A=+ k),i=....-2,-1,0,1,2,... (2.1)

Soit le train d'impulsion transmit par I’émetteur pour effectuer la synchronisation :

j=o0

¢ty = Y (0Lt —iT.) (:

j==c0

I~
(O]
'

Ou : II7, est une impulsion rectangulaire de période T. centrée sur Zz- : le signal recu est
de la forme :

r(t) = e(t + 6T.) + w(t) (2.3)

Ou w(t) est un bruit blanc additif de movenne nulle et de variance o® et §Tc est un
décalage inconnu dans le temps. Le processus d’acquisition consiste a trouver un estimé
d.s¢T- du déphasage 07 telle que | 67. — 6.5 T. | soit inférieur & une constante ¢.
Puisque c(t) est de période LT.. on suppose que §T. € [0, LT.] ou bien § € [0.L], de
maniére similaire on suppose que 8.5 € [0, L].

On dit que I'acquisition est effectuée si | §—4d.5 |~ 0 ou, si | §—d.5 |~ L. Plus précisément.

le signal est acquis si :
min{| 6 — Oest | L— | 6 — bese |} < ¢ (2.4)

Pour faire un compromis entre le processus d acquisition et de tracking, la valeur de ¢ est
prise égale aIzﬁ En effet, plus la valeur de ( est petite plus la synchronisation est précise,
ce qui réduit le décalage initial dans la boucle de tracking, et permet une convergence plus

rapide vers une synchronisation plus affinée dans la boucle de tracking, d'un autre coté,

I'implémentation d’'une boucle d’acquisition pour des valeur de ¢ < —‘:- est compliquée,

mais reste relativement simple pour ( = Z=.

2
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L’estimation du décalage entre les deux séquences est basée sur les propriétés de la fonc-
tion d’autocorrélation de la séquence PN. La valeur de la fonction d’intercorrélation entre
les deux séquences est grande si les deux séquences sont synchronisées, faible dans ’autre
situation. Il suffit de comparer la corrélation entre le signal recu et la séquence locale du
récepteur a un seuil pour décider de la synchronisation des deux séquences.

La boucle d’acquisition de la séquence PN peut faire des erreurs de détection :
Occasionnellement. la boucle d’acquisition peut déclarer que les deux séquences sont
alignées alors quelles ne le sont pas dans le cas ot le seuil de détection est trop bas. D’autre
part. si la corrélation entre les deux séquences alignées est inférieure au seuil prédéfini ¢,

une erreur est commise par la boucle d’acquisition en ne déclarant pas I’acquisition.

2.2.1 Architecture de la boucle d’acquisition

Le principe des boucles d’acquisition est basé sur la recherche de la séquence transmise
par I’émetteur, sur I'ensemble des décalages possible de la séquence PN. Cette recherche
est divisée en q cellules, chacune d’elle correspond a une période d’intégration, q peut
étre égal a la longueur de la séquence PN ou un multiple d’elle, par exemple si le pas de
décalage est de Z=. q est égal au double de la longueur de la séquence PN. Le processus
d’acquisition est basé sur la recherche de la cellule qui correspond & la situation ot les deux
codes sont synchronisés. le temps de recherche pour chaque cellule correspond au temps
d’intégration nécessaire pour décider si oui ou non les deux séquences sont synchronisées.
Il existe plusieurs types de boucle d’acquisition pour les séquences PN, les plus utilisées

sont les boucles a base de corrélateur et les boucles a base de filtre adapté qui a la méme

structure qu'un filtre FIR.

2.2.1.1 Corrélateur sériel

A la réception, la sortie du corrélateur sériel est de la forme :

R(8) = %—Jﬂr o(t + 8)r(t)dt (2.5)
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Avec : ¢(t + d). la séquence PN du récepteur avec un décalage 4, r(t) est le signal recu
qui contient la séquence PN de 'émetteur et un bruit additif.

Le principe d'un corrélateur sériel est basé sur la recherche de la séquence PN de I'émetteur
avec un pas de I; la corrélation est effectuée sur toute la durée de la séquence PN (LT.)
(L chips). Aprés chaque intervalle d’intégration, la sortie du corrélateur est comparée a

un seuil pour déterminer si les deux séquences sont synchronisées. Si le seuil n’est pas

dépassé, la séquence PN du récepteur est avancée de I‘; et le processus de corrélation est
répété. Cette opération est effectuée jusqu'a la détection du signal [4]. La figure (2.1)

donne le schéma bloc d’une boucle d’acquisition basée sur un corrélateur sériel.

S~ [T ;“— Détecteur de
o W X ® [T0dr W dépassement
Signal regu =2~ o 0 | du seuil ' !
] | Indication
d’acquisition
e 1 chaque NT,
GenFmtcm . [e . Si pas d’acquisition ; i
. de séquence «¢— Horloge '4—| avancer de T./2

PN

Figure 2.1: boucle d’acquisition basée sur un corrélateur sériel

Dans le cas le plus défavorable on le décalage entre les deux séquences est de LT, le temps

minimum d’acquisition 7T',., est donné par la relation :
q

£ b

Theq = (T/‘_ELFC) = 2L°T, (2.6)

Donc pour effectuer I'acquisition, I'émetteur doit transmettre la séquence d’acquisition
durant une durée égale a au moins 2LT. pour que le récepteur ait le temps suffisant pour
faire la recherche nécessaire. Cette méthode devient trés longue pour des valeurs de L
trés grandes.

Afin de réduire le temps d’acquisition, on peut utiliser plusieurs corrélateurs placés en
paralléles [5], la figure (2.2) donne un exemple de cette méthode. Ici, 3 corrélateurs en par-
allele sont utilisés avec des séquences PN décalées de %& Apres une période d’intégration,

si aucune des valeurs de sorties des corrélateurs ne dépassent le seuil de détection, la

14
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séquence est décalée de % si le seuil est dépassé. la séquence avec la valeur de corréla-

tion la plus importante est choisie.

|
_J

/e - |
T €
X enrt s [T oa | |

—p{

e NTC |
B O P L 0dt ——p

Signal recu A Prdt) i i SVt
| T s Indication
_’[._x J —» _L 3 Odr === - d’acquisition

Détecteur de dépassement de seuil

i | chaque NT,

TPn(t-TJZ) '

| Générateur

3 » ) |
de = | Si pas d’acquisition ||
séquence — Horloge < avancerde3T.2 &

Figure 2.2: boucle d’acquisition basée sur un corrélateur sériel \ paralléle

Dans ce cas, le temps minimum de transmission pour l'acquisition se réduit a :

LT.
3L./2

= 2/3L°T, (2.

| §]
=1
e

8l
Iacq=

Le temps de recherche est réduit mais I'implémentation devient plus compliquée et con-

somme plus de ressources.

2.2.1.2 Filtre adapté

Dans une architecture utilisant un filtre adapté [6], le signal recu r(t) est passé a travers
un filtre FIR avec une réponse impulsionnelle ¢(L — k), qui est I'inverse dans le temps de
la séquence PN ¢(k). Si la sortie du filtre est échantillonnée a T}, le résultat est exacte-
ment équivalent & un corrélateur sériel. Cependant, avec une période d’échantillonnage
de Izi a chaque nouvel échantillon a I'entrée du filtre une nouvelle valeur de la fonc-
tion de corrélation est obtenue avec un nouvel offset. Ce qui permet d’avoir un temps

d’acquisition plus court. puisqu'on détecte directement la séquence c(k). Il suffit par la
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suite d’appliquer le décalage adéquat au générateur local pour aligner les deux séquences.
Cependqnt. I'implémentation du filtre nécessite plus de ressources. Celles-ci augmentent
considérablement avec la longueur de la séquence PN et le facteur de sur - échantillonnage
(s) a I'entrée du filtre. Ce qui nécessite une réponse impulsionnelle de longueur (s) fois la

longueur de la séquence PN. La figure (2.3) donne I’architecture utilisant un filtre adapté.

| Test de

Filtre FIR —— P dépassement
Signal recu _ | du seuil i
Séquence PN :
x |
phase 0 | 4
L Géné .

Figure 2.3: boucle d’acquisition basée sur un filtre adapté

Pour résumer, les boucles d’acquisition sérielles sont utilisées pour de longues séquences
PN, par contre, les boucles a base de filtre adapté sont utilisées pour des séquences PN

courtes.

2.2.2 Performance d’une boucle d’acquisition

La boucle d’acquisition utilise le temps de convergence ou le temps d’acquisition "en
o 3 D T o ~
général le temps moyen d’acquisition", comme une mesure standard de performance. Le
rapport signal sur bruit, la puissance des interférences et la valeur du seuil de détection
sont des parameétres qui influent sur le temps moyen d’acquisition par le fait de leurs
influences sur les probabilités de détection et de fausse alarme. Pour déterminer le temps
moyen d’acquisition, plusieurs variables sont requises ; la probabilité de fausse alarme, la
longueur du code, pénalité de fausse alarme qui est définie comme le temps requis pour

détecter une fausse acquisition, probabilité de détection qui correspond a une décision
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correcte sur tout le processus. En supposant que la probabilité de fausse alarme Py, et la
probabilité de détection P; sont connues et en modélisant la pénalité d’obtenir une fausse
alarme par k7p, ot Tp est le temps d'intégration. qui dans le cas d’un corrélateur sériel
est égale a la période de la séquence PN. Le temps moyen d’acquisition est donné par la

relation [7] :
(2—Pp)—(1+kPy,)

T=
2Pp

(qmp) (2.8)

Dans le cas d'une boucle d’acquisition utilisant un filtre adapté, 'expression du temps
moyen de détection est exactement la méme. la seule différence est que 7p = T..(la période
chip).

Le seuil de détection détermine les performances de la boucle d’acquisition. Le seuil
optimum est définit comme étant le seuil qui permet des temps d’acquisitions relativement
petits dans une grande gamme de rapport signal sur bruit.

La figure (2.4) donne les variations du temps moyen d’acquisition en fonction du rapport
chip sur bruit (CNR) pour une séquence PN de longueur L = 31. Les simulations sont

effectuées sur 10* bits, avec un offset initial aléatoire. Aussi nous avons supposé que le

décalage entre les deux séquences est un nombre entier de chip 8 € [0 120 L.
Bt 197 1
! -~ seulk=03 |
-8 gseulk=05 |
7~ seulk=07 ||

18F |

16} ; 1

Log10(Tacq)
o
-

14+ J
13+
12
!
11° :
-12 -10 -8 -6 —4 -2
CNR({dB)

Figure 2.4: temps moyen d’acquisition pour une boucle d’acquisition sérielle
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Comme le montre la figure (2.4), pour des valeurs de CNR trés bas il est plus souhaitable
d’utiliser des seuils hauts, parce que le nombre de fausse alarme est réduit. Par contre
pour d'important CNR. les seuils hauts tendent & ne pas détecter le signal et donnent des
résultats moindres, par rapport a ceux obtenus avec des seuils plus bas. La raison pour
laquelle les seuils hauts mettent plus de temps a détecter le signal est que dans le cas
de grand rapport CNR, la variance du signal ne varie pas beaucoup, donc il y a moins
de probabilité pour que le résultat de la corrélation dépasse le seuil prédéfini. D’apres la
derniére figure, le seuil optimal est égal & 0.5.

La figure (2.5) donne les probabilités d’erreurs d’acquisition en fonction du CNR pour
différents seuils, avec la méme séquence PN. Comme on peut le remarquer. plus le seuil est
grand plus la probabilité d’erreur diminue, ce qui est prévisible. Cependant, les meilleurs
résultats obtenus avec des seuils hauts se traduisent par une augmentation du temps

moyen d’acquisition.

w senil=03 |
—3- seuil=05 |
|~ senil=0.7

|
1

|

log10{Pe)

-3 1
3.5 I— 1
| v i
| i ; |
4 L —
-12 -10 -8 6 -4 -2 0 2 4
chip SNR (dB)

Figure 2.5: probabilité d’erreur d’acquisition pour un corrélateur sériel

Une fois la séquence PN détectée, un algorithme de vérification doit étre exécuté pour
prévenir les fausses détection. Il est nécessaire d’intégrer durant un certain temps pour

tester ’acquisition.
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Apres le mode de vérification, la boucle d’acquisition est terminée et le récepteur commute

sur la boucle de tracking.

2.3 Tracking

La boucle de tracking maintient le générateur de code PN en synchronisme avec la
séquence recue. Il inclue la synchronisation chip et, pour une démodulation cohérente. la
svnchronisation de la phase de la porteuse.

La boucle de tracking la plus utilisée dans un systéme DSSS est une early-late gate bit
tracking loop [1] qui est représentée dans la figure (2.6).

) démodulation
j—ﬁ_ b >

—

Pn(lf

: | 1 Late | = !
— X P L Odt |y éhamillonnage |
| i x ‘ |
Pn(t-T/2+1) . .
e T ——— | -
| Générateur | = Générateur ——— NT. L - G |
Slgﬂa-lrﬁ}u! demuencc "‘l. dUSIgnal ‘____H___,—(\ A
| PN d’horloge Y
NT, 2
Pn(t+TJ/2+1) | i

. | v ' _“_;'Tc échantillonnage
(X J‘D Ode | gl - !
“Early |

Figure 2.6: early late bit tracking loop

Dans cette boucle, le signal recu qui a un décalage maximum par rapport a la séquence
du récepteur de 7 < I; est multiplié par des versions décalées de la séquence PN du
générateur local : p.(t) = c(t + %‘ +7) et pi(t) = et — T—f + 1), chaque séquence est une

version avancée ou retardée de la séquence PN.

Le résultat de la multiplication passe par un intégrateur pour évaluer la fonction de cor-
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rélation a deux points différents : ¢; = R(7 — L&) et ¢, = R(r + If} telle que :

2
A .
¢ =R(r — =) = ﬁj; Celt)e(t — = + 7)dt (2.9)
N T.
c,_,:R(T—i—T):?_/ch[t)c(t+?"+r}dt (2.10)
2 b 2

Les équations (2.10) et (2.9) représentent la fonction de corrélation dans les branches early

et late respectivement. La différence entre les deux corrélations est :

o L T (2.11)

9
La boucle de tracking minimise la fonction erreur y(t) en contrélant le générateur du
signal d’horloge, si 7 est positif, le générateur du signal d’horloge augmente sa fréquence
ce qui force T a décroitre, si 7 est négatif la fréquence du générateur est diminuée ce qui

fait croitre 7, la figure(2.7) présente une simulation du processus de traking.

g

2 a4 6 8 10{b) 12 14 16 18 bits 20

Figure 2.7: processus de tracking

Avec :
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(a) : décalage initiale entre les deux séquences.

(b) : (¥)ee, (—)er.

(c) : fonction erreur y(t).

(d) : synchronisation des deux séquences.

La figure (2.7)(a) montre le décalage entre les deux séquences obtenu aprés la phase
d’acquisition et qui est égale a 7./2. Les valeurs de la fonction de corrélation des deux
branches représentées dans la figure (2.7)(b) sont différentes. A la fin de la premiere
période. la séquence PN est décalée vers la droite ce qui permet de diminuer la fonction
erreur représentée dans la figure (2.7)(c) jusqu’a ce que la fonction erreur tende vers
zéro. La précision de la boucle de synchronisation dépend du nombre d’échantillons pris
pour le calcul de la fonction de corrélation dans les deux branches, et de la sensibilité du

générateur du signal d’horloge.

2.4 Conclusion

Dans ce chapitre on a étudié le processus de synchronisation dans les systémes DSSS, dont
la précision détermine les performances du systéme. Pour avoir un gain maximum. il faut
que la synchronisation soit la plus parfaite possible. Une autre source de dégradation des

performances d’un systéme DSSS est Ueffet des interférences et du bruit.



Chapitre 3

Systéme DSSS modulé par une chirp

3.1 Introduction

Dans le chapitre 1, on a démontré qu'un systéme basé sur la DSSS a une capacité in-
hérente pour réduire 'effet des interférences. Cependant, les performances des systémes
de communications DSSS peuvent étre augmentées en terme d’immunité aux interférences
par l'estimation de l'interférence et sa soustraction du signal requ avant 'opération de de-
spreading.

Plusieurs techniques peuvent étre utilisées a cet effet, parmi elles on peut citer le filtrage
adaptatif [8], [9],[10], les approches dans le domaine fréquentiel [11], les approches temps-
fréquence [12], les méthodes basées sur le filtrage spatial [13].

Dans ce chapitre, on propose une nouvelle approche afin d’augmenter les performances
d’un systéme DSSS en terme d'immunité aux bruits et aux diverses interférences qui peu-
vent détériorer la qualité de réception.

Le systéme proposé est basé sur la modulation du signal d’information avec un signal chirp
en plus de la séquence PN. A la réception, on utilise un filtre réjecteur a réponse impul-
sionnelle finie (FIR) variable dans le temps et synchronisée avec la fréquence instantanée

de la chirp pour la démodulation.
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3.2 Description du systéme

La figure(3.1) donne une représentation du schéma de principe du systéme proposé.

n(t)
~ Source A e A S
dinformation — P X} G e i S
A A A
" Génératenr | o Sif"a‘ i
| TR i Canal
Ao T
Intégration g o N o | i |
4_4? Et décision F %x,‘rﬁ \+.-" : XH__— e H
i =
Signal | | Filtre ‘j : | Générateur |
chirp” | réjecteur | PN
T} |

Figure 3.1: bloc diagramme du systéme DSSS utilisant une chirp modulation

n(t) et j(t) sont respectivement le bruit du canal et I'interférence.
Le signal transmis par |'émetteur peut s’écrire sous la forme
s(t)= D Ibk(t — kT}) (3.1)
k=—00
Ou, i représente la séquence d’information binaire, T} est la durée de chaque bit.
bi(t) est le signal DSSS modulée par la chirp et est donné par :
L-1

be(t) = > pr(i)q(t — iT.)ch(t) (3.2)

=0

eme

pr(n) représente la séquence de sortie du générateur de séquence pseudo-aléatoire du Kt

bit d’information by (t), ¢(t) est une impulsion rectangulaire de durée T, = % et d’énergie
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densild epéctrale du sgnal chirp signail chirp dansa le plan temps—Iirédgquence
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Figure 3.2: représentation du signal chirp dans les plans fréquence et temps-fréquence

unitaire ; L est la longueur de la séquence PN et ch(t) est le signal chirp périodique de
période LT, avec une variation de fréquence linéaire telle que chaque chip de la séquence
PN a une fréquence instantanée ([ F') différente.

Le signal chirp a la forme suivant :

ch(t) = exp(jlat + fu)t) (3.3)

(at + fs) est la fréquence instantanée du signal chirp ch(t). fg est la fréquence initiale

de la chirp, a est donné par la relation suivante :

A ffnd == fsf
b L

(3.4)
fend est la fréquence finale de la chirp qui correspond a la fréquence instantanée du signal
a la fin de la période de la séquence PN. La figure (3.2) donne une représentation de la
chirp dans les plans fréquence et temps-fréquence.

A la réception, le signal apres l'opération de despreading passe par un filtre symétrique ré-
jecteur avec une réponse impulsionnelle finie variable dans le temps, telle que la fréquence

rejetée par ce filtre a 'instant ¢ correspond 4 la fréquence instantanée de la chirp au méme

instant.
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(e filtre ne doit pas amplifier le signal a l'entrée et ne doit rejeter que la fréquence
[F de la chirp.
En supposant une synchronisation parfaite entre I’émetteur et le récepteur. le signal a
la sortie du filtre qui ne contient que le bruit et les différentes interférences est soustrait
du signal requ, ce qui permet dans le cas idéal de retrouver le signal chirp sans les inter-
férences et une puissance de bruit réduite.
L’opération suivante consiste a retrouver le signal original (signal d’information) par la
démodulation du signal chirp en multipliant ce dernier par son complexe conjugué, suit
ensuite les opérations d’intégration et de décision sur la partie réelle du signal obtenu.
La séquence PN et le signal chirp sont connus du récepteur. On suppose que 1 est trans-
mis, le signal recu par le récepteur échantillonné a T, durant un intervalle bit T} est de la
forme :

(i) = p(i)ch(3) + j(i) + (i) (3.5)
Ou j(i) représente |'interférence qui est supposée a moyenne nulle et avec une fonction de
covariance R;(i) et n(i) est un bruit blanc de moyenne nulle et de variance o’
Suite aux propriétés de la séquence PN. de l'interférence j(i) et du bruit n(z), les trois
séquences de 1’équation (3.5) sont indépendantes.
Soit un filtre réjecteur FIR d’ordre M avec une réponse impulsionnelle 2(i) variable dans
le temps, utilisé pour I’élimination de la chirp, la réponse impulsionnelle du filtre peut
atre écrite sous forme matricielle H. telle que chaque ligne correspond a la réponse du

filtre & I'instant 1 :

ho(1) ha(1) ha(l) .. har-a(1)
| M@ m) ha(2) ... ha—1(2)
hg(L) h](L) hg(L) hM_l(L)

I'entrée de ce filtre est le signal r(i)p(1) et sa sortie est le signal z(z) telle que :

Aw_l
2(i) = Y hm(i —m)r(i —m)p(i —m) (3.6)
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Comme cité précédemment. la sortie du filtre réjecteur est soustraite du signal r(2)p(e),
le résultat de cette opération est démodulé. ensuite suit Iopération d’intégration et de
décision. ce qui permet d’avoir la variable de décision € suivante :

L
&= Re(Y_(r(i)p(i) — 2(i))ch™(i)) (3.7)

=1

3.3 Synchronisation

Pour permettre une bonne réjection de la chirp contenue dans le signal recu et sa dé-
modulation, en plus de la synchronisation des deux générateurs PN de I'émetteur et du
récepteur la synchronisation des deux signaux chirp est nécessaire, pour ce faire, il suffit
de controler le générateur de la chirp avec I'état du registre interne du générateur de
séquence PN, donc le début de la chirp coincide avec le début de la séquence PN qui
détermine le début de chaque période bit.

Du fait de la relation entre I’état de la séquence PN et le signal chirp, la synchronisation
des deux séquences PN implique la synchronisation des deux chirps. Etant donné que la
transmission du signal se fait sur deux canaux : un pour la partie réelle et un pour la
partie imaginaire, la procédure de synchronisation doit prendre en compte cette carac-
téristique du signal recu. De ce fait. les algorithmes d’acquisition et de tracking différent
un petit peu de ceux décrits dans le chapitre précédent mais gardent le méme principe.
Le processus de synchronisation se fait avant 'opération de filtrage, parce que lorsque les
deux séquences ne sont pas synchronisées, le signal a la sortie du filtre présente des pics
qui provoque une augmentation du taux de fausse détection et ne permet pas 1’acquisition

de la séquence PN.

3.3.1 Processus d’acquisition

Le principe du processus d’acquisition est identique a celui décrit dans le chapitre préce-
dent. mais il prend en compte la partie imaginaire de la chirp. La figure(3.3) donne une

représentation du bloc diagramme de tracking.
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Figure 3.3: processus d’acquisition

La partie réelle du signal recu est multipliée par la séquence PN et par la partie réelle
du générateur du signal chirp du récepteur, de méme, la partie imaginaire du signal regu
est multipliée par la séquence PN et par la partie imaginaire du signal chirp. Le résultat
de cette opération est intégré sur chacune des deux branches durant une période bit T},
le résultat obtenu est élevé au carré puis sommé ce qui permet d’obtenir la variable de

décision I' qui permet de décider si oui ou non les deux séquences sont synchronisées :

L-1

ZRe(r(z ))pn(i)Re(ch(i)))? + ( me 1))pn(e )Jn"rm';g,;(ch(-i)))2 (3.8)

Ot : 7(i) est le signal recu. p(i) et ch(i) sont respectivement la séquence PN et le signal
chirp.

[’élévation au carré des deux sommes permet d’augmenter le rapport entre le pic principal
de la fonction I' et ses lobes secondaires ce qui permet au systéme d’étre plus robuste au

bruit. La figure (3.4) donne une représentation de la variable de décision.

3.3.2 Tracking

Une fois la phase de tracking terminée. le systéme bascule sur le mode tracking ce qui

permet de converger vers une synchronisation compléte entre I’émetteur et le récepteur.

-1

{ £
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Figure 3.4: variable de décision I' en fonction du nombre de bit

Le systéme de tracking utilisé dans notre cas est similaire & celui décrit dans le chapitre
précédent en utilisant uniquement la partie réelle du signal recu. La seule différence réside
dans le fait qu’apres avoir multiplié la partie réelle du signal recu par les séquences early et
late du générateur PN, le signal résultant est multiplié également avec les signaux avancé
et retardé de T./2 de la partie réelle du générateur du signal chirp avant I'opération
d’intégration.

La synchronisation de la partie réelle du signal recu implique la synchronisation de la

partie imaginaire.

3.4 Performance du systéme

Les performances d’un systéme de communications numériques sont déterminées par la
probabilité d’erreur de réception. L’objectif de tout systéme est de minimiser cette prob-
abilité d’erreur qui est fonction du rapport signal sur bruit et interférence a ’entrée du

récepteur. Selon [14] la probabilité d’erreur du récepteur dépend des statistiques de la
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variable de décision € et est déterminée par la relation :

P. =Q(VSNIR)=0Q ( tij-[[i:]]) (3.9)

ou :

ST ey~ - -
Bk = ,__rfx Sy (3.10)

3.5 Rapport signal sur bruit et interférence du récep-

teur

3.5.1 Systéme DSSS classique

Dans un systéme DSSS classique la variable de décision est donnée par la relation suivante :
L . L

=2 p(i)* + 3 n(i)p(i) + 3 j(i)p() (3.11)
i=1 =1 i=1

Compte tenu des propriétés du bruit et de l'interférence qui sont de moyenne nulle, la

valeur moyenne de la variable de décision £ est donnée par :

Elg] = E[Z 2+ n)p(i) + j(1)p(2)] = L (3.12)

Le terme E[.] représente I'espérance mathématique. La variance de £ est donnée par la
relation :
} ok L
var[f] = Lo* + Lp® — —L-z > Ri(i—k) (3.13)
k=1
ki
Telle que :
p? = R;(0) est la puissance de I'interférence & I'entrée du corrélateur.

Dans le cas o la séquence PN est de moyenne nulle I’équation (3.13) se réduit a :

var(€] = L(o® + p?) (3.14)
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a partir des deux équations (3.12) et (3.14), le rapport signal sur bruit et interférence a

la sortie du corrélateur SN IR ,peut s'écrire sous la forme :

. L e
SN IR,{S = m (310)

3.5.2 Systéme proposeé

A partir des équations (3.6) et (3.7), la variable de décision £ peut s’écrire sous la forme :

§=6+6+E6s (3.16)
avec :
L
= Re{) _(p(7)? E:hz— \ch(i — m)ch™(i))} (3.17)
i=1 m=0
L M-1
& = ZJ[I Z hm(t —m)j(i — m)p(i — m))ch™(2)} (3.18)
i M-t
& = Re{z - Z hon(i — m)p(i — m)n(i — m))ch™(i)} (3.19)
= m=0

telle que. * représente le complexe conjugué.
Les trois différents termes &, & et & correspondent. respectivement, au signal utile.
I'interférence et le bruit additif. Suite aux propriétés d'indépendances entre p(z), j(z) et

n(i), la valeur moyenne de la variable de décision £ est déterminée par la relation :
E[€] = E[&] + E[&] + E[&] (3.20)

On suppose une synchronisation parfaite entre 1'’émetteur et le récepteur, donc le signal

a la sortie du filtre ne contient pas le signal d’information.
Zh i—m)ch(i —m)=0 (3.21)
Et la moyenne de la variable de décision de I’équation (3.17) se réduit a :
El€] = El)] = ZL; E[p(i)?] = L (3.22)

Le second et le troisiéme terme de I’équation (3.20) sont nuls parce que les différents

signaux sont indépendants entre eux et a moyenne nulle.
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Puisque les variables &, £; et & sont décorrélées. la variance de £ est la somme des

variances des trois variables des équations (3.17), (3.18) et (3.19) :

avec !

var(&s]

varlts] =

var(€) = var(&) + var(&2) + var(&s)

var[£] =0
M-1
= Lo*{l - Z >~ hm(i — m)ch™(i)ch(i — m)
L M-1 S
— 33 k(i — m)ch(i)ch™(i — m)
tzl n‘L}:—EiM 1
+ > 3" hm(i — m)k}(i — m)ch™(i)ch(i + 0 — m)}
i=1 m=1 o=1
M-1
Lpf{l Z > hp(i — m)ch™(i)ch(i — m)
Tl i=1 m=0
Z Z h; (1 — m)ch(t)ch™(i — m)
e
Z hom(i — m)RZ(2 — m)ch™(i)ch(i + 0 — m)}

k=1
3= 1
i#k
L L M-1
S Z h: (i — m)R;(k — i + m)ch™(k)ch(z)
gl 1=1 m=0
k#(i—m)
L L M-1
> S5 hw(i — m)R;(i — m — k)ch™(i)ch(k)
s =1 m=0
k# (2 —m)
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L M-1M-1
= > 200 5
i=1 m=0 o=0
k=1
k#i—m+o
hm(t — m)h(k — 0)R;j(i — m — k + o)ch™(i)ch(k)} (3.26)

avec : p? est la puissance de l'interférence.

Le rapport signal sur bruit et interférence (SNIR) est :

12
SNIR = - (3.27)
varld
Dans les équations précédentes, on a considéré le cas ou :
L L pourk=1
Z 1)p(i + k) (3.28)
i=1 —1 pour k #1
Si on suppose que la séquence PN est & moyenne nulle (cas idéal), I’équation (3.28)
devient :
7 . L pour k=i ‘
S pli)pli + k) = (3.29)
i=1 0 pour k #1
Et I'expression (3.26) devient :
M—1
var(f] = Lp3{l —Z > (i —m)eh™(i)ch(i — m)
1=1 m=0
L M- M—-1M-1
ZZ (1 —m)ch(z)ch™(1 — m) +ZZZ
t=1 m=0 i=1 m=1 o=l
hm (i —m)h3(i — m)ch™(i)ch(i + 0 —m)} (3.30)

Dans ce cas. le rapport signal sur bruit et interférence (SNIR) prend la forme suivante :

L
SNIR= ———— (3.31)
(02 +pi)y

avec :

=

3
I
|
i

hm(i —m)ch™(i)ch(i — m)

0

Il

-

n

<
L

J M-1 J"I 1

ho (i —m)ech(i)eh i —m)+ 3. S S

i=1 m=1 o=1

m)h; (i — m)ch*(2)ch(i + 0 — m) (3.32)

|
i
g

>
3
|
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ce qui permet de déterminer les performances du systéme en terme de probabilité d’erreur

de réception suivant la relation :

P. = Q(VSNIR) = Q ( 5

(02 + p3)y

3.6 Rendement spectral

Le rendement spectral "Spectral efficiency", est la mesure du débit en bit de I’émetteur
obtenue dans une bande passante donnée suivant la relation [15] :

débit

~ bande passanteen Hz

v

(3.33)

Le rendement spectrale est mesuré en bit/sec.Hz.

Pour faire une comparaison efficace entre deux systémes, il faut prendre en considération
le rendement spectral de chaque systéme.

(Comparé a un systéme DSSS classique, le systéme proposé utilise une bande passante plus
grande que celle d'un systéme DSSS classique du fait de la modulation chirp. Donc, pour
pouvoir faire les comparaisons des performances entre les deux systémes, il faut utiliser
une séquence PN dans un systéme DSSS classique plus grande par rapport a la séquence

PN du systéme proposé, pour obtenir le méme rendement spectral.

3.7 Evaluation des performances

[’évaluation des performances dans cette section a deux buts. Le premier est d’évaluer
I'effet de la chirp dans un systéme DSSS en comparant le systéme proposé a un systeme
DSSS classique. Le second est de valider les performances théoriques du systéme calculées
dans la section précédante.

On considére le systéme représenté dans la figure (3.1) en utilisant un signal chirp dont
la fréquence instantanée f, varie linéairement de 0 a4 0.2 (normalisée par rapport a la

fréquence d’échantillonnage).

33



Chapitre 3 Systéme DSSS modulé par une chirp

Dans les simulations, on a utilisé une séquence PN de 63 chips pour étaler le spectre du
signal d’information modulé avec le signal chirp, le signal résultant est transmis & travers
un canal avec un bruit blanc additif.

A la réception, on applique un filtre réjecteur avec une réponse impulsionnelle d’ordre 3 -
hn(1) = hn(3) = .25, hn(2) = —0.5cos(27 f,,) [16], ce filtre permet de rejeter la fréquence

fn- La figure(3.5) donne la réponse impulssionnelle du filtre.

Magnitude (dB)

_50 1 1 1 1 1 A 1 L 1
] 0.1 0.2 0.3 0.4 o.s 0.8 0.7 0.8 0.8 1
Normalized Angular Fregquency (xm ragds/sampla)

100 T T T T T T ™ —T T

4]
[*]

Phase (degrees)
(o]

-1004- 1 1 L L L L 1 1 1
Q 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.8 0.7 0.8 0.8 1

Nermalized Angular Fregquency (=t rads/sample)

Figure 3.5: réponse impulsionnelle du filtre utilisé

Dans les simulation, on a utilisé différents types d’interférences. afin de tester le systéme
sous différentes conditions. La premiére simulation consiste a voir la probabilité d’erreur
du systéme dans le cas d’un bruit blanc additif avec un SNR variant entre —4 et 8 dB
avec un pas de 2 dB. La figure (3.6) représente la probabilité d’erreur du systéme proposé
comparée a un systéme DSSS classique avec une séquence PN de 127 chips.

On notera que les performances du systéme proposé sont supérieures par rapport a un
systéme classique avec une amélioration de prés de 3 dB. On remarquera également que la
probabilité d’erreur obtenue par simulation est proche de la probabilité d’erreur calculée

analytiquement.
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Probabilité d'erreur

[[~* Analytique

[l —— Simulation
.| 2= DsSS classique |
107 ¢
-4 -2 4] 4 B B

2
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Figure 3.6: probabilité d’erreur du systéme proposé

Pour la deuxiéme simulation, on applique au signal d’information une interférence sinu-
soidale avec une fréquence f = 0.33 (en fréquence normalisée) avec un rapport signal
sur interférence de —20dB et une phase ¢ qui varie dans l'intervalle [0, 27] suivant une
distribution uniforme.

Les simulations sont effectuées sur 10° bits. Un bruit blanc est ajouté avec un rapport
signal sur bruit (SNR)variant entre —4 et 8 dB avec un pas de 2dB, la comparaison a été
faite avec un systéme DSSS classique ayant une séquence PN de longueur 127, pour avoir
le méme rendement spectral. La figure (3.7) représente les résultats des simulations et le
résultat obtenu analvtiquement dans le cas d'une interférence sinusoidale.

Pour voir 'effet de I'interférence sur le systéme proposé la figure (3.8) montre la probabil-
ité d’erreur de réception dans le cas d’un rapport signal sur bruit de 8 dB avec un rapport
signal sur interférence (SIR) variant entre -45 et -20 dB, avec un pas de 5 dB.

La comparaison entre les deux systéme montre que les performances du systéme proposé

dans le cas ou il y a une interférence, sont meilleurs que celle obtenue avec un systéme

DSSS classique méme dans le cas oit ce dernier est testé sur un canal sans interférence.
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Probabilité d'arreur

|| == Analytique |
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—+ DSSS classique avec intariérence |
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Figure 3.7: probabilité d’erreur(interférence sinusoidale SIR = —20dB.w = 2.07 rad)

probabilié d'emreur

107
45

Figure 3.8: probabilité d’erreur (interférence sinusoidale w = 2.07rad, SN R = 8dB)
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Dans la troisiéme simulation. on considére une interférence de type chirp dont la fréquence
varie linéairement entre 0.1 et 0.5 (en fréquence normalisée) et on 1'applique au méme sys-
téme décrit dans les précédentes simulations sur chaque intervalle bit avec une phase o
suivant une distribution uniforme dans I'intervalle [0, 27], avec un SIR de —20dB.

La figure(3.9) donne la probabilité d’erreur en fonction du rapport signal sur bruit.

Probabilité d'erreur

2
SNR(dB)

Figure 3.9: probabilité d’erreur(chirp interférence w =0.62 a 7 rad, JSR = —20dB)

La derniére simulation consiste a appliquer au systéme une interférence de la forme :

.)J - 2
Jn)y= Ajez:p(j%n — Lr%) (3.34)

(Vest une interférence qui a une localisation en temps et en fréquence. La figure (3.10)
donne une représentation de cette interférence. Dans les simulations, la position du pic
de l'interférence a varie suivant une distribution normale entre [0...62]. La figure(3.11)
donne la probabilité d’erreur en fonction du rapport signal sur bruit qui varie entre —4 dB

et 8 dB avec un pas de 2 dB. Le pic de l'interférence est de 20 dB par rapport au signal.
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Figure 3.11: probabilité d’erreur 3 = 20.SIR = —20dB
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probabilité d'arreur

" ~=- DSSS avec modulation chirp |
|| — DSSS classiue |

10-4 | — " |
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Figure 3.12: probabilité d’erreur = 20. SNR = 8dB

La figure(3.12), représente la probabilité d’erreur de réception dans le cas d’'un SNR
de 8 dB et en faisant varier le rapport signal sur le pic de I'interférence entre -10 dB et
40 dB avec un pas de 5 dB. Dans les deux simulations 3 = 20.

Toutes les simulations indiquent que les performances du systéme proposé dépassent celles
d’un systéme DSSS classique, méme dans le cas ot il n'y a pas d’interférences. Les résul-
tats obtenus confirment les performances théoriques présentées dans la section précédente.
I'hypothése de la sommation gaussienne de I'interférence et du bruit semble raisonnable
pour les puissances du bruit simulées.

L utilisation d’une chirp modulation, permet au systéme d’avoir une capacité inhérente

de réduire l'effet des différentes interférences et méme dans le cas d’un bruit blanc.
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3.8 Conclusion

Dans ce chapitre, on a décrit une nouvelle approche basée sur I’application d’une chirp
modulation qui permet de donner a un systéme DSSS une capacité inhérente de ré-
duire 'effet des interférences et du bruit sans l'utilisation d’un systéme de réjection
d’interférence avant le despreading. Le rapport signal sur bruit et interférence a la sortie
du corrélateur a été calculée théoriquement et validé par les simulations avec différent

type d’interférences.
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Les FPGAs et ’arithmétique binaire

Le développement des circuits logiques programmables tel que les FPGAs et les langages
de programmations qui leurs sont associés permettent I'intégration de tout type de sys-
témes numériques. Dans ce chapitre, nous allons présenter I'architecture des FPGAs.
on présentera I’arithmétique binaire que nous allons utiliser dans notre systéme, et on

donnera la méthodologie d’implémentation sur ce type de circuit.

4.1 Field Programmable Gate Arrays (FPGA)

Les logiciels de développements tels que Xilinz Fondation contiennent plusieurs catégories
de FPGA pour permettre plusieurs configuration d'implémentation sans modification du
programme d’implémentation. Suivant le nombre de ressources que I'application nécessite
et la vitesse a laquelle on veut qu'elle fonctionne. différents packages FPGA de différentes
tailles avec des vitesses de fonctionnement différentes peuvent étre utilisées, pour donner
au programmeur la possibilité d’augmenter ou de réduire le nombre de ressource, afin
d’avoir le meilleur compromis possible entre la taille et la vitesse d’utilisation.

I’architecture FPGA consiste en un ensemble de colonne et de ligne de bloc logique con-
figurable (CLBs) qui réalise les fonctions logiques spécifiées par ['utilisateur. Ces derniers
composent une matrice noyau qui est entourée de cellules d’entrée sortie (I0OB) qui con-

stituent une interface entre les blocs logiques et les pins du FPGA. Pour permettre le
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transport des signaux entre les différents CLB, des ressources d’interconnexions sont util-
isées pour réaliser les liens entre les différents blocs logiques afin de réaliser les opérations

effectuées par le circuit. La figure (4.1) donne une représentation de cette architecture.

I 1 I 1 I I I 1
o o o} o} 0 o) 0 o
B B B B B B B
10B CLB CLB CLB ] [ CLB 10B
10B S | 108
5
IOB g | 108
CLB CLB CLB CLB
I0B 8 | 08
3
IOB E IOB
OB CLB CLB CLB CLB | @ 0B
(0):] Canaux de routage 10B
10B CLB CLB CLB CLB 10B
I 1 1 1 1 I 1
o} o} o o o] 0 o
B B B B B B B

Figure 4.1: distribution des CLBs et des IOBs dans un FPGA

4.2 Programmation en VHDL

Le VHDL "VHSIC (Very Hight Speed Integrate Circuit) Hardware Description Langage'est
un langage de haut niveau pour la description matérielle. C’est a dire des circuits allant
d’une simple porte logique jusqu'a un processeur, voire tout un systéme a base d’un ou

de plusieurs microprocesseurs, il posséde trois niveaux de description qui sont :
e Niveaux de description comportemental .
e Register Transfert Level (RTL).

e Niveaux de description structurelle.
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4.2.1 Niveaux de description comportemental

Dans ce niveau. le code en VHDL est écrit comme une description de 1'algorithme de
I'opération qu'effectue le circuit. C’est une description comportementale qui décrit le
fonctionnement du circuit sans se soucier d’un éventuel découpage proche de la réalisation.

Un exemple de type de description est donné ci dessous.

for k in 0 to 2 loop
C(k) < A(k) + B(k)

end loop;

Dans cet exemple, le code en VHDL ne permet pas de connaitre le nombre d’additionneur
ou de cycle d’horloge nécessaire a ’opération. Le seconde niveaux de description en VHDL

est le niveau RTL

4.2.2 Le niveau RTL

Dans cette description, le code en VHDL est une description de I'architecture du circuit,
cette description utilise fondamentalement des registres, des portes logiques, des multi-
plexeurs, des mémoires, des additionneurs, des multiplicateurs.

Le processus de conception est ramené & une opération de transfert de donnée. par exemple

la description RTL de I'exemple précédent est comme suit :

wait clk’event and clk="1";
C(k) < A(k) + B(k);
k=k+1:

(e code RTL, définit une architecture qui nécessite trois cycles d’horloge avec un addi-

tionneur et quelques logiques de controle pour compléter les opérations.

4.2.3 Description structurelle

Une description structurelle d’un modéle est définit par sa structuration. Elle est vue

comme un ensemble d’éléments interconnectés et défini surtout la connexion entre ses
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éléments. Les modéles ou les descriptions de ces éléments doivent étre définis. C’est un
bas niveau de description qui nous place prés de la réalisation physique d’un circuit ou
d’un systéme.

Apreés avoir décrit, testé et optimisé les différents composants entrant dans la réalisation
d’un circuit donné, il suffit de décrire la connexion entre les différents éléments.

[.’exemple ci dessous donne une représentation de cette description.

Ul : nand2 port map (inl = A, in2 = B, out = () ;
U2 : add port map (inl = C, in2 = D, out = D) ;

Les composants nand?2 et add sont des circuits définis, testés et optimisés. La définition
de chaque composant permet d’avoir un meilleur contréle du processus de réalisation.
C’est pour cette raison que pour la réalisation de notre systéme nous avons opté pour une
description structurelle combinée a une description RTL pour la description du fonction-

nement de chaque bloc.

4.3 Format des données

Pour la représentation des données de notre systéme nous avons choisi un format a virgule
fixe. Le codage des nombres fractionnaires sur N bits utilise le méme concept que pour
la représentation des entiers signés. Il suffit, pour coder un nombre fractionnaire F, de
décaler la virgule qui se trouve a droite du bit de poids faible de I’entier signé de NV — 1
position vers la gauche. Le N'"™¢ bit étant le bit de signe, celui-ci n’est pas a modifier. Ce
décalage a gauche de la virgule revient a décaler 'entier signé vers la droite. On obtient
alors l'expression suivante qui permet de convertir une fraction binaire en une fraction
décimale :

F=(=2by_1+1)(27bn_2 + ...+ 27" b) (4.1)

Le nombre fractionnaire F est donc codé sur N bit avec une précision de 27V*!, le bit

by_, représente le bit de signe et les bits [by_;...bo] représente la partie fractionnaire,
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avec entre les bits by_; et by_; la virgule dont la position reste toujours la méme. Dans
ce type de représentation, les nombres fractionnaires qu'on peut représenter dépendent
du nombre de bit N. Pour une représentation sur 8 bits, on peut représenter des valeurs
variants entre +0.9921 avec une précision de 277, cette derniére est donc limitée : elle sera

d’autant plus petite que le nombre de bits sera élevé.

4.4 Multiplication en virgule fixe

Si l'addition et la soustraction ne posent aucun probléme particulier pour leurs réalisa-
tions, il n'est pas de méme avec la multiplication. S’il est vrai que le produit de deux
nombres binaires de N bits fournit un résultat sur 2N, cette régle n’est pas valable pour
les nombres signés. Pour trouver le nombre total de bits. calculons le produit P du plus
petit nombre entier négatif codé sur N bits avec lui méme, soit —2N-1 (Ce nombre P
positif occupe 2(N — 1) bits. A ce nombre binaire. il faut ajouter le bit de signe a gauche
du résultat précédent. Nous obtenons donc une taille totale de 2N — 1 bits pour coder
le résultat d'une multiplication de deux nombres de N bits. Ces régles restent les mémes
avec les nombres fractionnaires en binaire.

Du point de vue matériel, la multiplication est réalisée avec des circuits logiques simples
tels que des portes "non ET" et des additionneurs 1 bits représentés dans la figure (4.2).
Un exemple d’un multiplicateur (cablée) de deux opérandes x et y sur 4 bits avec un

résultat P sur sept bits est donné dans la figure (4.3).

4.5 L’arrondi

[’arrondi est une opération de mise & I’échelle qui permet. dans un systéme numeérique,
de réduire le nombre de bits significatifs. Prenons I’exemple de la multiplication de deux
nombres binaire sur N bits : cette opération fournit un résultat sur 2N bits, alors que
le calculateur mémorise des données sur N bits. Il faut donc, avant la sauvegarde du

résultat de la multiplication, limité le nombre de bits au format de la mémoire. Une
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solution simple consiste a tronquer les N bits les moins significatifs.

Mais une solution plus élégante consiste a additionner 1 ou 0 selon l'état des bits de
la partie que l'on veut arrondir et des bits de la partie que l'on veut garder. Nous
allons examiner les quatre configurations possibles d’arrondi qui peuvent se produire. par
exemple sur un mot de 16 bits constitués de deux parties de 8 bits, contenues dans deux
registres que nous appellerons Al et A0, qui correspondent respectivement aux 8 bits les
plus significatifs et les huit bits les moins significatifs.

En fonction de la valeur contenue dans le registre A0. I'unité arithmétique opére un arrondi
en additionnant 1 ou 0 & Al. Le premier cas d’arrondi se produit pour A0 < $80, comme
la valeur AQ est inférieure a la moitié de la valeur la plus faible 2-7 de Al soit 27°. rien
n'est additionné a A1, par contre dans le cas contraire A0 > $80, un 1 est additionné a la
valeur de AQ. Dans le cas ot la valeur de A0 est égale a $80, deux cas peuvent se présenter
selon que le bit de poids faible de Al est égal & 1 ou 0. L’arrondi provoque 'addition de
1 a4 Al si son bit de poids faible est a 1, si non on ne fait pas d’addition. Cependant.
les opérations d’arrondi et de troncature introduisent des erreurs qui dépendent de la
représentation choisie.

Pour une représentation a virgule fixe "bit de signe et amplitude", l'erreur de troncature

est symétrique par rapport a zéro et est donnée par :
__(2—{."\"—]] _ z—tr] < B < [.2—(N—l) . Q—tr) (42)

Ot : E, est 'erreur de troncature et tr, est le nombre de bit avant cette opération. L'erreur

d’arrondi peut étre représentée par la relation :
E.=Q.z) = (4.3)

telle que Q.(z) est la valeur apres I'opération d’arrondi et E, est I’erreur d’arrondi qui
est indépendante du format binaire choisi et affecte uniquement I’amplitude de la valeur.
Puisque I’erreur maximale dans 1'opération d’arrondi ne dépasse pas la valeur

9=(N-1) _ 9=tr}/2 V’erreur d’arrondi est symétrique par rapport a zéro et est donnée par
) que p
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la relation suivante :

_(2-—{3\’—1) )l 2—”);‘:2 g Er }: (2—{;’\’—1) - 2—1‘:’)/2 (44)

4.6 La saturation arithmétique

[’opération de saturation arithmétique constitue une solution possible au probléme de
dépassement dans les calculs, qui se produit lorsqu'un résultat est en dehors de la gamme
arithmétique ou encore lorsqu’il nécessite un nombre plus important de bits dans sa
représentation. Ainsi dans notre systéme, si un résultat dépasse les limites autorisées

du format, sa valeur reste bloquée a la limite correspondant a son signe.

4.7 Méthodologie d’'implémentation

CDéﬁnilion du pmblemD

Partition du probléme ——

Description en VHDL

.

i
i
]
:
—>»  Simulation fonctionnelle !
1
i
]
L)
L)
i
]
1

i l =
DA Synthese et optimisation |4

Contraintes
vitesse et
surface

Placement et routage

A 4
Simulation temporelle

Intégration

Figure 4.4: méthodologie d' implémentation
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Le processus d’implémentation s'effectue a partir de langage de haut niveau tel que
le VHDL, selon une méthodologie d’implémentation qui peut étre résumée dans le dia-
gramme de la figure (4.4).

Une fois le fonctionnement du circuit défini, il est préférable de le diviser en un ensemble de
bloc réalisant chacun une fonction. La division du circuit en un ensemble de sous circuit,
permet de mieux optimiser le systéme en optimisant chaque fonction indépendamment.
Une fois, la description VHDL des différents composants terminée, on passe aux simu-
lations fonctionnelles du circuit. Ces simulations ne prennent pas en compte les retards
introduits par les différents blocs logiques et les temps de stabilisation du signal. L’étape
suivante et 'opération de synthése et d’optimisation.

Cette étape, permet de rendre compatible le code VHDL avec la technologie utilisée.

La phase suivante est ’opération de placement et routage, elle permet I'implémentation
des différentes fonctions dans les CLBs en prenant en compte les contraintes imposées
par ['utilisateur telles que la fréquence de fonctionnement. Le programme teste plusieurs
distributions possibles des blocs CLBs pour avoir le meilleur résultat possible qui satisfait
ou s’approche le plus possible des contraintes imposées.

Le résultat de cette opération permet de faire les simulations temporelles qui permettent
de vérifier le fonctionnement réel du circuit puisqu’elles prennent en compte tous les délais
et retards imposés par 'opération de placement et de routage.

Dans ce qui suit, on se propose I'implémentation d’un systéme de communications a spec-
tre étalé avec une modulation chirp. La longueur de la séquence PN est prise égale a 31,
le signal chirp varie entre 0 et 7 rad/sec.

Pour la quantification des données, on utilise une représentation a virgule fixe sur huit

bits, bit de signe et amplitude.
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Implémentation sur FPGA du systéme

proposeé

(e chapitre présente une description de 'architecture utilisée pour I'implémentation des
différents blocs constituant le systéme DSSS avec une modulation chirp et leurs fonction-

nements.

5.1 Implémentation de I’émetteur

L’émetteur posséde trois entrées, la premiére est pour le signal clk8 de période T, utilisé
comme signal d’horloge pour le générateur de séquence PN et le compteur binaire modulo-
31 qui détermine le début de chaque bit d’information. La deuxiéme entrée data in est
utilisée pour les bits d’informations. Le dernier signal (clear) est utilisé pour la remise a
zéro du compteur binaire et le chargement de I’état initial du registre interne du générateur
de séquence PN.

L’émetteur contient également deux bus de sortie 8 bits, qui correspondent au produit
entre le bit d’information, les chips de la séquence PN et les parties réelles et imaginaires
de la chirp.

Le produit entre les différents termes cité précédemment n’affecte que le bit de signe
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du signal de sortie. Il est réalisé avec une porte XOR a trois entrées. une pour le bit
d’information, la deuxiéme pour les chips de la séquence PN. la derniére entrée est le bit
de signe du signal chirp. Les 7 autres bits de chaque sortie correspondent aux bits [0. . . 6]

des parties réelles et imaginaires, & la sortie du générateur du signal chirp.

ROM
et ADRD4]  COS OUTET] el X {07}
XiT. a7
ATA_ I — 0 al = L —
CLK sgL)..-.—C [ r PP e AN S e oo RN Ir XOR3
2L gA—————J CLEAR - O —
| COMPTEURB1 | ' ™
ARE—— ! QOM ??xcm é>(C!
Lo el CLK GEN PN Pu - !
—{LoAD PNAEG(D 4] p—— A0R0:4] SN ouTIOT] - # XQi0:7}

Figure 5.1: émetteur

La figure (5.1), donne une représentation de I’architecture de I’émetteur qui se compose

des éléments suivants :

5.1.1 Générateur de séquence PN

L’architecture utilisée pour I'implémentation du générateur de séquence PN est la méme
décrite dans la figure (1.3). Les additionneurs modulo-2 sont remplacés par des portes
XOR. La figure (5.2) donne une représentation du circuit utilisé. avec une boucle de
retour composée des éléments [1,0] du registre interne.

Le vecteur L[4...0] est utilisé pour initialiser la phase du générateur PN. Cette derniére
doit coincider avec I'adresse contenant la valeur correspondante a la fréquence initiale du

signal chirp.

5.1.2 Génération du signal chirp

LLes composantes réelles et imaginaires du signal chirp sont mémorisées dans deux ROMs

(8 x 31), une pour chaque partie. Les deux ROMs sont adressées par I’état (la phase) du
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Figure 5.2: générateur de séquence PN modulo 31

générateur de séquence PN. Pour avoir une variation linéaire de la fréquence de la chirp,
on doit connaitre tous les états du registre du générateur de séquence PN, de telle sorte
a ordonner les valeurs du signal chirp dans les ROMs suivant les variations de ’état du
registre. [’état suivant du registre, correspond a la fréquence suivante du signal chirp,
comme indiqué dans le tableau (5.1).

L’adressage des ROMs dépend de la boucle de retour utilisée dans le générateur de

séquence PN : pour des boucles de retour différentes, ’adressage des ROMs est différent.

état du générateur PN [ valeur de la chirp ch(n)
11111 ch(0)
01111 ch(1)
11110 ch(31)

Tableau 5.1: adressage des ROMs

5.1.3 Compteur modulo-31

L’émetteur comporte également un compteur modulo 31 qui délivre le signal de charge-

ment du nouveau bit d’information a chaque nouvelle période bits T}, = 317T. .

ot
3]
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Le signal numérique a la sortie de I’émetteur passe ensuite par un convertisseur numérique
analogique puis par un filtre de transmission, pour obtenir le signal analogique transmis

z(t) qui peut s’écrire sous la forme :
2(t) = V2(cos(w.t) Zﬁ’e ) — V2(sin( Zhn(! (5.1)

Ou : w,. représente la fréquence de la porteuse. [, représente le signal d’information

multiplié par la chirp et la séquence PN.

5.2 Implémentation du récepteur

Le signal a la réception passe par un filtre de réception (phase splitter) pour obtenir les
parties réelles et imaginaires du signal recu. Apreés la conversion analogique numérique,
les deux signaux numériques résultants constituent l'entrée du démodulateur. la sortie de
ce dernier donne le bit requ.

Comme indiqué dans le chapitre 3. le récepteur se compose des éléments suivants :

5.2.1 Implémentation du filtre

(‘ette section décrit I'implémentation du filtre utilisé pour la réjection du signal chirp.
Les entrées du filtre sont deux bus 8 bits qui représentent le signal recu, un pour la partie
réelle et 'autre pour la partie imaginaire, les deux bus de sortie donnent le résultat du

filtrage de chaque partie (réelle et imaginaire).

5.2.1.1 Algorithme et considération pratique

L’algorithme d'implémentation du filtre doit prendre en considération les contraintes im-
posées par le package utilisé telles que la vitesse de fonctionnement du FPGA choisie,
le nombre de CLBs disponibles pour 1'implémentation et le routage des différents com-

posants entrant dans la réalisation du filtre, tels que les additionneurs, les multiplicateurs
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et les différents registres pour 'introduction des retards.
A défaut d’utiliser une architecture paralléle qui permet des vitesses d’utilisation plus
grande, mais nécessite un grand nombre de ressources du fait qu’elle utilise autant de
blocs de multiplications que de coefficients. On a opté pour une architecture sérielle afin
de minimiser le nombre de ressources consommeées.
L’implémentation du filtre comprend une unité de multiplication addition. une unité
de controle pour gérer I'exécution des différentes opérations, une logique de génération
d’adresses et des mémoires pour le stockage des coefficients du filtre et les parties réelles
et imaginaires du signal regu.
A chaque nouvel échantillon r(i), une opération de multiplication addition est réalisée
entre les échantillons requs stockés dans des RAMs et les coefficients du filtre h(i) issues
d’'une mémoire ROM interne suivant la relation :
M-1
y(n) = Z A (t — m)r(z — m) (5.2)
i=0

La sélection des échantillons des RAMs se fait a partir d’'un générateur d’adresse.
Le calcul de la partie réelle et imaginaire du résultat se fait d’'une maniére sérielle. A
chaque nouvel échantillon, on sélectionne la RAM (RAM Réel) contenant les échantillons
de la partie réelle. Une fois le résultat de I'opération du filtrage de cette partie effectué.
on commute sur la RAM (RAM Imag) contenant les échantillons de la partie imaginaire
pour le filtrage de cette derniére.
Une fois le résultat de I'opération de filtrage de la partie réelle et imaginaire du premier
échantillon sauvegardé dans des registres. on passe a un nouvel échantillon.
Dans I'implémentation VHDL, on a utilisé le filtre décrit dans le chapitre 3 qui est un filtre
symétrique a 3 coefficients. Le code VHDL du filtre comprend une logique de controle,
I'unité de multiplication addition, deux RAM et une ROM pour le stockage du deuxiéme
coefficient du filtre hy(n).

La figure (5.3) donne une représentation de I'architecture utilisée.
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Figure 5.3: architecture du filtre
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5.2.1.2 Logique de contréle

La logique de contréle a pour fonction la gestion des différentes opérations, elle fournit
les différents signaux pour le controle des différents blocs.

Elle a pour entrée, un signal d’horloge (clk) qui constitue le signal de référence pour la
génération des différents signaux de sortie, obtenus & partir de diviseur de fréquences et
des portes logiques.

Le bloc de controle posséde aussi un bus de sortie 2 bits issus d'un compteur binaire,
controlé par le signal clk. Il est utilisé comme générateur d’adresse pour la sélection des
coefficients du filtre et des valeurs de sortie des deux RAMs.

La figure (5.4) donne le chronogramme des différents signaux de contréle.
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Figure 5.4: signaux de controle

5.2.1.3 Les RAMs

Les deux RAMs sont utilisées pour le stockage des échantillons nécessaires au filtrage.
Puisque le filtre utilisé est d’ordre 3 la profondeur de chaque RAM est de 3 x 8 bits. La
premiére position de la RAM correspond & |'échantillon recu r(i), les deux autres positions

correspondent aux échantillons r(i-1) et r(i-2).
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5.2.1.4 Générateur des coefficients du filtre

Le générateur des coefficients de filtrage comporte une ROM de taille égale a la longueur
de la séquence PN. utilisée pour le stockage du deuxiéme coefficient.

Puisque le filtre utilisé est symétrique, un registre 8 bits est utilisé pour le stockage du
premier coefficient.

Le générateur comporte deux entrées et une sortie :

La premiere entrée est la valeur du registre interne du générateur de séquence PN. Elle
est utilisée pour la sélection de la valeur de sortie de la ROM contenant le deuxiéme
coefficient du filtre.

La deuxieme entrée est utilisée pour la sélection du coefficient de filtrage, elle provient du
bus 2 bits de la logique de contréle. Le coefficient de filtrage a la sortie dépend de 1'état
du générateur d’adresses, si elle est égale a 01 la valeur de sortie est le coefficient du filtre

h,(1), sinon la valeur de sortie est le premier coefficient A;.

5.2.1.5 Unité de multiplication addition

Cette unité comprend les modules pour les opérations de multiplication et d’addition. Elle
comporte deux entrées, une provenant des RAMs et I"autre du générateur de coefficients
de filtrage. L’opération de multiplication est contrélée par le front montant du signal
(clk) et 'opération d’addition par le front descendant. Les opérations de multiplication
et d’addition ne se font pas sur le méme front d’horloge. pour donner a I'additionneur et
au multiplicateur le temps d’effectuer leurs opérations respectives et pour que les signaux
a 'entrée de chaques blocs soient stables.

Les signaux utilisés dans 'opération de filtrage sont les suivants :

e Le signal (clk) est un signal d’horloge de fréquence égale a 1 /8T, utilisé dans 'unité
de multiplication addition. Durant les quatre premiers cycles de clk. le filtrage de la
partie réelle est effectué, les 4 cycles suivants sont utilisés pour le calcul de la partie

imaginaire.

o
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e Le deuxiéme signal (clk8) est utilisé pour la lecture des RAMs. sa période est égale
a la période chip T.. Si clk8 = 1 on sélectionne la RAM qui contient la partie réelle

du signal recu, si ¢/k8 = 0. la RAM de la partie imaginaire est sélectionnée.

e Le troisiéme signal (ctr/) est utilisé pour la remise & zéro du résultat de 1'unité
de multiplication addition pour que le résultat de la partie réelle ou imaginaire

n'interfére pas avec le nouveau résultat.

e Le dernier signal (ctr2) controle les registres de sauvegarde des résultats de fil-
trage de chaque partie. A chaque nouveau front montant du signal (ctr2), le
résultat de l'opération de filtrage est stocké dans un registre durant une période

d’échantillonnage.
Le processus de multiplication et d’addition se fait comme suit :

e A linstant initial (nouvel échantillon) qui correspond au front montant du signal
(clk8), le signal (ctrl) est égal a 1. ce qui permet la remise a zéro du registre de

sortie de I’additionneur.

e Au top suivant du signal (clk), le signal (ctr1) prend la valeur 0 et on fait la mul-
tiplication entre la sortie de la RAM de la partie réelle r(7) et la sortie du généra-
teur de coefficient de filtrage hy. Au suivant front descendant de (clk), on fait
I'addition entre la sortie de I'opération de multiplication r(i)h; et la valeur de sortie

de 'additionneur qui est nulle. Donc le premier résultat est r(z)h,.

o Au top (clk) suivant. les signaux sélectionnés pour l'opération de multiplication sont :
le signal r(2 — 1) a la sortie de la RAM et le coefficient hy(7). La multiplication entre
ces deux valeurs est réalisée au front montant de (clk). Au front descendant de ce
dernier, on fait I’addition entre le résultat de la multiplication r(i — 1)hy(i) et la
sortie précédente de I'additionneur r(2)h;. Ce qui donne r(i)h; + r(i — 1)hy(i — 1)

et le processus se répéte pour le troisiéme coefficient.

) |
oo
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A la fin de cette étape, le signal ctr2 = 1. ce qui permet de stocker le résultat du

filtrage de la partie réelle dans un registre auxiliaire.

e Au top (clk) suivant, le signal (clk8) est & zéro, ce qui permet de sélectionner la
RAM qui contient la partie imaginaire du signal : et le méme processus se répéte

pour cette partie.

5.2.2 Implémentation du démodulateur

Les opérations effectuées par le démodulateur sont 1’addition entre le signal a la sortie du
filtre et le signal recu : et la multiplication du résultat par le conjugué du signal chirp.
Puisque la variable de décision est la partie réelle du résultat, il suffit de faire la multipli-
cation entre le résultat de 'opération d’addition de la partie réelle avec le cosinus de la
chirp, et le résultat imaginaire de I’addition par le sinus de la chirp.

Les valeurs du signal chirp se trouvent dans deux ROMs, une pour le sinus I'autre pour le
cosinus. La taille des ROMs dépend de la longueur de la séquence PN, pour une séquence
de longueur L = 31 la taille de la ROM est de (31 x 8) bits. La valeur de sortie des ROMs
est controlée par 'état du registre interne du générateur de séquence PN.

Les modules entrant dans la réalisation du démodulateur sont : une unité de multiplica-
tion addition, et une pile pour la sauvegarde des résultats intermédiaires nécessaires pour
la démodulation. Le tout est géré par les signaux de contréle (figure(5.4)) : clk. clk8. ctr3.
clrf, ctrj et le signal ctr6.

La figure (5.5) présente I'architecture utilisée pour |'opération de démodulation.

5.2.2.1 Unité de multiplication accumulation

Cette unité est identique & celle utilisée dans le filtre, la seule différence réside dans les
fronts de déclenchements des opérations de multiplication et d’addition.

Pour la multiplication, elle s’effectue au front descendant du signal (clk) par contre.
'opération d’addition se fait au front montant de ( clk).

Les entrées de cette unité dépendent des signaux de controles. Elles peuvent étre :
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Figure 5.5: architecture du démodulateur
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les sorties du filtre, le signal requ ou les valeurs de sortie des deux ROMs contenant la

partie réelle et imaginaire de la chirp.

5.2.2.2 Les signaux de controéle clk8, ctrd, ctrb, ctr4, ctr3

Comme indiqué précédemment, ces signaux de controle sont utilisés pour la sélection des
entrées de 'unité de multiplication accumulation du démodulateur et pour la validation
du résultat de sortie.

Dans ce qui suit. on donnera la fonction de chaque signal :

o le signal clk§ :
Il est utilisé pour la sélection des parties réelles et imaginaires a l'entrée du multipli-
cateur. Si clk8 = 0, les signaux d’entrée sont les signaux de la partie réelle, s'il est
égal a 1, les signaux sélectionnés sont ceux de la partie imaginaire. Entre autre, il
permet la sélection de la premiére entrée du multiplicateur. S’il est égal a 0. 'entrée
du multiplicateur est la sortie de la ROM de la partie réelle de la chirp. Dans le cas

o ¢lk8 = 1, I'entrée est la sortie de la ROM de la partie imaginaire de la chirp.

e le signal ctré :
Le signal (ctr6), valide uniquement quand le signal ¢/k8 = 0, a pour fonction la
sélection de la deuxiéme entrée du multiplicateur. Dans le cas ou ctr6 = 1. I'entrée
du multiplicateur est la partie réelle du signal regu. dans le cas contraire (ctré = 0),

I"entrée du multiplicateur est la sortie réelle du filtre.

e le signal ctrj:
[1 joue le méme réle que le signal (ctr6) ; valide quand clk8 = 1. il permet la sélection
de la deuxiéme entrée du multiplicateur qui est dans ce cas, la partie imaginaire du
signal recu si ctrd = 0.
Si etrd = 1. la deuxiéme entrée du multiplicateur est le résultat de la partie imagi-

naire de l'opération de filtrage.
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o Le signal (cir4) :

[1 joue le méme role que le signal (ctrl) dans I'unité de filtrage (voire section 5.2.1.5).

e le signal cird:
Il permet la validation du résultat de I'opération de démodulation durant une péri-

ode chip, la validation du résultat se fait durant le niveau haut du signal.

5.2.2.3 Processus de démodulation

[ ’opération de démodulation se réalise selon le processus suivant :

Au début de l'opération, le signal ctr4 = 1. ce qui permet la remise a zéro de I’accumulateur
de I'unité de multiplication addition. Les signaux c/k8 = 0 et ctr6 = 1, permettent la
sélection des entrées du multiplicateur qui sont respectivement : Le signal cos(n) issue de
la ROM cosinus et la partie réelle du signal recu ri(n).

Durant le front descendant du signal (elk), la multiplication entre ces deux valeurs est
réalisée. Donc, le résultat a la sortie de 1'additionneur au front montant de (clk) est :
ri(n)cos(n) + 0.

Au suivant front descendant de (clk), le signal (ctr6) prend la valeur zéro et la deux-
iéme entrée du multiplicateur devient la sortie réelle du filtre yi(n). Aprés 'opération
d’addition, le résultat de I'accumulateur est : cos(n)ri(n) + cos(n)yi(n).

Au top (clk) suivant, le signal c/k8 = 1. Dans ce cas, la premiére entrée du multiplicateur
est la sortie de la ROM sinus sin(n) retardée d’un échantillon du fait que le registre de la
séquence PN change de valeur au front montant de (clk8). Le signal (ctrs) qui est égal a
L, sélectionne le deuxiéme signal a ’entrée du multiplicateur, qui est dans ce cas. la sortie
imaginaire du filtre yg(n). Une fois I'opération de multiplication et d’addition effectuée,
le résultat de I'accumulateur est :cos(n)ri(n) + cos(n)yi(n) + sin(n)yg(n).

Lorsque clk5 = 0, la deuxiéme entrée du multiplicateur est le signal recu rqg(n) retardé
lui aussi d’un échantillon. Aprés I'opération de multiplication addition, on obtient le ré-
sultat suivant: cos(n)ri(n) + cos(n)yi(n) + sin(n)rq(n) + sin(n)yq(n). La validation de

ce résultat est effectuée avec le signal (ctr3) qui est égale a 1.

4
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Le résultat de I'opération de démodulation de chaque chips s’obtient un échantillon et
demi apreés sa réception.
Le résultat de la démodulation une fois obtenu, on utilise un intégrateur pour obtenir la

variable de décision £, dont le bit de signe détermine le bit recu.

5.2.3 Implémentation du bloc de synchronisation

Comme indiqué dans le chapitre 2. le processus de synchronisation se décompose en deux

étapes distinctes, 'acquisition suivie du processus de tracking.

5.2.3.1 Acquisition

[’unité d’acquisition a pour réle la synchronisation initiale des deux séquences de réception
et d’émission. Comme indiqué précédemment (chapitre 2), la décision de I'acquisition du
signal se fait aprés chaque période bit. Pour cela, on utilise un compteur modulo-31 qui
délivre deux signaux :

Le signal (sel), qui définit la fin de chaque période bit et le signal (clr), qui détermine
le début de la période bit. Le compteur s’incrémente & chaque front montant du signal
(clk8).

L’unité d’acquisition se compose de deux unités de multiplication addition. Une pour la
partie réelle du signal recu et 'autre pour la partie imaginaire. Elles sont contrélées par
le signal (elr), qui permet la remise a zéro des additionneurs a chaque nouvelle période.
Les opérations de multiplications et d’additions sont cadencées par le signal (clk), ce qui
permet d’avoir huit échantillons pour chaque chip.

Les entrées de la premiére unité de multiplication addition sont d’une part, la partie réelle
du signal requ, et d’autre part le résultat du produit entre la séquence PN présente et la
sortie de la ROM cosinus de la chirp.

Pour la deuxiéme unité, elle a comme entrée la partie imaginaire du signal recu et le
produit entre la séquence PN présente et la sortie de ROM sinus de la chirp.

Le circuit de tracking suit le méme principe décrit dans la figure (3.3).
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Pour des raisons de normalisation du résultat de sortie, les entrées des deux unités sont
décalées de 3 positions vers la droite ce qui équivaut & une divisions par huit de chaque

entrée.

5.2.3.2 Module d’élévation au carré

Contrairement a 'opération de multiplication de deux nombres binaires, la multiplication
d’un nombre par lui-méme réduit considérablement le nombres de ressources utilisées.

Pour donner une idée de la simplicité d’implémentation de I’'opération d’élévation au carré.
le tableau (5.2) donne un exemple pour un nombre binaire X de 4 bits, avec un résultat

P sur 7 bits.

Pe Py Py Py Py P Fo

Lp.L3 | Tp.T2 | Tg.ry | Tp.To

1.3 | T1.Z2 | 1.27 | 1.2

ra.Z3 | T2.T2 | Tp.XTy | T2.Xp

T3.T3 | 3.2 | T3.Ty | T3.T¢g

T9.-3 | £1.23 | Tg.T3 | Lp.L2 T 0 i)
I3 I1.T9 TIp.Iy
£

Tableau 5.2: élévation au carré d’un nombre binaire

La partie supérieure du tableau (5.2), représente des opérations and logiques entre les
différents éléments du nombre X. La deuxiéme partie du tableau. représente les opérations
d’additions binaires.

Comme on peut le constater, le nombre d’additionneurs nécessaires pour 'obtention du
résultat est moins important que dans le cas d'une multiplication classique. De plus,
certains résultats s’obtiennent directement. En plus, la logique combinatoire se trouve

simplifiée.
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Par exemple, le terme zq.r, dans la colonne P, est décalé dans la colonne P,. Le décalage

des sommes des termes identiques est effectué dans toutes les colonnes.

5.2.3.3 Processus d’acquisition

Une fois que le résultat de 'opération d’intégration de chaque unité est validé par le signal
sel du compteur. les résultats sont élevés au carré puis additionnés avec un autre addi-
tionneur.

Le résultat de cette sommation constitue l'entrée d'un comparateur, qui compare le ré-
sultat de I’'addition avec une valeur pré enregistrée qui définit le seuil d’acquisition.

Si le résultat de cette opération est négatif. le signal de sortie du comparateur sync est a
un niveau bas, ce qui permet d’avancer le signal clk8 d'une demi-période, lorsque le signal
sel est a 1.

Cette opération se répéte jusqu'a ce que le signal sync devienne égal a 1. Une fois ce

résultat obtenu, on passe a la phase de tracking.

5.2.4 Tracking

Dans la phase de tracking, les unités de multiplication accumulation utilisées dans le pro-
cessus d’acquisition sont utilisées pour la phase de tracking.

Pour cette phase. les entrées de ces unités deviennent :

Pour la premiére unité. la premiére entrée est la partie réelle du signal requ. La deuxiéme
entrée est le produit entre les valeurs early de la séquence PN et la sortie de la ROM
contenant la partie réelle du signal chirp.

Les entrées de la deuxiéme unité sont d’une part, la partie réelle du signal requ et d’autre
part, le produit entre les valeurs late de la séquence PN et la valeur de sortie de la ROM
cosinus de la chirp.

Les valeurs early et late du signal PN sont obtenues a partir de 3 bascules D, controlées
par le signal (clk4) de période T./2, issu de ['unité de controle. Ces bascules. sont placées

en série. comme indiqué dans la figure (5.6).
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Figure 5.6: signaux early, present, late de la séquence PN

La sortie de la premiere bascule donne la valeur early de la séquence PN, la sortie de la
deuxiéme bascule donne la valeur présente de la séquence PN, utilisée dans 1'opération
d’acquisition et de despreading. La sortie de la troisiéme bascule donne la valeur late de la
séquence : les trois séquences sont décalées entre elle de T./2. Pour la génération des trois
valeurs early, late et présente a la sortie du générateur du signal chirp, on utilise le méme
principe sauf que chaque bascule D est remplacée par un registre huit bits, controlées
toujours par le signal (clk4).

Une fois que le résultat de chaque branche est validé par le signal sel du compteur, le
résultat de la différence entre les deux branches est entré dans un comparateur. qui déter-
mine. en fonction de 'entrée si les deux séquences sont bien synchronisées ou pas. La
comparaison est faite avec un facteur de tolérance qui est fixe et égal a +0.03125.

Si la différence entre les deux branches est supérieure a cette valeur, le bus de sortie du
comparateur prend la valeur '01°. cela indique que la branche early est en avance par
rapport a l’autre branche. S’il est dans I'intervalle de tolérance la valeur de sortie est '00’,
dans ce cas, la synchronisation entre les deux séquences est acceptable. Dans le dernier
cas, la valeur du bus de sortie de I'unité de comparaison est égale a ’10’, cela signifie que
la branche late est en avance par rapport a la branche early.

La valeur du bus de sortie de I'unité de comparaison est une entrée de |'unité de contréle
qui délivre les différents signaux de controle. Si le signal du comparateur est égal a '01’,

les compteurs internes de cette unité sont incrémentés de 1. Dans le cas ou le résultat de
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la comparaison est '10’, les compteurs sont décrémentés de 1. Dans le dernier cas. si la
bus de sortie de I'unité de comparaison prend la valeur '00’, aucune opération n’affecte
les compteurs puisque la synchronisation est acceptable entre les deux séquences.

Les opérations d’avancement ou de retardement des différents signaux de contréles, no-
tamment les signaux d’horloge ( clk8) et (clk4) sont effectués au début de chaque nouvelle

période bit.

5.3 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons donné une description des différents blocs constituant notre
systéme. Une fois la synthése des différents programmes réalisée, [’'opération suivante est

'implémentation du systéme et la vérification des résultats.
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Evaluation des performances

6.1 Implémentation

Une fois la description VHDL des différents éléments entrant dans la réalisation de notre
systéme est terminée, 'opération suivante est la synthése du circuit. Cette opération per-
met la traduction du code VHDL en un ensemble de fonctions logiques de base et leurs
optimisations, afin qu’il soit compatible avec I’architecture FPGA.

Le résultat de cette opération permet de vérifier le fonctionnement du circuit sans prendre
en considération les contraintes temporelles (retards), liées a chaque circuit logique. Ces
retards sont dus essentiellement au temps de réponse propre a chaque circuit logique et
aux délais de transmission du signal.

Aprés la vérification du bon fonctionnement du circuit, on passe a I'opération d'implémentation
proprement dite. Cette opération permet la distribution des différentes fonctions logiques
obtenues dans la svnthése sur les différents C'LBs et leurs interconnexions avec les ressources
de routage disponibles dans le FPGA choisi.

Pour I'implémentation de notre systéme, nous avons opté pour le package 4013XLBG256
dans la famille XC4000XL, avec un speed grade de —08. Ce dernier, est une unité de
mesure du retard interne, plus il est petit plus les fréquences de fonctionnements sont

grandes.
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Apres introduction des contraintes temporelles. telle que la fréquence maximale de fonc-
tionnement du circuit, nous avons obtenu les résultats de 'opération d’implémentation

résumés dans les tableaux suivants :

Ressources nombre utilisé | nombre disponible | %
[OBs : 37 192 19
CLBs : 497 576 86
Latches : 102 1152 8
Flops : 220 1152 19
LUTs 4 entrées : 874 1152 75
LUTs 3 entrées : 137 576 23

Tableau 6.1: ressources utilisées

Retard moven de connexion : 2.214 ns
Retard moyen de connexion dans les nets critiques : 0.000 ns
Retard moyen d’horloge : 0.162 ns

| Retard maximum pour les pins : 8.077 ns
Retard moyen de connexion pour les plus mauvais nets : 6.606 ns
Fréquence maximale d’utilisation : 14.177 MHZ

Tableau 6.2: différents retards

Les tableaux précédents. donnent une évaluation des ressources utilisées pour 'implémentation
du circuit et les retards et délais qui en découlent. Ces derniers. fixent la fréquence max-
imale d’utilisation, qui dans notre cas impose que la période du signal clk doit étre au
minimum égale a 70.538 ns, pour avoir une fréquence maximale d'utilisation de 14.177
MHz. A partir de ces résultats, le débit maximum est de 1.77 M chip / seconde.

La figure (6.1) donne une représentation de la distribution des différents composants en-

trants dans I'implémentation du circuit dans le FPGA cité ci-dessus.
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Une fois 'implémentation du circuit terminée, les résultats obtenus imposent des con-
traintes de propagation du signal et des délais de réponse des différents composants au
signal d’horloge.

Dans ce qui suit, on donne les résultats de simulation du systéme proposé

Figure 6.1: circuit aprés implémentation
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6.2 Veérification des résultats de simulation

6.2.1 Reésultats de filtrage et de démodulation

La vérification de I'opération de filtrage et de démodulation est basée sur la comparaison
entre les résultats obtenus avec le systéme aprés implémentation et ceux obtenus avec
MATLAB. Pour ce faire, on utilise un vecteur test qui contient le signal chirp multiplié par
la séquence PN, aprés I'opération de mise au format du vecteur (quantification en virgule
fixe), il est utilisé comme entrée dans les simulations du circuit. Les résultats obtenus apres
leurs conversions en nombres réels y,;,,, sont comparés a ceux obtenus avec MATLAB y,n4:.
La figure (6.2) donne 'erreur quadratique moyenne ¢ = 20l0g10(| Ysim — Ymat |) Obtenue

dans les opérations de filtrage de la partie réelle et imaginaire et dans l'opération de

démodulation.
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Figure 6.2: analyse de 'erreur en (dB)

Comme on peut le constater, la différence entre les deux résultats de démodulation varie
en moyenne entre —20dB et —40dB, ce qui est un résultat acceptable si on prend en

considération la précession limitée par le format de donnée choisie (8 bits).
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6.2.2 Vérification de la boucle de synchronisation

La seconde partie des tests concerne la vérification du processus d’acquisition. Cette véri-
fication se divise en deux étapes. La premiére est la vérification du processus d’acquisition.
la seconde est la vérification du processus de tracking.

En ce qui concerne la phase d’acquisition, on utilise une séquence PN avec un off-
set prédéfini par rapport a la séquence PN du récepteur, I'opération d’acquisition doit
s'effectuer aprés un nombre connu de cycle puisqu’on connait le décalage entre les deux
séquences.

Apres la phase d’acquisition. la boucle de synchronisation bascule sur le mode tracking.
Dans ce mode, on doit vérifier si les horloges de I'émetteur et du récepteur se synchronisent.

Les figures suivantes, donnent le résultat des simulations pour le mode de synchronisation.
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SO SN I T 0 T o S e T T N o A W S s T e S
of CLKB.wvennnn.. LA A LA L UL
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T CLEARY o cis e esnsiase ' -—

Figure 6.3: décalage initial

La figure (6.3) représente le décalage initial entre la séquence PN du récepteur pn et la
séquence de I’émetteur pnl. Les deux séquences ne sont pas synchronisées. car comme on
peut le constater. elles sont décalées de 1.5T.. Le systéme doit faire la synchronisation
aprés un nombre prédéfini de périodes bit, qui dans notre cas doit étre égal a 3 périodes.

La figure (6.4) représente la fin de la phase d’acquisition. En effet. le signal syn qui indique
["acquisition est a 1 aprés trois périodes bit. Les signaux out clr et out sel représentent

les signaux de fin et de début d’intégration.
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Figure 6.5: synchronisation

Comme on peut le constater, les deux séquences ne sont pas synchronisées, puisqu’il reste
un décalage d’une demi-période entre les deux séquences. Comme le montre la figure
(6.4), le signal clk8 qui représente la période chip n’est pas synchronisé avec le signal
d’horloge de I'émetteur clk_pnl.

La mise a 1 du signal sync permet au systéme de passé a la phase de tracking pour avoir
la synchronisation la plus parfaite possible entre les deux séquences.

La figure (6.5) représente |'exécution de cette phase. On remarque bien que les deux

séquences sont parfaitement synchronisées, de méme que leurs signaux d’horloges.

6.3 Conclusion

Dans ce chapitre. nous avons présenté les résultats d'implémentation du circuit, qui per-
mettent de confirmer la fonctionnalité du circuit et donnent les performances obtenues en

terme de fréquence de fonctionnement et d’erreur de quantification.
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Conclusion générale

Dans ce travail. nous avons présenté un systéme de communications a spectre étalé qui
utilise une modulation chirp en plus de la séquence PN. Le but d’utiliser une modulation
chirp est d’exploiter la distribution temps-lréquence de ce signal. Ou doune a chaque
échantillon du signal d'information une [réquence instantanée propre.

L'utilisation & la réception d'un [iltre réjecteur, avec une réponse impulsionnelle [inie
variable dans le temps, synchronisé avec la fréquence instantanée du signal chirp, permet
d’augmenter les performances du systéme.

Les expressions de performance en terme de probabilité d’erreur de réception dans un
canal avec un bruit blanc Gaussien, ont été calculées analytiquement et comparées avec
les résultats obtenus par simulation avec différents types d’interférences possédant des
distributions différentes.

Les résultats montrent clairement que la méthode proposée augmente les performances
du systéme comparées a un systéeme DSSS classique, méme dans le cas ou il n'y a pas
d’interférence (bruit blanc uniquement).

L’utilisation de la chirp donne au systéme une capacité inhérente a réduire l'effet des
interférences, sans utiliser un autre systéme pour rejeter les interférences.

Aussi. nous avons présenté les méthodes de synchronisation dans les systémes DSSS, et
les simulations du temps moyen et de la probabilité d’erreur d’acquisition.

Une méthode pour la synchronisation du systéme avec une modulation chirp a été présen-
tée. Elle est basée sur une early late bit lracking loop, que nous avons modifiée pour qu’elle

soit compatible avec la modulation utilisée.



Nous avons consacré la derniére partie de ce travail a I'implémentation du systéme. en
utilisant un format de donnée huit bits. Cette implémentation a été réalisée en utilisant
le langage de description VHDL et le logiciel de développement XILINX Fondation V1.5.
Les résultats des simulations obtenus aprés implémentation du systéme permettent de

valider le fonctionnement du circuit avec des fréquences de fonctionnement de 1'ordre de

14MHZ.

|
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Anne

xe A

Génération Des Séquences PN

L | N =2% —1 | boucle de retour pour les m-séquences # m-sequence
2 3 [2,1] 2
3 7 [3.1] 2
4 15 [4.1] 2
5 31 [5.3](5.4.3.2][5.4.2.1] 6
6 63 [6.1][6.5,2.1][6.5.3.2] 6
7 127 [7,1] [7,3] [7.3,2,1] [7,4,3.2] [7,6,4,2] [7,6,3.1]

[7.6.5,2] |7.6,5,4.2,1] [8,6.4.3.2.1] 18
8 255 [8.,4,3,2] [8.6.5,3] [8.,6.,5.2] [8.5.3,1] [8,6.5.1]

[8.7.6.1] [8.7.6.5.2.1] [8,6.4.3.2.1] 16
9 511 [9.4] [9.6.4.,3] [9.8.5.4] [9.8.4.1] [9,5,3.2] [9.8.6.5] [9.8,7.2]

[9,6.5.4,2.1] [9,7,6,4.3.1] [9,8.7.6,5.3] 48
10 1023 (10,3] [10.8.3.2] [10.4.3.1] [10.8,5,1] [10.8.5,4] [10.9.4,1]{10,8,4,3]

[10,5.3,2] [10.5.2.1] [10.9,4,2] [10,6,5,3.2.1] [ 10.9.8,6.3.2

[10,9.7,6.4.1] [10,7.6.4.2.1] [10.9.8,7,6.5.4.3] [10.8.7.6,5.,4,3.1] 60

Tableau A.l: boucle de retour pour la génération des m-séquences




L | N=2%—1 | m-sequences inter corrélation
5 31 | [5.3] [5.4.3.2] 7ol =g
6 63 [6,1] [6,5.2.1] i5 (=1 17
7 197 (73] [7,3.2,1]

[7.3.2,1] [7.5.4.3.2,1] e o T
8 255 (8,7.6.5.2,1] [8,7,6.1] 31 | -1 -17
9 511 [9.4] [9.6.4,3]

9.6.4.3] [9.8.4.1] F14(=1010 a8
10 1023 [10,9.8,7,6,5,4,3] [10,9,7,6.4.,1]

[10,8.7.6.5,4,3,1] [10,9.7.6.,4.1]

[10.8.5,1] [10.7.6.4.2.1] 63|-1| -65
11 2047 | [11.2] [11.8.5,2]

[11.8.5.2] [11.10,3.2) 63|-1| -65

Tableau A.2: génération des séquences Gold

L | pic d'inter corrélation Omar | Omaz/@(0) | t(m) | t(m)/d(0)
3 5 0.71 B 0.71
4 9 0.60 9 0.60
5] 11 0.35 9 0.29
6 23 0.36 17 0.27
7 41 0.32 17 0.13
8 95 0.37 33 0.13
9 113 0.22 33 0.06
10 383 0.37 65 0.06
11 287 0.14 65 0.03

Tableau A.3: pic d’inter corrélation des m-séquences et des codes Gold



Annexe B

Simulation

clk signal d’horloge

clk _pnl signal d’horloge du générateur PN
xi partie réelle du signal requ

Xq partie imaginaire du signal recu
yi filtrage de la partie réelle

vq filtrage de la partie imaginaire

demo_out | résultat de la démodulation

pn_reg e | état du registre du générateur PN de I'émetteur

pn_reg r | état du registre du générateur PN du récepteur

PN séquence PN du récepteur
PN1 séquence PN de I'émetteur
data_in bit d’information

data_out | bit recu

syn signal de synchronisation

sel signal du début de la période bit

Tableau B.1: les signaux d’entrée sortie
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Annexe C

Systéme Sous Simulink

Dans cette annexe, on présente le systéme de communications a spectre étalé avec une

modulation chirp réalisé sous simulink.
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Figure C.1: emetteur
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Annexe D
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