Résumé

Depuis quelques années, de nombreux chercheurs étudient la possibilité d’utiliser des signaux chao-
tiques dans les systémes de transmission a étalement de spectre. En effet, ces signaux, dont I'une
des caractéristiques est d’étre a large bande, peuvent étre des candidats potentiels pour I’étalement
de spectre. Aussi, leur sensibilité aux conditions initiales, leur imprédictibilité et leur apériodicité
permet de renforcer la sécurité de transmission.

Dans cette thése, une étude comparative entre différentes séquences d’étalement, convention-
nelles et chaotiques, est réalisée en termes de corrélation et de distribution d’énergie. Le but de
cette étude est de mettre en relief 'apport des séquences chaotiques.

Ensuite, nous proposons le nouveau systéme de transmission chaotique et non cohérent, Very
High Efficiency Differential Chaos Shift Keying (VHE-DCSK). Celui-ci est considéré comme une
généralisation des systémes existants Differential Chaos Shift Keying (DCSK) et High Efficiency
Differential Chaos Shift Keying (HE-DCSK) a un nombre quelconque N de bits transmis par trame.
L’intérét majeur de cette nouvelle proposition est d’accroitre l'efficacité spectrale en comparaison
a celles des systemes DCSK et HE-DCSK. L’expression théorique du taux d’erreur binaire est
calculée en utilisant la méthode d’approximation Gaussienne et cela dans un canal a bruit blanc
additif Gaussien et dans un canal de Rayleigh sélectif en fréquence. Plusieurs simulations sont
effectuées pour démontrer 'efficacité du systéme proposé.

Dans le but de réduire les interférences du systéeme VHE-DCSK, trois différentes approches de
multiplexage des N bits transmis sont ensuite proposées, donnant ainsi naissance a trois variantes
du systeme VHE-DCSK. En utilisant la méthode d’approximation Gaussienne et dans un environ-
nement & bruit blanc additif Gaussien, I’expression théorique du taux d’erreur binaire liée a chaque
variante est retrouvée. Des simulations réalisées dans ce méme environnement et pour différents
parameétres ont permis ensuite de souligner les avantages de chacune des approches par rapport aux

autres.



Mots clés : systémes de transmission basés sur le chaos, étalement de spectre, systémes chao-

tiques, taux d’erreur binaire.



Abstract

In recent years, many researchers have explored the possibility of using chaotic signals in spread
spectrum transmission systems. Indeed, these signals, which one of the characteristics is to be
broadband, may be potential candidates for spread spectrum. Also, their sensitivity to the initial
conditions, their unpredictability and their aperiodicity allows reinforcing the transmission security.

In this thesis, a comparative study between different spreading sequences, conventional and
chaotic, is carried out in terms of correlation and energy distribution. The aim of this study is to
highlight the contribution of chaotic sequences.

Then we propose the new chaotic and non-coherent transmission system, Very High Efficiency
Differential Chaos Shift Keying (VHE-DCSK). This is considered as a generalization of the existing
Differential Chaos Shift Keying (DCSK) and High Efficiency Differential Chaos Shift Keying (HE-
DCSK) systems to any number N of transmitted bits per frame. The main advantage of this new
proposal is to increase the spectral efficiency in comparison with those of the DCSK and HE-
DCSK systems. The theoretical expression of the bit error rate is calculated using the Gaussian
approximation method in an additive white Gaussian noise channel and in a frequency selective
Rayleigh fading channel. Several simulations are carried out to demonstrate the effectiveness of the
proposed system.

In order to reduce the interferences of the VHE-DCSK system, three different approaches to
multiplex the N transmitted bits are then proposed, leading to three variants of the VHE-DCSK
system. Using the Gaussian approximation method and in an additive white Gaussian noise envi-
ronment, the theoretical expression of the bit error rate related to each variant is found. Simulations
carried in this same environment and for different parameters then highlighted the advantages of
each approach compared to the others.

Keywords: chaos - based transmission systems, spread spectrum, chaotic systems, bit error rate.
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Introduction générale

Le développement des techniques de ’étalement de spectre a commencé vers les années cinquante.
Au tout début, ces techniques étaient vouées aux applications militaires. Plus tard, vers le début des
années quatre-vingt-dix, ces techniques ont commencé & étre appliquées dans de nombreux systémes
de communication civils et plus particulierement dans les systémes de téléphonie sans fil. Cela a
coincidé également avec l'introduction des signaux chaotiques dans les techniques de I’étalement
de spectre, donnant ainsi naissance & un grand nombre de systémes de communication basés sur le
chaos. En effet, les chercheurs ont eu un grand interét & exploiter les propriétés de tels signaux, en
particulier dans un domaine multi-utilisateurs ou & grande efficacité spectrale. Essentiellement, la
sensibilité aux conditions initiales des applications chaotiques permet de générer un nombre infini
de signaux chaotiques a inter-correlations trés faibles, ce qui par conséquent accroit le nombre
d’utilisateurs pouvant communiquer simultanément. Aussi, ’apparence similaire au bruit aléatoire
de ces signaux permet d’accroitre la sécurité des systémes de communication chaotiques.

Deux classes de systémes de communication basés sur le chaos ont été proposées et étudiées:

- Les systémes de communication basés sur le chaos a récepteurs cohérents, ot une copie syn-
chrone du signal chaotique utilisé au niveau de ’émetteur est générée au niveau du récepteur. La
détection des symboles transmis est réalisée ensuite en utilisant cette réplique (DCS-CDMA [1][2],
CSK cohérent [3][4][5], SCSK [6]...).

- Les systémes de communication basés sur le chaos a récepteurs non cohérents, ot la détection
des symboles transmis se fait en exploitant uniquement le signal recu et sans générer localement
un quelconque signal (DCSK [7], COOK [§]...).

Dans la premiére classe et plus particuliéerement dans le systéme DCS-CDMA, le principe con-
siste & remplacer les séquences conventionnelles (PN-séquences) par des séquences chaotiques, ce qui
améliore la sécurité. Cependant, dans des environnements bruités, les modéles de synchronisation

existants présentent de faibles performances. La seconde classe des systémes de communication
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intervient dans ’optique d’éviter toute synchronisation. En nous basant sur cet avantage majeur,
nous nous sommes focalisé dans notre travail sur I’élaboration d’un nouveau systéme de communi-
cation basé sur le chaos, a récepteur non cohérent. Celui ci est inspiré des systémes HE-DCSK [9]
et DCSK et a la particulatrité de permettre une plus grande efficacité spectrale que celles des deux
systémes évoqués.

Les chapitres de ce manuscrit sont organisés sous la fome suivante:

La premiére partie du chapitre I est consacrée a l'introduction des notions de base concernant
une chaine de transmission numérique, nous définirons alors la notion de codage source, de codage
canal, de modulation...etc. Ensuite nous entamerons une deuxiéme partie ou les principes fon-
damentaux de ’étalement de spectre seront présentés. Aussi, les propriétés d’autocorrélation et
de densité spectrale de puissance d’'une séquence d’étalement conventionnelle, nommée par PN-
sequence, seront alors énoncées et représentées graphiquement. Nous introduirons ensuite la notion
de systémes dynamiques en général et chaotiques en particulier, ceci dans le but d’appliquer des
séquences issues de ces derniers a I'étalement de spectre. Les propriétés d’autocorrélation et de
densité spectrale de puissance seront une nouvelle fois représentées graphiquement pour de telles
séquences. Nous constaterons ensuite les effets de ’étalement de spectre ainsi que les taux d’erreurs
binaires obtenus pour chaque type de séquence d’étalement (PN-sequences et séquence chaotiques)
dans le cas d’un systéme a étalement de spectre par séquence directe DS-SS [10].

Dans un second chapitre, nous dresserons un état de 'art des systémes de communication
existants, basés sur le chaos, cohérents et non cohérents. Notre objectif est d’étre le plus exhaustif
possible. Le taux d’erreur binaire sera alors calculé anlytiquement pour certains systémes trés
largement étudiés a l'aide de la méthode d’approximation Gaussienne. Nous comparerons, au final,
les performances en taux d’erreur binaire de quelques systémes que nous jugerons les plus pertinents
a I’élaboration de notre nouveau systéme de communication basé sur le chaos.

Ensuite, une description détaillée du systéme proposé, nommé Very High Efficiency Differntial
Chaos Shift Keying (VHE-DCSK), est faite dans le chapitre suivant. Nous détaillerons alors les
structures respectives de ’émetteur et du récepteur ainsi que la structure de la trame transmise.
Nous étudions aussi les performances en taux d’erreur binaire obtenues dans le cas d’un canal a bruit
blanc additif Gaussien (contexte mono et multi-utilisateurs) et nous proposerons trois variantes a
ce systéme, suivie d’une discussion des avantages et des inconvénients de chacune.

Le quatriéme chapitre est consacré a 1’étude des performances du systémes VHE-DCSK dans

un environnement plus réaliste. Nous avons choisi pour cela, le canal trés largement étudié two-ray
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Rayleigh fading’. Nous commencerons donc par 'introduction des principes de base du canal de
propagation radio-mobiles, dont la propagation par trajets multiples, les parameétres caractéristiques
d’un canal de propagation et enfin une classification des différents canaux de propagation. Ensuite,
nous passerons a ’étude proprement dite des performances de notre systéme dans le canal choisi.
Un calcul théorique du taux d’erreur binaire sera alors fait moyennant la méthode d’approximation
Gaussienne et quelques approximations. Enfin, une conclusion générale et quelques perspectives de

recherches viennent clore notre travail.
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Chapitre 1

Notions de base sur le chaos et les

systémes de transmission numeériques

1.1 Introduction

L’une des plus grande problématiques des systémes de communication actuels est de permettre a
de plus en plus d’utilisateurs de communiquer simultanément sur une méme bande de fréquence
en limitant les interférences. Dans cette optique, les systémes chaotiques sont venu apporter leur
contribution. De nombreux travaux de recherche portant sur les communications chaotiques ont
vu le jour durant cette derniére décennie. La jointure de ces deux grands domaines a fait ’objet
de notre premier chapitre et de notre étude plus générallement. Nous commencerons tout d’abord
par expliquer briévement les principes de base d’une chaine de transmission numérique que nous
avons jugé nécessaire de rappeler, suivie d’une description de la technique de ’étalement de spectre
par séquence directe. Nous donnerons ensuite quelques exemples d’opérations d’étalement et de
desétalement employant diverses séquences d’étalement, ceci dans le but de faire une étude com-
parative des performances atteintes par chaque code d’étalement utilisé a cet effet. Tout au long

du manuscrit, nous considérons que la transmission se fait en bande de base.

1.2 Notions de base

Les sections suivantes font appel & quelques notions de base en traitement de signal, il est alors
indispensable de rappeler certaines définitions et théorémes qui peuvent nous aider & la compréhen-

sion.
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Définition 1.1 Autocorrélation [11]
Elle permet de mesurer le degré de similitude entre un signal z(t) et une version décalée de ce

dernier par un temps 7, elle est calculée par:
Rye(t,t —7) = Elz(t)z*(t — 1) = [ x(t)a*(t — 7)dt (1.1)

Définition 1.2 Intercorrélation [11]
Elle permet de mesurer le degré de similitude entre deux signaur z(t) et y(t) aux instants t et

t-t,elle est calculée par:

Ray(t,t —7) = Elz(t)y"(t - 7)] = +fooﬂf(t)y*(t — 7)dt (1.2)

—00

Définition 1.3 (Stationnarité au sens strict)[12]
Un processus aléatoire est dit stationnaire au sens strict si toutes ses propriétés statistiques sont

invariantes a un changement d’origine du temps.

Définition 1.4 (Stationnarité au sens large) [12]
Un processus aléatoire est dit stationnaire au sens large si toutes ses propriétés statistiques
d’ordre 1 et 2 (Moyenne et autocorrélation) sont invariantes a un changement d’origine du temps.
Statistique d’ordre 1: Efx(t)|=E[x]=constante.
Statistique d’ordre 2: Ryq(t,t — T) = Rye(T) =constante.

Théoréme 1.1 (Théoréme de Wiener-Khintchine)[12]
La densité spectrale de puissance d’un processus aléatoire stationnaire au sens large est la trans-

formée de Fourier de sa fonction d’autocorrélation.

1.3 Chaine de transmission numérique

1.3.1 Définition d’une chaine de transmission

Les chaines de transmission telles qu’elles sont décrites dans [13][14][15] ont été congues principale-
ment pour assurer la transmission des informations utiles d’un endroit & un autre. Dans le cas
d’une chaine de transmission numérique, le message ou 'information & transmettre doit étre sous

forme numeérique. Une source délivrant un message analogique (signal de parole, signal d’image...)
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Couche Application

Source Décodage Source

Fig 1-1: Chaine de transmission de 'information.

doit impérativement étre numeérisée (échantillonage, quantification, codage binaire). Nous allons
considérer tout au long de ce chapitre que la source délivre un message numérique.

Une chaine de transmission de 'information d’une seule source a un seul destinataire (point a
point) dans sa structure fonctionnelle la plus simple est représentée sur la figure 1-1. Cette chaine

constitue la base pour les autres modéles de communication comme:

. Communication multi-utilisateurs (plusieurs sources - un destinataire).
° Communication broadcast (une source - plusieurs destinataires).
. Réseaux adhoc (plusieurs sources - plusieurs destinataires).

Codage source/Décodage source: c’est le premier bloc de la chaine de transmission de I'information
montré dans la figure 1-1. Son roéle consiste a diminuer le nombre de bits du message en suppri-

mant certains éléments redondants, cela est fait dans le but d’optimiser 'utilisation de la bande
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passante disponible. Ce codage est équivalent a la technique de compression. Il existe deux types
de compression, celle avec perte de 'information (JPEG [16], MPEG [17]...etc) et celle sans perte
de linformation (LZW coding [18][19], Huffman coding [20], Shannon-Fano coding [21]...etc). Dans
la premiére technique, aprés décompression, des erreurs trés peu perceptibles existent dans les don-
nées décompressées ou concises. Dans la seconde technique, les données originales exactes peuvent
étre reconstruites & partir des données compressées.

Le message sous forme consice résultant de ce codage est & éléments binaires indépendants et

identiquement distribués sur l’alphabet {0, 1}. Il est aussi caractérisé par le débit binaire D qui

1
Ty

représente le nombre d’élements binaires émis par unité de temps D = il se mesure en bit par
seconde (bps). Tout au long de cette thése, nous considérons que I’émission des éléments binaires
se fait en mode synchrone!, un élément binaire est alors transmis chaque 7.

Codage canal/Décodage canal: le codage de canal est le second bloc dans la chaine de trans-
mission de U'information. Son role consiste a ajouter des éléments binaires (bits de parité...) aux
données afin de les rendre plus fiables et plus robustes contre les bruits présents dans le canal de
communication, cela au détriment du débit de transmission des données. Certains codeurs canal
utilisent la redondance introduite & 1’émission pour seulement détecter des erreurs (parité, CRC,...)
alors que d’autres sont & méme de corriger les erreurs de transmission.

Modulation/Démodulation: Elle consiste a donner une représentation physique (signal éléc-
trique ou symbole) & des éléments binaires abstraits. Elle se résume a diviser le message binaire a
transmettre en plusieurs mots de longueur n éléments binaires chacun et & associer & chaque mot
un signal de durée nT} choisi parmis M = 2" signaux. La rapidité de modulation, exprimée en
bauds est calculée comme suit:

1 1 D

D
T, nT n LoggM( auds) (1.3)

La démodulation consiste a retrouver le message binaire émis a partir du signal recu (le codage
en ligne est un exemple de modulation).

Canal de transmission: un canal de communication permet de relier la source au destinataire
et permet ’acheminement de l'information. Le canal de transmission peut inclure le milieu de
transmission et les bruits issus de ce dernier.

De nombreux milieux de transmission ou supports sont utilisés:

!Emetteur et récepteur sont cadencés a la méme fréquence horloge.
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. Les supports avec guide physique (cable, fibre...).

° Les supports sans guide physique (ondes radio, ondes lumineuses...).

Afin de modéliser un canal de communication, il suffit d’identifier le canal ou le milieu de
propagation et de choisir parmi les modéles prédéfinis celui qui convient le mieux a I’environnement.

Plusieurs modeéles de canaux ont été développés, trois d’entre eux sont énumeérés ici:

. Canal a bruit blanc additif Gaussien (BBAG).

° Canal de Rayleigh

° Canal de Rice...

Bruit: Les bruits sont considérés comme des perturbations aléatoires ajoutées au signal trans-
mis, ils sont diis aux dispositifs éléctroniques (amplificateurs, filtres, mélangeurs...) utilisés par le
récepteur, aux rayonnement divers captés par I’antenne dans le cas d’une transmission sans guide

physique, des interférences existantes entre plusieurs utilisateurs et finalement des bruits industriels.

1.3.2 Transmission en bande de base et en bande transposée

La transmission en bande de base [15] consiste a transmettre directement le signal sur le support
de transmission sans transposition de fréquence. Ainsi, si la bande de fréquence allouée pour
transmettre le message numérique est comprise entre zéro et une autre fréquence quelconque, la
transmission est dite en bande de base. Elle est par contre dite en bande transposée si la bande
de fréquence allouée est centrée autour d’une fréquence fy différente de zéro. Ceci consiste a
transmettre le signal d’information en lui faisant subir une modification préalable de son spectre
d’origine. Les transmissions en bande de base se font générallement sur des supports avec guides
physiques. Les transmissions a bande transposée se font principalement sur des supports sans guide
physique ou en espace libre, cependant, ce type de transmission peut aussi se faire sur des supports

avec guide physique, si le signal & transmettre ne doit occuper qu’une sous bande du guide.

1.4 Systéme a étalement de spectre

L’étalement de spectre [10] désigne un ensemble de techniques de transmission numérique de
I'information ot la bande de fréquence utilisée W est beaucoup plus importante que celle du signal
informationnel notée R. Cela se fait moyennant des signaux & caractére pseudo-aléatoire. Le gain
d’¢talement ou le facteur d’étalement correspond & M = W/R.

Dans la chaine de transmission de données (figure 1-1), cette technique se situe au niveau

23



du bloc 'Modulation’ entre le bloc ’Codage canal’ et le bloc ’Canal’. 1l existe deux principales
techniques de modulation par étalement de spectre: étalement de spectre par séquence directe
(DS-SS: Direct Sequence Spread Spectrum) et étalement de spectre par saut de fréquence (FHSS:
Frequency Hopping Spread Spectrum). Dans la premiére technique, I’énergie du signal est répartie
sur toute la bande de fréquence disponible. Dans la seconde technique, la bande de fréquence
disponible est divisée en un grand nombre de sous canaux. La fréquence porteuse passe alors d’un
sous canal & un autre suivant une séquence pseudo-aléatoire.

Au tout début, vers les années 50, les applications de I'étalement de spectre étaient dédiées au
domaine militaire (systéme anti-brouillage [22], systéme de guidage [23], prototype de systéme de
propagation a trajets multiples [24]). Plus récemment, 'étalement de spectre a été utilisé dans
des applications militaires satellitaires (systéme GPS) et ce n’est qu’au début des années 90 que
I’étalement de spectre est utilisé dans le cadre des systémes de communications civiles et plus
particulierement dans les systémes de téléphonie sans fil avec les normes IS-95 et CDMA 2000 [25].

L’étalement de spectre est donc a la base du CDMA (Code Division Multiple Access), qui utilise
un multiplexage par les séquences d’étalement, ol plusieurs utilisateurs disposant de séquences
d’étalement orthogonales, émettent dans une méme bande de fréquence sans contrainte de temps.
DS-CDMA est donc un systéme de transmission & étalement de spectre, ou DS qui est 'acronyme
de Direct Sequence permet de bien préciser la nature de ’étalement appliqué au systéme CDMA.

Dans le cadre de ce travail, nous nous intéressons particulierement & ’étalement de spectre par

séquence directe.

1.4.1 Principe de I’étalement de spectre par séquence directe DS-SS

L’étalement de spectre par séquence directe DS-SS est une technique de modulation qui consiste
a multiplier directement la séquence informationnelle de période Ts = 1/R par une séquence bi-
naire pseudo-aléatoire totalement indépendante de l'information. Chaque élément binaire de la
séquence pseudo-aléatoire est appelé chip et a une période T, = Ts/M. Le signal transmis ap-
parait donc comme une valeur stochastique rendant ainsi la démodulation plus difficile par des
personnes non autorisées. Au niveau récepteur, le signal regu est désétalé en utilisant le méme
signal pseudo-aléatoire. L’émetteur et le récepteur doivent disposer d’un générateur de séquences
pseudo-aléatoires chacun et d’un processus de synchronisation qui permet de les synchroniser.
L’un des plus gros avantages de cette modulation est qu’elle permet & plusieurs utilisateurs

de communiquer sur une méme bande de fréquence au méme moment. Ainsi, cette modulation
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Fig 1-2: Principe de ’étalement de spectre DS-SS en bande de base

combat les effets néfastes des interférences produites par d’autres utilisateurs bande étroite présents
dans le canal de communication. Elle permet aussi de masquer le signal d’origine par des signaux
aléatoires et par conséquent garantir un niveau de confidentialité et de sécurité plus élevé. La figure
1-2 illuste le processus d’étalement par séquence directe au niveau émetteur et de désétalement au

niveau récepteur.

1.4.2 Avantages et inconvénients de I’étalement de spectre par séquence directe

L’étalement de spectre par séquences directes présente de nombreux avantages:

Reésistance aux perturbations bande étroite [26]: lors d’une émission, des perturbations bande
étroite peuvent s’ajouter au signal transmis large bande. A la réception, le désétalement aura pour
effet de transformer le signal étalé en signal bande étroite et d’étaler les perturbations bande étroite.
Ainsi, la puissance des perturbations devient négligeable devant celle du signal utile comme il est

montré sur la figure 1-3.
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Fig 1-3: Exemple d’une émission avec perturbations bande étroite.

Faible brouillage des émissions classiques & bande étroite [26]: les signaux a bande étroite et
les signaux & large bande peuvent cohabiter ensemble sur une méme bande de fréquence sans que
les uns altérent fortement les autres. En effet, la densité spectrale de puissance des signaux a large
bande est trés faible par rapport a celle des signaux & bande étroite.

Insensibilité aux effets des trajets multiples[27] [26]: dans les systémes radioélectriques, il y
a souvent plusieurs trajets indirects entre I’émetteur et le récepteur auxquels s’ajoute le trajet
direct en cas de visibilité directe. Ce type de phénomeénes est trés important en milieu urbain, il
est di principalement aux réflexions sur les différents objets environnants: murs des batiments,
routes...etc.

Supposons maintenant que ’on regoive deux rayons de méme atténuation et ayant des temps
de propagation présentant un écart estimé a 7, ot 7 << T et T, < 7 tel que T¢ est le temps chip
de la séquence d’étalement et T est le temps de transmission d’un symbole.

La fonction de transfert du canal s’écrit

h(t) = 6(t) + 6(t — 7)exp(—j27 fo1) (1.4)

ol § désigne I'impulsion de Dirac et f. est la fréquence porteuse.
Le signal émis en bande de base est e(t) = c(t)b(t) ou c(t) est la séquence pseudo-aléatoire et
b(t) est le signal d’informations & émettre. Au niveau du récepteur, le signal en bande de base regu

est

r(t) = e(t) + e(t — T)exp(—72m fo1) (1.5)
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L’interférence du second rayon regu retardé par le canal d’une durée 7 est maximum lorsque
2rfor = 0.

Ce qui nous donne r(t) = e(t) £ e(t — 7).

En supposons que I'émetteur et le récepteur générent des séquences pseudo-aléatoires de maniére
synchrone, le récepteur va multiplier le signal regu par sa séquence pseudo-aléatoire générée locale-
ment, puis pour extraire I'information il intégre le produit entre les instant nTs et (n + 1)Ty tel

que:

(n+1)Ts (n+1)Ts
/T r(t)c(t)dt = /T [b(t)e(t) £b(t — 7)c(t — 7)]e(t)dt = bp[Rec(0) £ Ree(T)]  (1.6)

Or, comme nous le verrons dans la section suivante, les séquences pseudo-aléatoires présentent
une autocorrélation R..(7) maximale pour 7 = 0 et tres faible pour 7 > T,. Le second rayon voit sa
contribution diminuer largement d’ot 'intérét de ’étalement de spectre dans les trajets multiples.

Il est aussi possible d’observer 'amélioration apportée par I’étalement de spectre sur les trajets
multiples et cela dans le domaine fréquentiel. En effet, I’étalement de spectre permet de lutter
de maniére efficace contre les creux de fading qui résultent des trajets multiples. En supposant
que la nouvelle bande du signal étalé est supérieure a la bande de cohérence du canal radio, une
seule partie du signal sera perdue au lieu de sa totalité comme dans le cas d’une modulation bande
étroite.

Faible probabilité d’interception [26]: un signal étalé par une séquence pseudo-aléatoire a
I’apparence d’un bruit aléatoire ce qui le rend difficilement détectable. Si au pire, le signal étalé a
été détecté par une personne non autorisée, celle-ci ne pourra pas accéder a I'information transmise
puisqu’elle ne posséde pas les parameétres de la séquence d’étalement nécessaire a ’opération de
désétalement.

Multiplexage [26]: Plusieurs signaux étalés peuvent cohabiter sur une méme bande de fréquence,
si les séquences d’étalement relatives & chacun des signaux sont orthogonales ou quasi-orthogonales,
ce qui revient & dire qu’ils présentent une corrélation avoisinant le zéro. La séquence d’étalement
attribuée a chaque signal constitue sa clé de codage. L’information ne peut étre retrouvée que
si le récepteur posséde la méme clé de codage. Cette technique de multiplexage s’appelle 1’Acces

Multiple & Répartition en Code AMRC ou Code Division Multiple Access CDMA .

La technique d’étalement de spectre présente néanmoins quelques inconvénients, dont ’encombrement
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spectrale qui rend ’attribution des bandes de fréquences difficile. Les systémes utilisant cette tech-
nique présentent une complexité accrue, ce qui les rend plus couteux par rapport aux systémes a
bande étroite. L’inconvénient majeur reste toutefois la difficulté d’atteindre une bonne synchroni-

sation entre I’émetteur et le récepteur.

1.4.3 Séquences d’étalement conventionnelles

Dans la littérature, il existe différents codes d’étalement. Ces derniers doivent avoir des propriétés
aussi proches que possible de celles d’'un bruit blanc afin qu’un utilisateur puisse percevoir les
autres utilisateurs comme du bruit. Cependant, le récepteur doit pouvoir regénérer ces mémes codes
d’étalement afin de retrouver le signal utile. Les codes d’étalement doivent alors étres déterministes.
Lorsque des séquences possédent ces deux caractéristiques, nous parlons de séquences pseudo-
aléatoires. Le choix de la séquence pseudo-aléatoire doit se baser sur les propriétés d’autocorrélation
et d’intercorrélation. Dans le cas par exemple d’une transmission en CDMA:

- L’autocorrélation de la séquence pseudo-aléatoire doit étre maximale au temps t — kNT,, ou
NT, est la période de la séquence, et minimale ailleurs. Cela dans le but de séparer les différents
trajets d’un méme utilisateur 1.6.

- L’intercorrélation doit étre la plus minimale possible afin que les interférences entre les dif-

férents utilisateurs solent minimales.

M-séquences ou séquences de longueur maximale

Ce sont les séquences pseudo-aléatoires les plus simples a générer. Elles sont produites a partir
d’un registre & décalage avec rétro-action linéaire (Linear feedback shift register LFSR) [28]. Ce
généreteur est composé de n bascules interconnectées & un circuit logique (voir figure.1-4 [28]).
Les n bascules sont commandées par une méme horloge. A chaque top d’horloge, le contenu des
bascules est décalé vers la droite. La séquence générée est récupérée en sortie de la derniére bascule.
Elle dépend fortement du nombre de bascules, de la fonction booléenne choisie et de 1’état initial.

En supposant que le circuit logique puisse étre composé uniquement d’additionneur modulo 2,
I’état 0’ équivalent & une valeur nulle dans chaque bascule n’est pas autorisé. Il en résulte que la
période maximale de la séquence pseudo-aléatoire équivalente & n bascules est de L= 2" — 1. Cette
séquence est appelée alors séquence de longueur maximale, elle a la propriété d’étre équilibrée, ce
qui veut dire que sur une période compléte de 2" — 1, le nombre de 1 dépasse de un le nombre de

0. Ainsi, les probabilités d’apparition de 1 et de 0 sont les suivantes:
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Fig 1-4: Registre a décalage a rétro-action linéaire.

P(0) = 51— 1) et p(1) = 3(1+ 1)

L’espérance pour une m-séquence codée en format polair vaut alors: %

Séquences de Gold

Dans les systémes pratiques, on utilise plutéot une classe de codes particuliére appelée séquences de
Gold. Ces derniéres sont générées a partir de deux séquences de longueur maximale ot chacune est
générée & partir d’un registe a rétro-action linéaire composé de n bascules 1-5.

Les séquences de Gold présentent des propriétés d’intercorrélation trés intéréssantes et bien
connues. En effet, I'intercorrélation peut prendre uniquement une des trois valeurs: —1, I(n) et
I(n) — 2, telque:

2nt1)/2 4 1 p impair

I(n) =
2(nt+2)/2 4 n pair

Codes de Walsh-Hadamard

Les codes de Walsh-Hadamard sont des codes parfaitement orthogonaux. Ils sont utilisés dans les
réseaux basés sur la technologie CDMA (3G). Ce type de codes permet & de nombreux utilisateurs
de partager un méme canal de communication sans interférences.

Les codes de Walsh-Hadamard sont générés a partir de la matrice carrée de Hadamard, comme

suit:
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Fig 1-5: Principe de génération des codes de Gold.

1 1 H, H
Hy = ,  Hop = ! !
1 -1 H, —-H,
Chaque ligne appartenant & la matrice H, est un code de Walsh-Hadamard.

Nommons par WH;..WH, les lignes de la matrice H,, ol n est une puissance de 2. La

proporiété d’orthogonalité entre les différents codes s’écrit comme suit:

Sum(WHZ & WH]') =0 sii#j
Sum(WH; ® WH;) =n
Ou ® représente la multiplication terme & terme des deux vecteurs.
Les codes OVSF sont similaires aux codes de Walsh-Hadamard. Ce sont des codes orthogonaux

de longueur variable.

1.4.4 Propriétés des séquences pseudo-aléatoires

Dans le but d’étudier quelques propriétés statistiques des séquences pseudo-aléatoires commencons
tout d’abord par étudier une séquence purement aléatoire Non Retour a Zéro (NRZ).
Soit la pulsation Pr(t) définie par:
1si0<t<T
pr(t) = (L.7)
0 sinon
Un signal aléatoire NRZ est une séquence de données binaires {ar = +A} transportées chacune

par la pulsation pr(t), tel que:
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Fig 1-6: Propriétés d’une séquence aléatoire NRZ.

+o00
z(t) = > apr(t—kT —7) (1.8)

k=—o00
Ou T est une durée exprimée en secondes, D = 1/T'(bps) est le débit et v est un décalage
quelconque uniforme entre %T et % La figure 1-6(a) illustre une séquence NRZ avec T' = 0.05s et
A=1V.
Les propriétés spectrales d’une telle séquence peuvent étre aisément déduites lorsque a; est

une variable aléatoire stationnaire, indépendante et que l'apparition des valeurs +A et -A est

équiprobable.

Nous avons jugé inutile de reproduire les calculs de I'autocorrélation et de la densité spec-

trale de puissance (DSP) qui existent dans de nombreuses références [15][28]29][30][31][32][33].

L’autocorrélation corréspond a:
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A2(1— I, <T
Rua(r) = =7 Il (1.9)
0, |T| > T

La densité spectrale de puissance (DSP), généralement appelée spectre, est équivalente a la
valeur moyenne de la puissance du signal en fonction de la fréquence. Elle est obtenu en appli-
quant la transformée de Fourier a la fonction d’autocorrélation (théoréme de Wiener-Khintchine)

et correspond a:

Sea(f) = +foA?u - ’;‘ )exp(—j2r fr)dr = A2Tsinc?(fT) (1.10)

Ou sinc est la fonction sinus cardinal, telle que sinc(z) = sin(nwz)/(7z).

Il est important de rappeler que ce résultat est obtenu dans le cas précis o la séquence aléatoire
est stationnaire, indépendante et que 'apparition des valeurs +A et -A est équiprobable.

Ces deux fonctions sont représentées dans les deux figures 1-6(b) et 1-6(c).

Nous observons d’apres la figure 1-6(c¢) que le spectre d’'un code NRZ est toujours positif ou nul

quelque soit la fréquence f , il s’annule aux fréquences %, ou T = 0.05s dans notre exemple. Aussi,
. . , 5 . . . 4, —1 ~ 1 )
il est constitué d'un lobe principal qui occupe une bande de fréquence allant de — a £ et d’une

infinité de lobes secondaires [15].

Le systéme DS-SS conventionnel utilise plus couramment un signal pseudo aléatoire communé-
ment appelé PN-séquence pour ’étalement du spectre du signal informationnel. Une séquence
pseudo-aléatoire est une séquence binaire périodique et déterministe dont 'onde ressemble, mis &
part le caractére périodique, & une séquence binaire totalement aléatoire proche d’un bruit. Sa
période est de longueur N éléments binaires appelés chips. La durée de chaque chip est égale a T,
secondes. La période de la séquence PN est égale & NT¢.

Les PN-séquences sont habituellement générées par un registre a décalage avec rétro-action
linéaire (linear feedback shift register LFSR) comme montré sur la figure 1-4 . Les séquences PN
ont des propriétés statistiques proches de celles des séquences binaires purement aléatoires.

Une séquence NRZ-PN est déduite & partir de la PN-séquence, ou chaque chip est quantifié a
+1V suivant s’il est égal & 1 ou & 0. Elle s’exprime par:

+o00
c(t) = k_z_:oo cxpr, (t — kT¢) ou ¢ = £1 (1.11)

ou
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1si0<t< T,
pr.(t) = (1.12)
0 sinon

La propriété d’autocorrélation de cette séquence est périodique de période NT, et vaut:

1- S ‘T| ) ‘T‘ <T
Reo(1) = NTe (1.13)

N> atlleurs

La densité spectrale de puissance est équivalente a:

See ) = ~30(F) + ﬂn_gﬂ (“(”N)>6 (7-5) (1.14)

Ou ¢ est la fonction de Dirac.

La figure 1-7a montre un exemple d’une séquence NRZ-PN ot le nombre de chips par période est
N =17, la durée de chaque chip est T, = 0.142s et la durée d’une période est NT, = 7 x 0.142 = 1s.

La figure 1-7.b montre la fonction d’autocorrélation équivalente a la séquence NRZ-PN, elle est
périodique de période NT; puisque le signal est aussi périodique. Nous remarquons que sur une
période de la séquence NRZ-PN;, la fonction d’autocorrélation est similaire a celle de la séquence
aléatoire NRZ.

Il est bien connu qu’une périodicité dans le domaine temporel correspond & un spectre de raies.
Le spectre d’une séquence NRZ-PN apparait alors comme une suite de raies espacées par ﬁ dont
I'enveloppe correspond & un sinus cardinal sinc?(f7.).En augmentant la période NT,, les propriétés
de la séquence pseudo-aléatoire se rapprochent de plus en plus de celle d’une séquence purement
aléatoire. En effet, 'autocorrélation pour N trés grand devient semblable & celle de la séquence
aléatoire et les points du spectre discontinu se rapprochent a tel point que le spectre présente un

aspect ressemblant & un spectre continu.

1.4.5 Analyse du systéme DS-SS en bande de base a séquence NRZ-PN

Dans cette section nous allons analyser le systéme a étalement de spectre par séquence directe DS-
SS en bande de base (figure 1-2) et cela dans le domaine temporel et fréquentiel. Dans ce systéme
nous utilisons une séquence NRZ-PN pour I'étalement de spectre. Les conditions de cette analyse
sont les suivantes:

- L’information b(t) est de type NRZ polaire a valeurs £1V. Elle est transmise a un débit
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Fig 1-7: Propriétés d’une séquence pseudo-aléatoire.
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Dy = 1/Ty, bps, telle que:

+o0o
b(t)= > brpr(t — kTp) ot by, = £1 (1.15)
k=—00
ou
1si0<t<Ty
pr, () = (1.16)
0 sinon

- La séquence d’étalement NRZ-PN est aussi de type NRZ polaire a valeurs £1V. Elle est
transmise a un débit D. = 1/T, cps, telle que:
+o00
ct)= > cppr(t —kTe) ot ¢ = +1 (1.17)
k=—oc0
Le gain ou le facteur d’étalement vaut M = T3, /Te.
- Le canal de communication est & bruit blanc additif Gaussien (BBAG) £(¢) de densité
spectrale de puissance PSD = Ny/2 W/Hz et d’autocorrélation 6(7)Np/2.
Au niveau émetteur, le processus de modulation est réalisé en multipliant les deux signaux

b(t) et c(t). Le résultat obtenu est le signal étalé e(t), tel que:

e(t) = b(t)e(t) (1.18)

La figure 1-8 montre un processus d’étalement multipliant une séquence d’information b(t),
ou la durée de chaque bit est T}, = 1s, par une séquence NRZ-PN ¢(t) de période N = 7 chips ou
chaque chip a une durée T, = 0.142s. Le résultat de cet étalement correspond a la figure 1-8(c)
ou chaque bit d’information est multiplié par exactement une période du signal ¢(t), chaque chip
de ce signal résultant a une durée T, = 0.142s et un débit D, = 1/T, = 1/0.142 = Teps. Si le bit
d’information vaut +1, la séquence étalée correspond a exactement une période du signal c(t). Si
le bit d’information vaut —1, la séquence étalée correspond & l'inverse de la période de la séquence
d’étalement ¢(t), qui est donc —c(t).

Afin de mieux constater 'effet de ’étalement de spectre, nous allons passer au domaine fréquen-
tiel en calculant le spectre des trois signaux b(t),c(t) et e(t). Les résultats obtenus sont montrés
dans la figure 1-9.

La DSP du signal b(t), montrée dans la figure 1-9(a) s’écrit comme suit:
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Fig 1-8: Etalement de spectre DS-SS par séquence NRZ-PN (Emetteur), (a) Séquence de données
b(t), (b) Séquence NRZ-PN ¢(t), (c) Séquence de données étalée e(t)
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Fig 1-9: Densité Spectrale de puissance pour un étalement par séquence NRZ-PN, (a) DSP de b(t),
(b) DSP de ¢(t), (c) DSP de e(t).
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Sbb(f) = A2Tb[sin C(fT[,ﬂ2 (1.19)

La largeur du lobe principal vaut Bg = 1/T, = 1Hz.

La DSP du signal ¢(t), montrée dans la figure 1-9(b) s’écrit comme suit:

S..(f) = AT, [sin c¢(fT,)]? (1.20)

La largeur du lobe principal vaut B¢ = 1/T, = 7TH z.

La DSP du signal e(t), montrée dans la figure 1-9(c) s’écrit comme suit:

See(f) = AT, [sin c(fT.)) (1.21)

La largeur du lobe principal vaut Bg = 1/T, = TH z.
Le processus d’étalement peut étre caractérisé par un facteur trés important appelé gain ou

facteur d’étalement, tel que:

Bande passante du signal étalé _Bg T,

- === = 1.22
Bande passante du signal d’information Bg 1T ( )

Plus grande est la valeur de ce facteur, meilleure sera la résistance aux interférences. Dans le
cas de notre exemple M = 7.
Le signal étalé e(t) est ensuite transmis a travers un canal de communication. Le signal regu

est noté par r(t).

r(t) =e(t—71)+e(t) =c(t—7)b(t —7)+¢c(t) (1.23)

Ce signal présente deux composantes: e(t — 7) qui correspond au signal transmis retardé par
un délais 7 et () qui correspond aux bruits du canal de communication.

Supposons maintenant que la synchronisation soit parfaite entre le signal recu et celui généré
au niveau du récepteur afin de retrouver 'information. Cela équivaut a considérer que 7 = 0 et par

conséquent:

r(t) = c(t)b(t) + &(t) (1.24)

Le processus de désétalement (1-10) est ensuite réalisé en multipliant le signal r(¢) par le signal
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c(t) généré au niveau du récepteur, ce qui donne:

d(t) = r(t)c(t) = A(1)b(t) + c(t)e(t) = b(t) + c(t)e(t) (1.25)

Ce signal a deux composantes, la premiére correspond a 'information b(t) et la seconde est due
aux bruits présents dans le canal de communication.

Apres opération de désétalement, le signal désétalé d(t) est soumis a 'entrée d’un corrélateur
ou d’un filtre adapté (Integrated and Dump). Ce dernier permet de calculer la somme cumulée du
signal d’entrée pendant la durée d’un bit et de la remettre & zéro avant de passer au bit suivant
produisant ainsi le signal i(t):

(k+1)Tp
it)y= [ dt)dt
ET,
Le signal i(t) est ensuite échantillonné aux instants(k+1)T} produisant ainsi le signal ¢[(k+1)T}].

Un block de décision vient ensuite estimer la valeur du bit transmis by, tel que:

bp = 1sii(kTy) >0

b = 0sii(kTy) <0

Le schéma block du systéme DS-SS étudié a été réalisé a ’aide du logiciel SIMULINK de
MATLAB (figure 1-11).

1.5 Systémes dynamiques et chaos

Mathématiquement parlant, un systéme dynamique est défini & partir d’un ensemble de variables
qui forment le vecteur d’état x = {z; € R},i = 1..n ou n représente la dimension du vecteur.
Cet ensemble de variables dont la valeur évolue au cours du temps permet de caractériser I’état du
systéme dynamique générique & un instant donné. L’espace d’état ou ’espace des phases représente
un espace abstrait dont les coordonnées sont les variables du systéme dynamique. Un systéme
dynamique est défini aussi par une loi d’évolution, désignée généralement par dynamique, elle
caractérise I’évolution de I’état du systéme. Un systéme dynamique est dit déterministe s’il est
complétement caractérisé par son état initial et sa dynamique.

Le chaos est défini comme un comportement particulier d’un systéme dynamique déterministe

non-linéaire. En effet, certains phénoménes dynamiques non-linéaires sont si sensibles aux con-
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Fig 1-10: Etalement de spectre DS-SS par séquence NRZ-PN (Récepteur), (a) Signal regu r(¢) non
atteint par le bruit, (b) Séquence NRZ-PN générée localement c¢(t), (c) Signal désétalé d(t), (d)
Integrated and Dump appliqué au signal d(t), (e) Signal détecté.
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Fig 1-12: Comportement de la fonction logistique pour R = 4.

ditions initiales que, méme s’ils sont régis par des lois parfaitement déterministes, les prédictions

exactes sont impossibles, des phénomeénes chaotiques sont susceptibles de se produire.

1.5.1 Systémes dynamiques a temps discret

Un systéme dynamique & temps discret est décrit par un systéme d’équations aux différences finies,

tel que:

Th+1 = F(Q?k, ]ﬂ) (1.26)

ou F': R" x N — R"™ est une fonction au moins continue ou continue par morceaux qui définit la
dynamique du systéme discret. Si nous associons a cette dynamique un état initial z,(k = 0), nous
pouvons identifier une solution unique dans F'. Un exemple est donnée par ’application logistique.

Le modéle logistique a été étudié par le mathématicien belge Pierre Francois Verhulst en 1845
[34]. La version énoncée ici est une modélisation discréte de I’évolution d’une population naturelle
et admet un comportement chaotique pour certains parameétres. Elle est définie par une condition
initiale zy € [0, 1] et par une suite récurrente telle que x;41 = f(x;) ou f est la fonction logistique
définie comme suit :

[0,1] — [0, 1]

(1.27)
x — Rzx(l— )

ou R € [0;4]. Les valeurs du paramétre R qui se trouvent en dehors de cet intervalle sont
exclues, car elles conduisent & des valeurs de x en dehors de l'intervalle [0;1]. Pour R = 4, le

comportement de cette fonction est chaotique (figure 1-12).
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Lorsqu’on varie le parametre R, le systéme peut passer d’un état stationnaire & un état péri-
odique, puis au delad d’un certain seuil, suivre un scénario de transition et devenir chaotique, cette
évolution est marquée par des changements discontinus appelés bifurcations. Le scénarios de tran-

sition vers le chaos de ce systéme dynamique est décrit dans [35].

1.5.2 Systémes dynamiques a temps continu

Un systéme dynamique a temps continu est décrit par un systéme d’équations différentielles :

& = G(z(t), 1) (1.28)

ou G est de classe C! : R” x RT — R” et définit la dynamique du systéme. Si on associe &
cette dynamique un état initial xy = z(¢g), pour chaque couple choisi (29, ty) on peut identifier une
solution unique a ’aide de I’équation 1.28. Considérons a titre d’exemple, le systéme de Rossler.

Les équations du systéme de Rossler sont données par le systéme différentiel suivant:

r = —(y+2) (1.29)
j = o+ay
z = b—cz+uxz

ol a =b= 0.2 et c =5 sont les paramétres réels qui permettent un comportement chaotique.
x,y et z sont les variables d’état du systéme.

La représentation dans l’espace des phases de ce systéme chaotique est montrée dans la figure
1-13.

L’objet géométrique observé dans cette figure est relativement complexe et montre la richesse
d’information que dégage le systéme de Rossler.

Considérons maintenant I’exemple du célébre systéme de Lorenz donné par les équations suiv-

antes:

43



Fig 1-13: Attracteur de Rossler.

z = aly—x) (1.30)
y = a(b—2)-y
z = xYy—cz

ou a = 10,b = 28 et ¢ = 8/3 sont les parameétres réels qui permettent un comportement

chaotique. z,y et z sont les variables d’état du systéme.

La dynamique du systéme de Lorenz est montrée dans la figure 1-14.

Ces deux systémes définis précédemment sont dit autonomes puisqu’ils sont indépendants de
I'instant ¢ considéré, en d’autres termes, le temps ¢ n’apparait pas explicitement dans leurs dy-

namiques.

1.5.3 Communication chaotique

La théorie du chaos apparait dans un grand nombre de domaines. Elle a des applications trés variées,

allant du domaine de la météorologie et de la biologie aux domaines purement mathématiques et
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Attracteur de Lorenz

y{t) A0 -0 x(t)

Fig 1-14: Attracteur de Lorenz.

informatiques (cryptologie [36]-[39]). Une autre application trés intéressante du chaos apparait
dans le domaine des communications numériques et plus précisément dans I’étalement de spectre
[40][41]. En effet, les séquences chaotiques présentent les propriétés requises pour ’étalement de
spectre.

Rappelons que les caractéristiques les plus importantes de la séquence d’étalement utilisée sont
l’autocorrélation et lintercorrélation. L’autocorrélation est importante dans la synchronisation
des séquences générées du coté de ’émetteur et du récepteur et pour la séparation des différents
trajets. L’intercorrélation des séquences d’étalement doit étre faible afin d’assurer le multiplexage
de différents utilisateurs sur une méme bande de fréquence et au méme moment.

En plus d’étre & large bande et d’avoir ’apparence d’un bruit, les séquences chaotiques sont
sensibles aux conditions initiales [35], ce qui permet d’avoir une multitude de séquences orthog-
onales (intercorrélation faible) assurant ainsi une bonne communication sécurisée entre plusieurs
utilisateurs. Ils ont également une période infiniment longue, ce qui nous permet d’avoir une au-
tocorrélation nulle pour un décalage 7 # 0 [35]. Aussi, les générateurs peuvent étre implémentés

a l'identique du coté de ’émetteur et du récepteur. Le seul inconvénient reste la complexité de la
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synchronisation entre la séquence chaotique regue et celle générée localement au niveau du récep-

teur.

1.5.4 Analyse du systéme DS-SS en bande de base a séquence NRZ-Chaos

Dans cette section nous allons analyser le systéme DS-SS a séquence chaotique. Dans ce cas,
le schéma block du systéeme DS-SS reste semblable & celui de la figure 1-11 a la différence que
nous remplacons le générateur de séquence d’étalement NRZ-PN par un générateur de séquence
d’étalement NRZ-Chaos.

Définissons tout d’abord 1’application Tent map qui va nous servir & générer la séquence chao-

tique:

Chy1 =1 —1.99cg| (1.31)

Apres avoir généré une séquence chaotique ¢(t) de longueur désirée (suivant le facteur d’étalement
et le nombre de symboles) a partir de cette application, chaque chip de période T, va ensuite étre
quantifié & +1V afin d’obtenir la séquence NRZ-Chaos.

Comme dans le cas ot nous utilisons des séquences NRZ-PN et par souci de comparaison des
performances, nous prenons les mémes paramétres T = 1s et T, = 0.142s, ce qui nous donne un
gain d’étalement M = 7. Le canal de communication est toujours & bruit blanc additif Gaussien
(BBAG) de densité spectrale de puissance PSD = Ny/2 W/Hz et d’autocorrélation §(7)Ny/2.

Les propriétés d’autocorrélation et de densité spectrale de puissance de la séquence d’étalement
chaotique sont montrées dans la figure 1-15.

Il est observé d’apres la figure 1-15 qu’une séquence NRZ-Chaos dispose des mémes propriétés
qu’une séquence purement aléatoire, mis & part le caractére déterministe. L’autocorrélation est
composée d’un pic a lorigine, d’amplitude 1. Ailleurs, la corrélation est toujours nulle puisque le
signal est apériodique. Elle est aussi distinguée par un spectre continu ayant ’enveloppe d’un sinus
cardinal sinc?(fT,).

En d’autres termes, une séquence chaotique offre non seulement les avantages d’une séquence
aléatoire (’apparence d’un bruit, 'apériodicité, une autocorrélation nulle pour des décalages non
nuls...), mais aussi, elle permet grace a son caractére déterministe de retrouver la méme séquence
chaotique du coté du récepteur, a condition qu’il dispose de la méme condition initiale et d’une

méme loi d’évolution.
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Fig 1-15: Propriétés d’'une séquence chaotique quantifiée, (a) Séquence NRZ-Chaos, (b) Autocor-
rélation de la séquence NRZ-Chaos, (¢) DSP de la séquence NRZ-Chaos.
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Fig 1-16: Etalement de spectre DS-SS par séquence NRZ-Chaos (Emetteur), (a) Séquence de
données b(t), (b) Séquence NRZ-Chaos c(t), (c) Séquence de données étalée e(t).

La figure 1-16 montre un processus d’étalement multipliant une séquence d’information par une
séquence NRZ-Chaos. Le résultat de cet étalement correspond a la figure 1-16(c), ou chaque chip a
une durée T, = 0.142s et un débit R. = 1/T, = 1/0.142 = 7c¢ps. Si le bit d’information vaut +1, la
séquence étalée correspond exactement au signal ¢(t). Si le bit d’information vaut —1, la séquence
étalée correspond a U'inverse de la séquence d’étalement c(t).

Dans le domaine fréquentiel, les spectres obtenus pour les différentes séquences sont représentés
dans la figure 1-17.

D’aprés la figure 1-17, il apparait clairement que le lobe principal de la séquence de données est
passé de 1Hz & 7TH z grace au processus d’étalement par séquence NRZ-Chaos. Le gain d’étalement
est égal & M = 7. Les codes NRZ-Chaos sont alors aussi efficaces que les codes NRZ-PN pour
I’étalement de spectre.

Le processus de désétalement est montré dans la figure 1-18.

Outre les avantages cités précédemment, les systémes chaotiques sont aussi trés sensibles aux
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Fig 1-17: Densité spectrale de puissance pour un étalement par séquence NRZ-Chaos,(a) DSP de
b(t), (b) DSP de c(t), (c) DSP de e(t).
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Fig 1-18: Etalement de spectre DS-SS par séquence NRZ-Chaos (Récepteur), (a) Signal regu 7(t)
non atteint par le bruit, (b) Séquence NRZ-Chaos générée localement c(t), (c) Signal désétalé d(t),
Integrated and Dump appliqué au signal d(t), (d) Signal détecté.
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Fig 1-19: Performances du systéme DS-SS (figure 1-11).

conditions initiales, nous pouvons alors générer un trés grand nombre de séquences chaotiques quasi-
orthogonales et par conséquent permettre & un trés grand nombre d’utilisateurs de communiquer

simultanément avec des interférences moindres.

1.6 Estimation des performances du systéme DS-SS

Dans cette section, nous souhaitons nous assurer que l'utilisation des séquences NRZ-Chaos ne
réduit en rien les performances en taux d’erreur binaire du systéme DS-SS (1-11). Nous avons
pour cela tracé les deux courbes représentées dans la figure 1-19 pour deux séquences d’étalement
différentes et pour un méme facteur d’étalement M = 7. La premiére séquence d’étalement utilisée
est une séquence NRZ-PN issue d’un registre & décalage avec rétro-action linéaire permettant de
générer des séquences de période 22 —1 et de polynome générateur (z3+x2+1). La seconde séquence
est une séquence NRZ-Chaos issue de I’application Tent map définie dans 1.31.

Nous remarquons d’aprés la figure 1-19, que les performances du systéme DS-SS obtenues pour
les deux séquences sont quasiment identiques et que 'utilisation des séquences NRZ-Chaos permet

d’obtenir, elle aussi, de bons taux d’erreurs binaires.
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1.7 Conclusion

Ce chapitre avait deux principaux objectifs. Le premier était I'introduction de quelques notions de
base sur les chaines de transmission numériques a étalement de spectre, le second était 'utilisation
des séquences chaotiques pour ’étalement de spectre. Dans la premiére section du chapitre, nous
avons défini briévement les différents blocs d’une chaine de transmission numérique. Dans un deux-
iéme temps, nous avons expliqué le principe de I’étalement de spectre par séquence directe DS-SS
en souligant ses avantages et ses inconvénients. Nous avons également passé en revue tous les codes
d’étalement classiques et étudié les proporiétés spectrales d’une séquence pseudo-aléatoire. Ensuite,
nous avons défini les systémes dynamiques chaotiques & temps discret et continu sans trop appro-
fondir le scénario de transition vers le chaos, puisque ce dernier a été largement étudié dans notre
mémoire de Magister [35]. Nous avons ensuite introduit les systémes de communication chaotiques
en citant tous leurs apports. Une analyse des propriétés spectrales des codes d’étalement chaotiques
quantifiés et des séquences de données étalées a également prouvé 'efficacité des codes chaotiques
pour I’étalement de spectre. Il nous a été donné de constater que ces derniers permettaient non
seulement de conserver les avantages obtenus jusque la par les codes d’étalement classiques, mais
aussi d’améliorer la sécurité et d’augmenter le nombre d’utilisateurs.

Dans le chapitre suivant, nous dressons un état de ’art de tous les systémes de communication

chaotiques existants.
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Chapitre 2

Etat de art des systémes de
modulation et de démodulation basés

sur le chaos

2.1 Introduction

Ce chapitre présente un état de I’art des systémes de communication basés sur le chaos, élaborés
dans un contexte mono ou multi-utilisateurs. Notre objectif est d’étre le plus exhaustif possible
afin que le lecteur puisse avoir une vision globale des systémes existants. Ce chapitre est considéré
comme un point d’entrée au chapitre suivant, dont I'objet sera la mise en oeuvre d’un nouveau
systéme de communication chaotique.

Certaines références classent les systémes abordés en deux catégories majeures: les systémes
basés sur le principe du Chaos Shift Keying et les systémes basés sur le principe du Differential
Chaos Shit Keying. Notre choix a été de faire un classement par rapport au type du récepteur
comme dans [42], ainsi, nous obtenons également deux catégories : les systémes de transmission a
récepteurs cohérents et les systémes de transmission a récepteurs non cohérents. Nous accorderons
plus d’attention & certains systémes a récepteurs non cohérents qui nous ont guidé vers le principe
méme de notre contribution (Chapitrelll et IV). Nous évaluerons alors leurs taux d’erreurs binaires
(TEB) et nous comparerons leurs performances.

Au cours de ce chapitre, nous supposons que le canal est & bruit blanc additif Gaussien (BBAG)

et que le générateur de séquences chaotiques utilisé est 'application Tent Map. Certains systémes
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seront décrits en utilisant un formalisme & temps discret, d’autres avec un formalisme & temps

continu, suivant les références retrouvées.

2.2 Systémes de transmission basés sur le chaos

2.2.1 Systémes de transmission & récepteurs cohérents

Un récepteur est dit cohérent s’il est capable de reproduire la méme porteuse chaotique afin de

démoduler 'information transmise.

DCS-CDMA a récepteur de type corrélateur

Le systéme DS-CDMA basé sur le chaos repose sur le principe du systéme DS-CDMA décrit dans le
chapitre précédent. Toutefois, rappelons que DS-CDMA est un systéme de transmission a étalement
de spectre par séquence directe. La seule différence entre les systémes DS-CDMA et DCS-CDMA
est que les séquences pseudo-aléatoires utilisées dans le processus d’étalement et de désétalement
du premier systéme sont remplacées par des séquences chaotiques. Ces derniers permettent d’avoir
de meilleures performances en terme de sécurité. En effet, comme il a été démontré dans certains
articles [43][44], le caracteére périodique des codes d’étalement conventionnels rend le systéme DS-
CDMA non sécurisé. A l'inverse, si nous ne connaissons pas la condition initiale utilisée, la non
périodicité des séquences chaotiques rend leur reconstruction trés difficile, ce qui est favorable a la
sécurité du systéme DCS-CDMA et empéche toute attaque d’interception [1][2].

Comme le montre la figure 2-1, & I’émission, les symboles & transmettre sont étalés par des
séquences chaotiques issues d’un générateur approprié, le signal obtenu est ensuite transmis via un
canal de transmission. A la réception, une unité de synchronisation intégrée au récepteur permet
d’assurer la synchronisation entre la séquence chaotique générée localement et celle utilisée par
Pémetteur. Aprés synchronisation, le signal regu r(t) est désétalé et intégré sur une durée symbole.
Un bloc de décision permettra ensuite d’estimer la valeur du symbole transmis. Plusieurs études
permettant de trouver les séquences chaotiques les plus performantes dans le cas du systéme abordé

ont été recensées [45] [46] [47].

DCS-CDMA i récepteur de type estimateur

Le systéme DCS-CDMA a récepteur de type estimateur a été proposé par Azou et al[48]. Cette

seconde solution de démodulation se base sur le principe du filtrage de Kalman parallele. Ce dernier
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Fig 2-1: Systéme de communication numérique DCS-CDMA & récepteur de type corrélateur.

consiste & faire une double estimation: celle du code d’étalement et celle du symbole transmis.
Les filtres utilisés, adaptés & 'estimation non linéaire des états, sont de types Kalman Unscented
(UKF). Ce dernier a été proposé par Julier et al[49] , il a une structure comparable & celle du filte
de Kalman étendu (EKF) [50], cependant en présence de forte non linéarité, le filtrage de Kalman
étendu présente un comportement instable, il est donc moins recommandé.

L’information est récupérée a la sortie du récepteur par une méthode de synchronisation chao-
tique. La non linéarité introduite par la dynamique chaotique est alors essentielle dans ce récepteur.
Comme le montre la figure 2-2, le filtrage de Kalman paralléle permet I'estimation & temps chip
T, de la séquence ¢ et du symbole s a partir du signal recu bruité ri. Chaque filtre utilise la
derniére estimation de I’autre filtre comme parameétre pour une nouvelle estimation.

L’équation 2.1 représente le modéle de processus et d’observation du premier filtre qui permet

la synchronisation du code d’étalement:

k1 = 9gl(ck) +vg (2.1)
re = sgn(Sk—1)ck + nk

ou g(.) est la fonction génératrice du chaos, vf, est le bruit blanc additif Gaussien indépendant
de ¢;. qui indique l'incertitude du modeéle associée aux imperfections du canal.

ng est le bruit d’observation qui dépend fortement du rapport signal sur bruit (SN R) a lentrée
du récepteur. Le modéle de dynamique et d’observations du deuxiéme filtre correspondant &

I’équation 2.2 permet d’estimer les symboles & temps chip T :
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Fig 2-2: L’estimation Duale Code/Symbole.

Sk+1 = Sk + g (2.2)
T = 8kg(Ch—1) + N

ol v}, est un bruit blanc Gaussien, indépendant de s; et qui représente la capacité du filtre a
suivre I’évolution du symbole.

Des travaux de thése menés par M. Luca dans [10] ont permis d’améliorer ce type de récepteur.
Ce dernier reste trés original par rapport au reste des récepteurs du systéme DCS-CDMA. 1l est
cependant inefficace face & des niveaux de bruit élevés et dans des contextes multi-utilisateurs, ol

les utilisateurs disposent d’un méme générateur de chaos avec des conditions initiales différentes.

Masquage chaotique

Cette méthode est une des premiéres & avoir appliqué les signaux chaotiques aux systémes de
communication. Elle a été proposée dans [51] [52] et a fait 'objet de nombreuses études par la suite
[53] [54] [55].

Le principe de cette méthode reste trés simple, il consiste a additionner le signal informationnel

notée cette fois s(t) au signal chaotique ¢1(¢). Au niveau du récepteur, la séquence informationnelle

56



s(t) )
+ 5(t)
a0 o | 1 |ao *D—
B &) -
c,(1) c,, (1)
c; (1) €5, (1)
Emetteur Reécepteur

Fig 2-3: Principe du masquage chaotique.

~

de départ est décodée en retranchant le signal chaotique géneéré localement c1,(t) = ¢1(t) au signal
regu 7(t), comme montré dans la figure 2-3.

Il suffit pour cela de synchroniser le signal chaotique c;,(t) avec le signal ¢;(t) regu, tel que:

Jim [e1,(t) — e1(t)] = 0 (2.3)

Les deux signaux chaotiques c1,(t) et c¢1(t) sont synchronisés en utilisant la méthode de syn-
chronisation par couplage proposée par Pecora et Caroll [56] [57], aussi appelée méthode de syn-
chronisation identique. Celle-ci a été détaillée dans notre mémoire de Magister [35]. Cependant,
rappelons son principe de base.

La synchronisation identique se base sur la décomposition du systéme chaotique de ’émetteur
en deux sous systémes de telle sorte que les variables d’état soient réparties de part et d’autre dans
chacun des sous systémes. Ensuite, ces deux sous systémes doivent étre reproduits a l'identique du
coté du récepteur et organisés en cascade. Le signal provenant de ’émetteur est considéré comme
un signal d’entrainement (Drive signal), qui va piloter le premier des deux sous systémes mis en

cascade, ce dernier va a son tour servir a synchroniser le second sous systéme dupliqué.

Chaos Shift Keying basé sur I’erreur de synchronisation

Chaos shift keying (CSK) a été proposé au tout début par Parlitz et al [3] et Dedieu et al [4]. Le

bloc diagramme de ce systéme de communication est montré dans la figure 2-4.
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Fig 2-4: Systéme de communication numérique Chaos Shift Keying (CSK).

Notons par T la durée d’un symbole. L’émetteur consiste en deux générateurs de chaos f et g
qui permettent de générer les signaux chaotiques c¢;(t) et ca(t). Durant 'intervalle Ty, si le symbole
+1 doit étre envoyé, le signal c;(t) est transmis. Si le symbole —1 doit étre envoyé, le signal ca(t)
est transmis.

Plusieurs schémas de démodulation existent pour le systéme CSK, dont certains sont cohérents
et d’autres non cohérents. La démodulation cohérente basée sur l’erreur de synchronisation a
éte étudiée par Parlitz et al [3] et Dedieu et al [4]. La figure 2-5 montre le principe de cette
démodulation, ou le signal regu r(t) est utilisé pour piloter les deux unités de synchronisation f
et g. En fonction de la valeur du signal requ (ci(t) ou ca(t)), c’est 'une ou l'autre des unités de
synchronisation qui va générer localement un signal synchrone avec le signal requ. Par exemple, si
le signal ¢i(t) est transmis, ['unité de synchronisation f géneére un signal ¢;(t) synchrone avec le
signal regu. L’unité de syntonisation g ne se synchronise pas dans ce cas. La différence entre les

signaux générés localement et celui recu va permettre d’estimer le symbole transmis.

Chaos shift keying basé sur la corrélation

Dans cette structure de démodulation (figure 2-6) développée par Kolumban et al [5], les deux
séquences chaotiques transmises ¢ (t) et ca(t) (figure 2-4) peuvent étre retrouvées avec exactitude.
Un temps de synchronisation T, est nécessaire pour que les deux circuits de synchronisation puissent
converger vers c1(t) et ca(t). Ce temps reste négligeable devant le temps symbole . Le symbole
transmis peut étre retrouvé en évaluant la corrélation sur presque une durée symbole des signaux

générés localement avec le signal recu. Rappelons que la corrélation sert & mesurer le degré de
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Fig 2-6: Démodulateur CSK basé sur la corrélation.

similitude entre deux signaux. Les sorties des deux corrélateurs sont ensuite échantillonnées. Si la
différence entre Z1(I1Ts) et Z2(ITs) est positive, +1 est décodé pour le 1€ symbole, si au contraire

la différence est négative, un —1 est décodé pour le [**™¢ symbole.

Symmetric chaos shift keying

Le systéme Symmetric chaos shift keying (SCSK) représenté dans la figure 2-7 a été proposé dans
[6] par Sushchik et al, il est considéré comme une sous classe du systéme chaos shift keying (CSK).

Le systéme chaotique se trouvant au niveau de I’émetteur peut étre représenté comme suit:

f(t) = FIf(t)] (2.4)

ou f(t) représente le vecteur d’état interne du systéme a un instant ¢. Le signal transmis e(¢) est

obtenu en multipliant la premiére composante f1(¢) de f(t) par le symbole numérique & transmettre.
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Fig 2-7: Principe du systéeme SCSK.

Au niveau du récepteur, le signal recu est utilisé afin de piloter le systéme chaotique esclave
G(.) et de le synchroniser au systéme chaotique maitre F'(.) par la méthode de synchronisation
identique, tel que:

9(t) = Glle®)], ()] (2.5)

F(.)et G(.) sont tous les deux de classe C*.
En absence de bruits et/ou de distorsions, le signal en sortie du systéme chaotique du récepteur

est identique a celui généré au niveau de I’émetteur, tel que:

fi(t) = () (2.6)

Le symbole transmis peut alors étre décodé en observant le signe du signal en sortie du cor-
rélateur a la fin de chaque période symbole. La structure du modulateur SCSK, comprenant un
générateur chaotique et un multiplicateur, est comparable a celle du systéme Differential Chaos
Shift Keying (DCSK) et Correlation Delay Shift Keying (CDSK) que nous décrirons par la suite.
Cependant, une séquence chaotique n’est jamais retransmise une seconde fois, ce qui réduit la prob-
abilité d’interception. Aussi, un bon niveau de sécurité est assuré puisqu’un systéme non linéaire
adapté a celui de ’émetteur est nécessaire au niveau du récepteur afin de démoduler le signal SCSK.
Les inconvénients de ce systéme se résument premiérement au taux d’erreur binaire qui est moins
bon que ceux obtenus par les systéme DCSK et CDSK [6] et deuxiémement aux restrictions quant

au choix du systéme chaotique.
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Fig 2-8: Systéme CSK basé sur I’estimation de I’énergie par bit.

2.2.2 Systémes de transmission a récepteurs non cohérents

Un récepteur est dit non cohérent s’il n’a pas besoin de générer localement la porteuse chaotique

pour démoduler I'information transmise.

Chaos shift keying basé sur 1’estimation de 1’énergie par bit

Ce systéme de modulation et de démodulation (Figure 2-8) est semblable a celui présenté dans la
figure 2-4. Le récepteur repose cette fois-ci sur le principe de la démodulation non cohérente, ou
il est nullement nécessaire de regénérer localement la porteuse chaotique utilisée lors du processus
de modulation. La détection du symbole transmis se base sur certaines propriétés du signal recu.
Dans ce cas précis, le critére qui permet de discerner les différents symboles est ’énergie. En
supposant que le premier symbole transmis correspond a I = 0, si le **™¢symbole de valeur +1 doit
étre envoyé durant Uinterval [ITs, (I + 1)T%], la séquence chaotique c¢;(t) d’énergie moyenne par bit
Ec; est transmise. Si le [“™*symbole de valeur —1 doit étre envoyé, la séquence chaotique ca(t)
d’énergie moyenne par bit Ecy est transmise. Dans cette optique, deux générateurs chaotiques
sont utilisés au niveau de ’émetteur. Il est également possible de se résoudre & utiliser un seul
générateur chaotique et deux amplificateurs de gains différents.

Au niveau du récepteur, I’énergie par bit est estimée en calculant I'intégrale du carré du signal

recu sur une période Ts. En supposons que le signal transmis e(t) a été entaché d’un bruit blanc

additif Gaussien €(t). Le signal re¢u correspond a:

r(t) = e(t) + £(t) (2.7)

La variable de décision a la sortie du corrélateur est:
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(I+1)Ts—1 (I+1)Ts—1 (I+1)Ts—1 (I+1)Ts—1
Z(IT,) = / r2(t)dt = / e2(t)dt + 2/ e(t)e(t)dt + / e2(t)dt
ITs ITs 1T, ITs
(2.8)
Pour un fort rapport signal sur bruit, le premier terme de ’équation 2.8 prend une valeur élevée

et les termes restants sont négligeables. L’énergie estimée recue d’un bit prendra une des valeurs

suivantes:

(1+1)
Ecy :/ 3 (t)dt (2.9)
ITs

(I+1)Ts—1
FEcyy = / c3(t)dt (2.10)
l

Dans un systéme de modulation conventionnel, I’énergie par bit demeure constante. Cependant,
dans le cas du systéme CSK, I’énergie par bit pour un méme symbole peut varier avec le temps.
Cela est da a la nature non périodique des signaux chaotiques. Ainsi, nous n’avons pas deux
valeurs d’énergies distincts, mais deux ensembles de valeurs d’énergies regroupés autour de deux
énergies moyennes, comme le montre la figure 2-9. Pour ces simulations, nous avons pris un
facteur d’étalement (longueur des séquences c;(t) et co(t)) M = 100, 5000 bits & transmettre,

co(t) = 0.5¢1(t) ainsi qu'un SN R de 10dB pour le cas de la deuxiéme simulation.

En absence de bruit, le seuil optimal est la moyenne des deux énergies moyennes (Ec; + Ecz)/2,
le symbole regu peut étre correctement décodé.

En présence d’un bruit important, les deux ensembles d’énergies se chevauchent comme montré
sur la figure 2-9(b). Ainsi, les deux derniers termes de la variable de décision ne peuvent pas étre
négligés. Le calcul du seuil optimal dépendra alors du niveau de bruit, ce qui constitue un des
problémes majeurs de ce systéme (threshold shift problem).

Un deuxiéme point négatif réside dans le fait qu’une démodulation basée sur l’estimation
d’énergie peut tout a fait étre réalisée par une tierce personne, ce qui compromet la sécurité du

systeme.

Chaotic On/Off Keying

Le systeme COOK "Chaotic On/Off Keying" a été proposé dans [8]. Il peut étre considéré comme

un cas particulier du systéme Chaos Shift Keying basé sur I’estimation d’énergie, ot les symboles
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Fig 2-9: Histogramme des énergies par bit. (a) En absence de bruit, (b) En présence d’un bruit
modéré.
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Fig 2-10: Systéme de transmission DCSK.

binaires +1 ou -1 sont représentés respectivement par la transmission d’un signal chaotique et
I’absence de transmission. Au niveau du récepteur, la démodulation des symboles se fait par la
méthode d’estimation d’énergie du signal requ. Si cette derniére est positive, le symbole +1 est

démodulé, si elle est nulle, le symbole —1 est démodulé.

Differential Chaos Shift Keying (DCSK)

La modulation DCSK a été proposée dans [7] par Kolumban et al. La figure 2-10 montre le block
diagramme du modulateur/démodulateur DCSK. Dans ce systéme de communication chaque sym-
bole ou bit d’information s; est représenté par deux séquences chaotiques de longueur M chacune.
La premiére séquence chaotique ¢ sert de référence (reference signal). La seconde séquence sert
de porteuse a U'information (data-bearing signal). Si le symbole s; = +1 est transmis, la séquence
porteuse de 'information est une réplique exacte de la séquence de référence. Si le symbole s; = —1
est transmis, la séquence porteuse de 'information est 'inverse de la séquence de référence. La

sortie de ’émetteur est représentée par:

CL 2IM <k < (204+1)M (2.11)
er = )
SICL—_M (2l + 1)M <k< 2(l + 1)M

Au niveau du récepteur DCSK, la corrélation entre le signal regu et sa version retardée par
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M va nous permettre de décoder le symbole transmis s;. La variable de décision & la sortie du

corrélateur pour le symbole [ est:

2(+1)M—1 2(4+1)M -1
Z = Yo Themrr= ., (ex—m +ex—m)(ex +ep) (2.12)

k=(2011)M k=(2011)M
2(+1)M—1

= > (ch—m + ek—m)(siCk—n + €1)
k=(2041)M
2(+1)M—1

= ST ($1G_p + Ch_mEk + SICh_MER_M + Ek_MER)
k=(2111)M

Ou 7y, est le signal regu affecté d’un bruit blanc Gaussien. Le premier terme de ’équation
correspond au signal utile. Les autres termes sont & moyenne nulle et correspondent & du bruit et
& des interférences, nous avons deux composantes de bruit issues de la corrélation entre le bruit et
les séquences chaotiques et un terme représentant 'intercorrélation du bruit. En fixant la valeur
du seuil a zéro, les deux symboles peuvent étre aisément différenciés. En effet, si le résultat de
I'intégration est positif ou nul, le symbole transmis est +1, si par contre le résultat de 'intégration
est négatif, le symbole transmis est —1.

Le systéme DCSK a été proposé pour faciliter la détection non cohérente et plus particuliérement
pour combattre le probléme de déplacement de seuil du systéme CSK non cohérent [58]. L’avantage
majeur de ce systéme est qu’il reste le plus prometteur en terme de faisabilité d’implémentation
[58].

Plusieurs approches ont été considérées afin de calculer le taux d’erreur binaire du systéme
DCSK, I’approche la plus utilisée et celle sur laquelle nous nous sommes basé est ’approche Gausi-
enne, celle-ci considére que la sortie du corrélateur suit une distribution Gaussienne [6][59] [60].
Pour cela considérons les hypothéses suivantes:

La sortie du générateur chaotique est stationnaire. La corrélation entre ¢; et c; 1 décroit trés
rapidement & mesure que k£ augmente.

Le bruit blanc Gaussien a moyenne nulle €; est statistiquement indépendant de c; et cela quelque
soit la valeur de 7 et de j.

g; et € sont statistiquement indépendants quelque soit ¢ # j.

Précisons tout d’abord que nous avons choisis comme générateur de séquences chaotiques
Papplication Tent map définie dans le premier chapitre (voir équation 1.31).

D’apres [60], la densité de probabilité de la variable ¢ est uniforme et donnée par:
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(2.13)

En utilisant ’équation 2.13, nous pouvons calculer les moyennes et les variances suivantes:

+oo +1 U
El = / up (u)du = / §du =0 (2.14)
—00 -1
) +oo ; +1 uzd 1
] /_Ooupc(u)u /_12u 3 (2.15)
4 “+o0o A +1 u4 1
E = du = —du = - 2.1
(] /ooupc(u)u /12u z (2.16)
1
Var(c)=E|[*] - E [ = 3 (2.17)
2 4 212 4
Var(c®) = E [¢*] — E [¢7] = (2.18)
L’équation 2.12 peut s’écrire comme suit:
7z =s1A+ s+ (2.19)
ou:
2(1+1)M—1 2(1+1)M—1
v= 3 G —-A A=F S (2.20)
k=(2l+1)M k=(2l+1)M
et:
2(1+1)M—1
v = Z (CkaEk + SiC_MEL—M T+ Ek,MEk) (2.21)
k=(21+1)M

Connaissant la nature apériodique d’un signal chaotique, I’énergie du bit transmis varie d’un bit
a un autre [61], nous utiliserons alors tout au long de ce travail I’énergie moyenne par bit calculée

comme suit:
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o Puissance moyenne transmise durant une trame x Durée d’une trame (2.22)
b= Nombre de bits transmis par trame )

Le systéme proposé permet de transmettre 1 bit durant une trame composée de deux time slots
de longueur M chacun. L’énergie moyenne par bit Ej vaut alors:
Ey =2ME(c}) (2.23)
D’apreés les équations 2.20 et 2.23, nous obtenons:

A=ME|[}] = % (2.24)

En prenant en compte toutes les hypothéses précédentes, la variable de décision Z; peut étre
facilement caractérisée par sa variance Var(Z;) qui peut étre estimée en calculant la variance de
s1% + 7, telle que:

Var (Z) = Var (sp + ) = Var () + Var(7)

Nous avons:

_AM  E}

Var(y) = MVar [cz] =M(E [ci] —F [ci]z) = " (2.25)

Sachant que: Var(e) = % et que les trois termes de v sont indépendants, la variance de -y est:

MNy  MN?
Var(y) = —2 4 2250 (2.26)
3 4
En utilisant I’équation 2.23, I’équation 2.26 devient:
EyN Ng
Var(y) = =222 4 M=0 (2.27)
2 4
Var (7)) = | BoNo /NG (2.28)
WA= 5m T e 4 '

Le taux d’erreur binaire peut étre calculé comme suit:
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A

1 E, 2F,  MNp\ !
= erf v ) (1
g ¢ \/<4N0> < TN T 2Eb>

Ou erfc(.) est la fonction d’erreur complémentaire définie dans [62] comme suit :

erfc(x) = 2 /00 e dt (2.30)
™ T

Le systéeme DCSK présente quelques inconvénients majeurs. Le débit de transmission est ré-
duit de moitié, puisque le systéme DCSK utilise la moitié du temps de transmission & envoyer les
séquences de références. Aussi, transmettre deux fois une méme séquence peut nuire a la sécu-
rité. Afin d’y remedier, au prix d’une complexité plus ou moins elevée, d’autres systémes ont été
proposés par la suite. Par exemple, dans [6], le systéme CDSK est proposé afin d’assurer une
transmission continue sans utiliser de composants delay lines. Dans [63], la sécurité du systéme
DCSK est améliorée en procédant a des permutations qui permettent d’éliminer les similarités entre
la séquence de référence et la séquence porteuse d’information. Dans [64], le systéme quadrature
chaos shift keying est proposé, ou deux séquences chaotiques parfaitement orthogonales, obtenues
par transformée de Hilbert, sont utilisées pour transmettre deux bits d’information en deux time
slots consécutifs. Ceci permet une efficacité spectrale deux fois plus élevée que celle obtenue par
le systéme DCSK. Le systéme Improved DCSK (I-DCSK) proposé dans [65] permet une méme
amélioration du débit, en utilisant cette fois-ci une opération d’inversement temporel pour obtenir
deux séquences chaotiques orthogonales. Dans [66], le systéme phase-separated DCSK est proposé,
ou la séquence de référence est envoyée en tant que composante en phase et la séquence porteuse
d’information en tant que composante en quadrature, ce principe permet d’assurer une transmis-
sion simultanée et paralléle des deux séquences. Dans [67], Xu et Wang proposent le systéme code
shifted DCSK (CS-DCSK), ou la séquence de référence et la séquence porteuse d’information sont
séparées par des codes de Walsh et sont transmises durant un méme time slot. Dans [68], une
extension du systéme CS-DCSK, nommée high data rate DCSK (HCS-DCSK) est proposée afin
d’obtenir un meilleur débit de transmission. Dans ce systéme, N bits d’information sont mod-
ulés séparement par N séquences chaotiques différentes, la somme de tous ces signaux est ensuite

multipliée par une nouvelle séquence chaotique et transmis au cours d’un méme time slot. Cette
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derniére est considérée comme séquence de référence, les N autres séquences sont supposées connu
du récepteur, rendant ainsi le systéme cohérent. Une premiére version de ce systéme, nommée HCS-
DCSK1 consiste & transmettre la somme de la séquence de référence et de la séquence porteuse
durant un méme time slot. La seconde version, nommée HCS-DCSK2, a pour principe de trans-
mettre la séquence de référence comme composante en phase et la séquence porteuse d’information
comme composante en quadrature ce qui a permis de réduire les interférences. Dans cette méme
optique d’amélioration du débit, les systémes M-ary DCSK (M-DCSK) [69], differentially DCSK
(D-DCSK) [70], High efficiency DCSK (HE-DCSK) [9] et le systéme hybrid DCSK-CDSK [71] sont
proposés. Dans [72], le systéme secure multicarrier DCSK est proposé, le principe de ce systéme
consiste a combiner les systéeme OFDM [73] et DCSK afin d’assurer une robustesse face a un canal
multi-trajets a évanouissement et de combattre les interférences bande étroite. Dans ce systéme,
N =2M (ou M est le facteur d’étalement) sous-porteuses permettent de transmettre les 2M chips
du symbole DCSK. Les chips sont aussi intercalés en temps et en fréquence afin d’éliminer les
similarités entre la séquence de référence et la séquence porteuse et d’améliorer ainsi la sécurité du
systéeme DCSK. Plus récemment, un nouveau systéme multicarrier DCSK (MC-DCSK) est proposé
dans [74], on aucun composant delay lines n’est utilis¢, ce systéme permet d’accroitre efficacité
spectrale et consomme moins d’énergie en comparaison au systéme DCSK.

Les performances du systéme DCSK dans un environnement de propagation sujette & évanouisse-
ment sont étudiées dans [75]. Les performances du systéme DCSK associé a de nombreuses tech-
nologies telles que MIMO, SIMO et dans le cadre d’'une communication coopérative sont étudiées
respectivement dans [76], [77] et [78].

Une étude des performances (TEB) du systéeme DCSK en utilisant des séquences chaotiques
issues de différentes applications chaotiques est réalisée dans [79].

Dans la suite, nous détaillons plus particuliérement certains des systémes précédents, et, no-

tamment, les systémes proches de notre contribution dans le chapitre III.

Correlation Delay ShiftKeying

Le systéme Correlation Delay Shift Keying (CDSK) a été proposé dans [6] par Sushchik et al. Il est
considéré comme un dérivé du systéme DCSK. En effet, trés peu de différences existent entre les
deux systéemes. Une des différences majeures est que le signal transmis est égal a la somme entre
le signal de référence et le signal chaotique modulé retardé par un délais L, pas forcément égal a

M (facteur d’étalement) comme c’est le cas dans le systéme DCSK, tel que:
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Fig 2-11: Systéme de transmission CDSK.
€ = Ck + S|Cr—L, ou S| = +1 (2.31)

Le composant Switch utilisé entre les deux signaux dans le systéme DCSK (figure 2-10) est
remplacé par un additionneur, ce qui nous permet d’avoir une opération de transmission en continu.
Le schéma du systéme CDSK est montré dans la figure 2-11.

Nous pouvons constater qu'un signal n’est jamais retransmis deux fois de suite, ce qui rend
le systéme moins sujet aux interceptions. A cause de la corrélation non nulle qui existe entre les
différents signaux chaotiques, les performances en taux d’erreur binaire sont moins bonnes que
celles du systéeme DCSK. Au niveau du récepteur CDSK, la corrélation entre le signal recu et celui
retardé par L va nous permettre de décoder le symbole transmis. La variable de décision a la sortie

du corrélateur pour le symbole [ est:

(I+1)M—1 (I+1)M—1

Z; = Z Th—LTk = Z (ek,L + Ek,L)(ek + Ek) (2.32)
IM M

(I+1)M—1

= > (ch—r+ si—1¢k—2r +ek—1)(Ck + SiCh—1 + €k)
IM

(I+1)M—1

= S s+
IM
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ou:

(I4+1)M—1
vy= > (Ch—rCk+Ch_LEL+SI—1Ck—2LCk+SI1—151Ck—2LCh—L+S1—1Ck—2LEk+ChEk—L+SICkh—LEk—L+
M
€k—LEk)

Le premier terme de ’équation correspond au signal utile, les termes restants correspondent &
du bruit et a des interférences. Nous avons trés exactement, trois termes d’interférences intersym-
boles issues de la corrélation entre deux séquences chaotiques différentes, quatre composantes de
bruit issues de la corrélation entre le bruit et les séquences chaotiques et un terme qui représente
I'intercorrélation du bruit.

En utilisant la méthode de I'approximation Gaussienne et en prenant en compte toutes les
suppositions de la sections précédente, nous calculons le TE'B du systéme CDSK.

L’équation 2.32 peut s’écrire comme suit:

Zp = sjA+ s+ (2.33)
ou:
(+1)M -1 (H+1)M—1
p= S d-A A=E| Y ¢ (2.34)
IM IM
En supposant que L > M comme dans [6], nous avons:
Ey =2ME(c3) (2.35)
D’apres les formules 2.34 et 2.35, nous obtenons:
E
A=ME[d] =3 (2.36)
Comme pour le cas du systéeme DCSK, la variance de la variable de décision vaut:
Var(Z)) = Var (sip +7) = Var (¢¥) + Var ()
Avec:
2 4M  E?
Var(y) = MVar [c}] = M(E [¢;] — E[}]) = = 5—]\54 (2.37)
Sachant que: Var(e) = % et que 'auto-corrélation entre les huits termes de v vaut zéro, la
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variance de -y est:

M 4MN, MN?
Var(y) = 5+ = + = (2.38)

En utilisant la formule 2.35, I’équation 2.38 devient:

3E? MN?
1% =2 1 BN 0
ar (7) AN + LpNo +
Par conséquent:
Var(z) = 25 4 g, + MG (2.39)
ar 1) = 20M b1iVO .
Le taux d’erreur binaire pour le bit décodé peut étre calculé comme suit:
TEB Phty>A) = terfe (D (2.40)
= = —erfc .
CDSK 7 2 2War (¢ + )

1 E, 19E,  MNy\ *
= Zef =2 ) (1
9o \/<8Ng> ( * 2onoa T R, >

Une étude des performances en taux d’erreur binaire du systéme CDSK pour différentes appli-

cations chaotiques a été réalisée dans [80].

Frequency Modulated Differential Chaos Shit Keying

En plus de toutes les failles du systéme DCSK citées précédemment, vient s’ajouter la variation
de I’énergie d’un symbole d’une durée symbole T a 'autre. Cela peut augmenter le taux d’erreur
binaire et par conséquent dégrader les performances du systéme de communication. Le systéme
Frequency Modulated- Differential Chaos Shit Keying a été proposé par Kolumban et al [81] afin
de résoudre ce probléme. Son principe consiste & transformer par modulation de fréquence le signal
chaotique en une onde & énergie constante. Le schéma du systéme FM-DCSK est semblable a celui
du systéeme DCSK, a quelques différences préts. Un générateur FM est placé aprés le générateur
de chaos et est alimenté par ce dernier afin de produire un signal chaotique FM a énergie constante
(Figure 2-12). Tout comme le systéme DCSK, le systéme FM-DCSK permet une faible efficacité
de transmission. Dans [82], Ning et Junyang utilisent 'orthogonalité des codes de Walsh afin

d’améliorer le débit de transmission et le taux d’erreur binaire du systéme FM-DCSK.
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Fig 2-12: Générateur de signal chaotique FM.

Les performances du systéme FM-DCSK ont également été étudiées dans des milieux de prop-
agation a trajets multiples sujets a évanouissement dans [83] et [84].
Le principe de la modulation de fréquence a également été appliqué au systéme CDSK dans

[85] par Ding et Wang.

Quadrature Chaos Shift Keying

Le systéme Quadrature Chaos Shift Keying a été proposé par Galia et al [64]. 11 est considéré comme
une version a quatre niveaux du systéme DCSK qui permet de doubler les débits de transmission de
ce dernier. Durant chaque période symbole T, deux séquences chaotiques sont transmises. Notons
par c(t) la séquence chaotique de référence & moyenne nulle transmise durant la premiére demie
période du [*"¢ symbole [ZT s, (1 + %)T 5[ en partant de [ = 0. La séquence porteuse d’information
est transmises durant la deuxi¢me demie période du "¢ symbole [(I + )T, (I + 1)T[ et permet
de véhiculer cette fois-ci deux bits d’information by et bs.Ceci peut étre réalisé au moyen de deux

séquences chaotiques orthogonales ¢y (t — T5/2) et c(t — T5/2):

® VEpc(t) IT, <t < (l+ 3T, (2.41)
VB, (bie (t = Z) + by (t— %)) I+ LT, <t<(+1)T, '

ou Ej est I’énergie par bit.

c(t—Ts/2) est une version retardée de Ts/2 du signal ¢(t). ¢y (t—Ts/2) est obtenu en appliquant
une transformée de Hilbert au signal ¢(t — Ts/2). Rappelons que la transformée de Hilbert d'un
signal réel est obtenue en introduisant un déphasage de m/2 a chaque composante fréquentielle.

Au niveau du récepteur, c(t — Ts/2) et cy(t — Ts/2) sont estimés a partir du signal re¢u durant
la premieére demie période symbole. Notons respectivement par ¢(t — Ts/2) et ¢y (t — Ts/2) ces
estimations. La corrélation du signal recu durant la seconde demie période symbole avec les signaux

estimés est ensuite réalisée. Le symbole correspondant aux deux bits d’information est ensuite
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Fig 2-13: Systéme de transmission QCSK

décodé par un algorithme de décision approprié basé sur la sortie des deux corrélateurs.
La figure 2-13 montre le principe de la modulation et de la démodulation QCSK. Nous pouvons
considérer le systeme QCSK comme étant deux systémes DCSK. Le premier est associé au signal

c(t — Ts/2), tandis que le second est associé au signal cg(t — Ts/2).

P-DCSK

En plus de toutes les failles du systéme DCSK citées précédemment, ce dernier permet facilement a
une tierce personne de déterminer la fréquence des bits a partir du signal transmis, ce qui compomet

la sécurité du systéme.

En effet, si nous tragons la magnitude des composantes fréquentielles du signal DCSK conven-
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Fig 2-14: Systéme DCSK basé sur la permutation

tionnel elevé au carré pour M = 100 et 10 bits & transmettre, comme il est montré dans la figure
2-15-(a), nous remarquons que la valeur spectrale tend vers zéro a des fréquences multiples impaires
de la fréquence bit. Cela permet de récupérer le débit binaire du systéme. Afin de remédier a ce
probléme Lau et al. ont proposé dans [63] un systéme DCSK basé sur la permutation, oi comme
montré sur la figure 2-14, chaque bloc du signal subit une transformation avant d’étre transmis. Au
niveau du récepteur, le signal va subir la transformation inverse afin de retrouver le signal d’origine.
La démodulation des bits sera ensuite effectuée normalement.

L’objectif de ces blocs supplémentaires est d’éliminer les informations sur le débit binaire du
spectre fréquentiel. A partir de la figure 2-15-(b), nous pouvons déduire qu’aprés permutation au-
cune information sur le débit binaire ne peut étre extraite a partir du spectre et que par conséquent
la sécurité du systéme DCSK est améliorée tout en gardant le méme taux d’erreur binaire et le

méme débit.

HE-DCSK

Le systéeme High Efficiency Differential Chaos Shift Keying a été proposé par Hua et Guo [9]. Dans
ce systéme deux time slots de durées similaires, égales & M, formant une trame de données, sont
alloués séquentiellement a une séquence de référence et & une séquence porteuse d’information. Les
séquences utilisées dans cette proposition sont de nature chaotique. Chaque séquence porteuse
permet de véhiculer deux bits d’information modulés séparément par deux séquences chaotiques
différentes, la résultante de la somme des deux séquences chaotiques modulées constitue la séquence

porteuse d’information. Le signal transmis correspond a:

Ck 2IM <k<(2Ql+1)M
er = (2.42)
borck—nr + barpick—sy RU+1DM <k <2(l+1)M

Transmettre deux bits d’information en deux time slots permet de diviser la durée d’un bit

par deux par rapport au systéme DCSK et d’accroitre son efficacité spectrale. De plus, ’énergie
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Fig 2-16: Systéme de transmission HE-DCSK

moyenne par bit est réduite, ce qui permet d’avoir un bien meilleur TEB que celui obtenu pour le
systéme CDSK dans tous les cas et un T'E B meilleur que celui du systéme DCSK pour des rapports
Ey/Np modérés. Ce systéme accroit aussi la sécurité du systéme DCSK puisqu’un signal chaotique
n’est jamais transmis plus d’une fois.

Le schéma de modulation et de démodulation équivalents & ce systéme est montré dans la figure
2-16.

Au niveau du récepteur, la corrélation entre le signal transmis et ses deux versions retardées
par M et 3M respectivement, nous permet de retrouver les bits d’information be; et by 1. Sachant
que le taux d’erreur binaire est similaire pour les deux bits, nous avons choisis de le calculer pour
le bit boy.

La variable de décision a la sortie du premier corrélateur est:
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2(1+1) M —1 2(1+1)M—1

Zy = Yoo Themre= >, (ep—m +ep—m)(er +er) (2.43)
k= (204+1)M k= (21+1)M

2(1+1)M -1

= Yo (ch—nr +ep—nr)(bauck—nr + bar1ck—3n + €k)
k= (20+1)M

2(1+1) M —1

= by > Gom+
k= (21+1)M

(I+1)M—1
o vy = Zk glﬂ) v D2141Ck—nck—3n + Cp—mEk + barck—nEk—n + bt 1Ck—3MER—M + Ek—MER

Le premier terme de ’équation 2.43 correspond au terme utile, les termes restants représentent
soit des interférences soit du bruit.
En nous basant toujours sur la méthode d’approximation Gaussienne, nous allons calculer le

taux d’erreur binaire du systéeme HE-DCSK. L’équation 2.43 peut s’écrire comme suit:

Zoyt = by A+ bytp +v (2.44)
(I+1)M—1 (I+1)M—1
ow Y = Zk +2z+1 Choy —Aet A= E[Zk +2§+1) ol

Deux time slots nous permettent de transmettre deux bits d’information, 1’énergie moyenne par
bit vaut alors: Ej = §ME(cz)
2E
Dow: A= ME|c;_,,] ="

La variance de la variable de décision est calculée comme suit:

Var(Zy) = Var(byy +v) = Var(y) + Var(y) (2.45)

Si application Tent map est utilisée, la variance de 1) peut facilement étre calculée et vaut:

) = M 16F, (2.46)

Var(y) = MVar [c}] = M <E [ct] — E[c} TRV

Sachant que: var(e) = % et que les cings termes de v sont indépendants, la variance de -y est:

Var(y) = (2.47)

M MNy, MN} 4E? MN?
— = EyN,
9 + 5 1 i + LpNo +

Rappelons que le taux d’erreur binaire du systéme HE-DCSK est équivalent au taux d’erreur

binaire de I'un des deux bits décodés b ou boyy 1, il vaut:
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1 A
TEBHEfDCSK = P(l/] +v > A) = 561‘]‘:0( 2Va7'(¢ n 7)) (248)

1 E, (9 9 E, 9MNy\ !
= —erfc — | =+ — 4+
2 4N, \8 " 10M N, ' 32E,

Il est clairement visible que le schéma du systéme HE-DCSK est plus complexe par rapport

a celui du systéme DCSK. Afin de réduire cette complexité Hua et Guo ont proposé dans [86] le
systéeme

Reference modulated differential chaos shift keying (RM-DCSK). Briévement, le principe de ce
nouveau systéme consiste & moduler la séquence chaotique transmise durant le premier time slot
par un premier bit d’information. Cette séquence modulée constitue une séquence de référence a
un second bit transmis durant le deuxiéme time slot. La séquence permettant de démoduler le
premier bit est transmise également durant le second time slot. Malgré les quelques modifications
apportées au systéme initial, ’expression du TEB et les performances sont restés inchangées, par

contre, le nombre de composants utilisés est largement réduit.

Systéme DCSK-CDSK hybride

Dans [71], une combinaison hybride des deux systémes DCSK et CDSK est proposée. Cette derniére
permet d’avoir de meilleures performances en T'E'B que celles obtenues par le systéme CDSK ainsi
qu’un meilleur débit que celui du systéme DCSK. Dans ce systéme, une trame de données est
constituée d’une séquence de référence et de deux séquences porteuses d’information permettant
chacune de véhiculer un bit d’information. Les longueurs des trois séquences sont identiques et
vallent M, ou M est le facteur d’étalement. La séquence de référence est constituée de la somme
des deux séquences chaotiques identiques dont 'une d’entre elles est avancée d’un délais fixe N, tel

que N > M. Le signal émis correspond a:

Ck + Ch4N BIM<k<@Bl+1)M
ek =14 bycr_ns Bl+1)M <k<@3l+2)M (2.49)
bary1Ck+ N—2M <3l + 2)M <k< (3l + 3)M

La structure de ’émetteur et du récepteur est montrée dans la figure 2-17.

La sortie du premier corrélateur est formulée comme suit:
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Fig 2-17: Systéme de transmission DCSK-CDSK hybride.
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(31+2)M—1 (31+2)M—1
Zy = Yo rheemrr= ., (ex—m +ep—nm)(er +eg) (2.50)
k=(311.1) M k=(311.1) M
(3142)M—1
= > (h—m + chrN—m + Er—nr)(barcr—nr + €k)
k=(3111) M
(3142)M—1

= b2[ Z C%,M +
k=(3l+1)M

. (31+2)M—1
O v = 37 (3141)m Ch—MEk+ + D2Ck—MChi N—M + Chy N—MEk + D2Ch—MEk—M + Ek—MER

La formule précédente peut s’écrire comme suit:

Zgl = bglA + bglw + Y (2.51)
(31+2)M -1 3+2)M—1
Ou: ¢ = Z 3l)+1 Choy —Aet A=E| ( (3l)+1) Chnl-

Trois time slots nous permettent de transmettre deux bits d’information. L’énergie moyenne
par bit vaut alors: E, = 2M E(c?)
E
Dow: A= ME[c;_,,/| =%
La variable de décision peut étre facilement caractérisée par sa variance Var(Zy), qui peut étre

estimée en calculant la variance de bgji) + ~,telle que:

Var(Zy) = Var(byy +v) = Var(y) + Var(y) (2.52)

Si application Tent map est utilisée, la variance de 1 vaut:

Var(y) = MVar [ci] =M(E [Ci] —-F [C%]Q) = — (2.53)

Sachant que: Var(e) = % et que les cings termes de v sont indépendants, la variance de 7 est:

EZ 3 M N2
°E.N 0 2.54
Var(y) = 4M+ »No + 1 ( )
Donc:
Var(Za) = 2Eb 4 3 g vy 4+ MNG (2.55)
22 = 5opr T A0 Ty ‘

De la méme maniére Var(Zy41) peut étre retrouvée. Sachant que Var(Zy1) = Var(Zy), nous
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obtenons le T'E'B suivant:

1 A
TEByeg_posk = P(w +v> A) = ierfc( 2Var(w n 7)) (256)

1 E, 18 E, 2MNp\ !
— Zerf Zh gy 05
9o \/N0< 5N, T B )

2.3 Comparaison des performances de quelques systémes perti-

nents

Les systemes: DCSK; CDSK; HE-DCSK et DCSK-CDSK hybride ont été notre source d’inspiration
et nous ont guidé vers ’élaboration du systéme proposé dans le chapitre ITII. Nous allons alors com-
mencer par tracer les courbes représentant le TEB associé aux quatre systémes cités précédemment
et cela pour différents facteurs d’étalement. Nous avons choisis pour nos simulations de grands
facteurs d’étalement (M = 100, M = 300, M = 500) puisque les tres petits facteurs d’étalement
présentent trés peu d’intéréts dans ce type d’application.

D’aprés la figure 2-18, pour les trois facteurs d’étalement, le systéme CDSK est toujours moins
performant que le systéme HE-DCSK de 'ordre de 2 — 3dB. Cela s’éxplique par une présence
plus importante d’interférences (signal-signal et signal-bruit) a la sortie du corrélateur du systéme
CDSK. Nous constatons aussi cela pour le systéme DCSK-CDSK hybride puisqu’il montre de moins
bonnes performances de 'ordre de 1 & 1.5dB environ par rapport au systéme HE-DCSK, la raison
revient cette fois-ci & une énergie moyenne par bit qui est plus importante dans le cas du systéme
hybride.

Cependant, si nous comparons les performances des systémes HE-DCSK et DCSK, nous remar-
quons que pour un petit rapport signal sur bruit, les performances du HE-DCSK sont meilleures
d’environ 1dB, ce qui provient du fait que les interférences sont minimes devant un niveau de bruit
élevé et devant le gain apporté par la réduction de 1’énergie moyenne par bit. En effet, le systéme
HE-DCSK a permis de réduire I’énergie moyenne par bit de 2M E (ci) a %M E (ci), ce qui correspond
a un déplacement horizontal de la courbe de 1.25dB. A mesure que nous diminuons le niveau de
bruit, les interférences prennent le dessus. Un rapprochement entre les deux courbes est observé
en faveur du systéme DCSK. Ainsi, pour E,/Ny > 17dB, le systétme DCSK dépasse légérement le
systeme HE-DCSK.
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Fig 2-18: Comparaison des performances en TEB de quelques systémes pertinents, (a) M = 100,

(b) M = 300, (c) M = 500.
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Plus nous augmentons la valeur du facteur d’étalement M, plus les performances des quatres
systémes se dégradent, ceci est causé par I’énergie du bruit et les interférences bruit-signal qui
deviennent plus importantes. Aussi, plus nous augmentons M et plus nous diminuons le bruit, plus
un écart entre le systéme HE-DCSK et DCSK se creuse, cela revient & une différence qui devient
de plus en plus importante entre les interférences et les énergies du bruit des deux systémes.

Si nous comparons les performances en terme d’efficacité spectrale, le HE-DCSK assure la
meilleure efficacité spectrale puisqu’il permet de transmettre le plus grand nombre de bits en un

minimum de time slots.

2.4 Conclusion

L’objectif principal de ce chapitre a été de réaliser un état de ’art des systémes de communications
chaotiques. La premiére partie de ce chapitre a été consacrée aux systémes a récepteurs cohérents,
la seconde fit réservée aux systémes a récepteurs non cohérents. Rappelons qu’un systéme cohérent
doit reproduire la séquence chaotique de référence afin de démoduler I'information transmise tandis
qu’un systéme non cohérent peut démoduler I'information sans regénérer localement la séquence
de référence.

Nous tenons tout de méme & préciser que les systémes & récepteurs cohérents sont quelque peu
irréalistes, vu la difficulté de la synchronisation en présence de bruits importants. En revanche,
transmettre une méme séquence deux fois de suite, semble nuire & la sécurité de certains systémes
non cohérents.

Au cours de ce chapitre nous avons plus particuliérement détaillé certains systémes de trans-
mission chaotiques, dont les systéemes DCSK, CDSK, HE-DCSK et DCSK-CDSK hybride. Une
étude comparative des performances en TEB et en débit de transmission a révélé que le systémes
HE-DCSK surpassait le reste des systémes dans la majorité des cas.

Tous ces systémes de type DCSK ont été détaillés car ils nous ont servi a élaborer la proposition

originale d’un nouveau systéme chaotique qui sera développé dans le chapitre III.
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Chapitre 3

VHE-DCSK: Very High
Efficiency-DCSK

3.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous proposons le nouveau systéme de communication non cohérent very high
efficiency differential chaos shift keying (VHE-DCSK) [87]. Ce dernier représente une généralisa-
tion du systéme HE-DCSK & un nombre quelconque (V) de bits transmis par trame. L’intérét
prépondérant de ce nouveau systéme est qu’il permet largement d’améliorer 'efficacité spectrale
des systémes DCSK et HE-DCSK. L’expression du taux d’erreur binaire approximée de ce systéme
est proposée en utilisant la méthode d’approximation gaussienne. Des simulations réalisées dans un
environnement & bruit blanc additif Gaussien (BBAG) ont montré une parfaite adéquation entre
les expressions analytiques et les simulations pour de grands facteurs d’étalement. Les simulations
du systéme, pour différentes valeurs de N et pour différentes efficacités spectrales, ont clairement
montré que pour un faible rapport signal sur bruit, le systéme proposé présente des performances
en taux d’erreur binaire légérement meilleures que celles du systéeme DCSK, tout en assurant une
bien meilleure efficacité spectrale. Il assure aussi une meilleure sécurité que le systéme DCSK,

puisqu’une séquence chaotique n’est jamais retransmise une seconde fois.
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3.2 Description du systéme VHE-DCSK

Dans ce nouveau systémes, une trame de données est constituée de deux time slots de tailles simi-
laires et de durées égales & M x T, ou M est le facteur d’étalement, T, est la période d’échantillonage
ou la durée d’un chip (Voir la figure 3-2). Le premier time slot permet de véhiculer la séquence de
référence qui sert & démoduler une partie de I'information transmise. Le second time slot permet
de véhiculer N bits d’information, ou chacun est modulé séparément par une séquence chaotique
différente. Une de ces séquences chaotiques correspond & la séquence de référence transmise durant
le premier time slot de la trame en cours, les (N — 1) autres séquences chaotiques correspondent
aux séquences de références transmises durant les (N — 1) trames précédentes, la somme de tous ces
signaux modulés sera transmise durant le second time slot. Ainsi, le temps de transmission d’un bit
est divisée par N par rapport au systéme DCSK, ce qui permet d’assurer un débit N fois supérieur,
tout en occupant une méme bande spectrale. Ce systéme permet aussi d’assurer une sécurité

comparable a celle du systéme proposé dans [63], sans avoir a rajouter de blocs supplémentaires.

3.2.1 Emetteur

La structure de I’émetteur se compose d’un générateur de séquences chaotiques et de N composants
Delay lines, comme montré sur la figure 3-1. La complexité du systéme évolue proportionellement
au nombre N de bits & transmettre. Pour N =1 et N = 2, la structure de I’émetteur correspond
respectivement a celle des systéemes DCSK et HE-DCSK.

Durant tout le chapitre, les vecteurs vont étre écrits en gras et les échantillons en normal. &
représente dorénavant le numéro du time slot et n le numéro du chip.

Les échantillons chaotiques sont: ¢, (n = —o0, ..., +00).

Durant le time slot numéro k, tel que k est pair, une séquence chaotique de longueur M est
transmise. Le signal chaotique transmis est représenté par un vecteur de dimension (1 x M) et

correspond &:

Cr = [ckm, CkM+15 - Chrr(m—1))s (K pair) (3.1)

Les échantillons du signal porteur de données sont: e, (n = —oo, ..., +00).
Durant le time slot numéro k, tel que k est impair, les données sont transmises.

Le signal émis est représenté par un vecteur de dimension (1 x M) et correspond a:
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Fig 3-1: Structure de ’émetteur du systéme VHE-DCSK.
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by+10- Référence k+..+ by ovp)- Référence k-2(N-1)

Fig 3-2: Structure des trames transmises.
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Fig 3-3: Structure du récepteur.

Ek = [ekM, CEM+1y -y 6kM+(M,1)], (k} impair) (32)

Les données transmises durant le k™ time slot (k impair) sont: by ,(u = 0,...,N — 1), oi N

est le nombre de bits transmis dans des intervalles de temps impairs.

N—1
Er= Y bpuCr_2u—1 (3.3)
u=0
ou:
N-1 .
ekM+i = 2. bkuClh—2u—)m+i »1=0,1,..., M —1 (3.4)
u=0

Le signal transmis durant le time slot k& quelconque est aussi représenté par un vecteur de

dimension (1 x M):

Ck,  (k pair)
Sk = [skMs SkM+1, -+ Sk (M-1)] = (3.5)
Ej, (k impair)

3.2.2 Récepteur

Le récepteur adopté dans cette proposition est de type non cohérent. Il est basé sur la corrélation
entre les différents signaux chaotiques de référence et le signal porteur d’information. La figure
3-3 montre la structure du récepteur proposé, ot chaque branche permet de démoduler un bit
d’information. Dans tout ce qui suit, nous supposerons que le récepteur connait parfaitement le

début de chaque time slot. Ce type de synchronisation est facilement réalisé en se basant sur les
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propriétés d’autocorrélation du sigal recu.

Le signal recu a la sortie du canal BBAG est donné par:

Tn = gSn +En (36)

ou g est le gain du canal.

Dans un premier temps, nous prenons g = 1 pour ce type de canal.

rn, sont les échantillons regus aux temps n X T,. &, est un bruit blanc additif Gaussien station-
naire, de moyenne nulle et de variance %

Du coté du récepteur, une détection par corrélation est adoptée afin d’extraire chaque informa-
tion. Le vecteur regu Ry, (1 x M) sera alors multiplié par la transposée du vecteur Ry_o,-1 (1 X

M).La sortie Zy, du corrélateur, qui va permettre de retrouver le p'e™e bit du k"¢ time slot (k

impair) est présentée comme la partie réelle du produit, telle que:

Zip=R[ReR{_9p 1], p=0,1,.,N -1

Ou T est V'opérateur de transposition et R[.] est la partie réelle.

Zyp = RgR{_g 4, p=0,1,.,N—1 (3.7)
M-1
= Zo (exrrti + Exprri) X (C(k—2p—1)M+z‘ + 5(k—2p—1)M+i)
1=
M-1 N-1
= ZO ( ZO bk uC(k—2u—1)M+i t EkM+i) X (Clk—2p—1)M+i T Ek—2p—1)M 1)
=0 u=
M1,
= bip Z; Clk—2p—1)M+i + Vi p.
1=
ou
M—-1N-1 M-1N-1
Tep = Z% Zo bk uC(k—2u—1) M +iC(k—2p—1)M+i + Z% Zo Dk uC(k—2u—1) M€ (k—2p—1) M+i (3-8)
i= z¥p =0 u=
M-1 M-1
+ 2) ELM~+iC(k—2p—1)M+i T+ 'Zo EEM+i€ (k—2p—1)M+i
1= 1=

Le premier terme de 1’équation 3.8 correspond au terme utile, a partir duquel il est facile de
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retrouver 'information. En fonction de la valeur du bit transmis, +1 ou -1, ce terme sera positif
ou negatif. Les termes restants représentent du bruit et des interférences intrasymbole. Nous avons
tres exactement (N — 1) composantes d’interférence intrasymbole issues de la corrélation entre des
séquences chaotiques différentes, (/N +1) composantes de bruit issues de la corrélation entre le bruit
et les séquences chaotiques et un dernier terme représentant la corrélation du bruit avec lui méme.
Le signal utile correspond a I’énergie du signal chaotique de référence, calculée durant un time slot.
Connaissant les propriétés des séquences chaotiques, cette énergie peut varier d’un bit & un autre,
ce qui peut étre considéré comme une source de perturbations. Chacun des bits peut étre décodé

en utilisant le principe de I’équation suivante:

brp = Sign(Z,) (3.9)

3.2.3 Implémentation de I’émetteur et du récepteur

Les figures 3-3 et 3-1 représentent respectivement les structures fonctionnelles du récepteur et
de I’émetteur. Celles-ci reposent sur 1’'utilisation des composants delay lines, qui demeurent trés
compliqués a implémenter analogiquement. Dans le but de réduire au maximum cette complexité,
une implémentation numérique peut étre adoptée. Au niveau de I'émetteur, I'implémentation
numérique requiert:

- A chaque time slot: génération de M échantillons chaotiques en utilisant ’équation 3.10.

- Stockage des M échantillons chaotiques dans une zone mémoire (au total N x M échantillons
chaotiques doivent étre stockés).

- Génération du signal s, en utilisant les équations 3.2 et 3.3, ou les échantillons chaotiques
transmis durant les trames précédentes seront récupérés & partir de la mémoire de stockage corre-
spondante.

- Conversion numérique/analogique (DAC) du signal s,,.

Du coté du récepteur, le signal recu, issu du canal de propagation, passe a travers un convertis-
seur analogique/numeérique (ADC). Pareillement, une mémoire de taille M x N est nécessaire afin

de procéder au calcul de la variable de décision Z ;, a I’aide de I’équation 3.7.
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3.3 Analyse des performances du systéme VHE-DCSK dans un

contexte mono-utilisateur

L’approche gaussienne étudiée dans [6][59][88] est utilisée dans cette section afin d’évaluer les per-
formances théoriques du systéme proposé VHE-DCSK en terme de taux d’erreur binaire. Il est
bien connu que cette approche donne de meilleurs résultats pour de grands facteurs d’étalement, ce
qui est souhaitable lors d’un scénario typique de communication & étalement de spectre. Pour des
facteurs d’étalement plus petits, d’autres approches, que nous n’aborderons pas ici peuvent étre
utilisées[59][89).

Dans le reste de ce chapitre, 'application de Chebyshev de second ordre (CPF) est choisie pour

sa simplicité a générer des séquences chaotiques. Cette application est définie comme suit:

Chp1=1—2¢3 (3.10)

ott —1 < ¢p. < +1.
Les séquences chaotiques issues de cette application sont ensuite normalisées afin d’obtenir une

séquence a moyenne nulle est de variance égale a un.

E[ck] =0, Var[e,] = E[c}] =1 (3.11)

ou E[.] est I'espérance mathématique et Var|.] est la variance.

Les moments d’ordre supérieur ont été calculés dans [58] et sont égaux a: Var[ci] = 0.5.

Au niveau de I'équation 3.7, les termes de bruits et d’interférences v;, , peuvent étre considérés
comme Gaussiens, si le théoréme de la limite centrale peut étre appliqué. Ceci peut étre vérifié pour
de grandes valeurs de M, puisque la corrélation entre les échantillons ¢; et ¢; décroit rapidement

et g; est indépendant de ¢; (Vi,Vj) . L’équation 3.7 peut s’écrire comme suit:
Zikp = bep A+ beph + Vi (3.12)

ol

M1
Y= 2) Clh—2p-1)Mi — A

1=

et
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M1
A=E| > Clk—2p—1)M+i (3.13)

Le systéme proposé permet de transmettre N bits en deux time slots consécutifs. L’énergie
moyenne par bit Ej vaut alors:
M(N +1)

By= B[] =

M(N +1)

> (3.14)

D’apres les équations 3.14 et 3.13, il est facile d’obtenir

NE,
_ 2 _ b
A=ME [C(k—Zp—l)M-I—i] =N+

En prenant en compte toutes les hypothéses précédentes et en nous basant sur les résultats
obtenus dans [6], [9], 'intercorrélation entre tous les termes de ’équation 3.7 vaut zéro. La variance

de la variable de décision Z ;, peut étre facilement éstimée en calculant la variance de bg 9 + vy,

telle que
Var[Zy, = Var [bhpzb + ’yk,p] =Var Y]+ Var [’Ykp] (3.15)
ou
N2E?
Var [w] = MVar |:C%k—2p—l)M+i:| = W_ﬁl)? (316)
Sachant que le bruit a une variance de %, nous obtenons
EXN%(N—-1) NEWN; MN?
Var ) = 2o W) o 0 (3.17)

M(N +1)? 2 4
Les performances en TEB calculées pour tous les bits décodés sont similaires, par conséquent,

le TEB du systéme VHE-DCSK est donnée par:
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TEBppac = P+, > A) (3.18)

= 0.5erfc #
2Var [ka]

E E,(2N — 1 1+ N)2  MNo(N +1)2\ !
= 0.5erfc b at ) + ( + ) + oV +1)
N2N, N2NoM N3 2N4E,

ou erfc(.) est la fonction d’erreur complémentaire [62].
Si nous remplagons N par 2 et 1, respectivement, nous obtenons les expressions respectives du
TEB des systémes HE-DCSK [9] et DCSK [7]de la literature quand I’application de Chebychev est

utilisée.

3.4 Analyse des performances du systéme VHE-DCSK dans un

contexte multi-utilisateurs

Cette section permet d’étendre I’estimation du taux d’erreur binaire du systéme VHE-DCSK au cas
multi-utilisateurs. Deux cas de figure se présentent & nous. Un premier cas serait que les utilisateurs
transmettent leurs trames de maniéres synchrone. Ainsi, calculer le taux d’erreur binaire pour L
utilisateurs transmettant N’ bits chacun au niveau de chaque trame revient a calculer le taux
d’erreur binaire pour un seul utilisateur qui transmet N bits de données dans chaque trame, tel
que L x N "= N.

Un second cas, plus réaliste que le précédent, consiste & ce que chaque utilisateur e (e = 1..L)
commence & transmettre sa trame avec un retard différent 7.. Les utilisateurs sont, bien sur,
organisés par ordre d’arrivée de leurs trames. Le premier utilisateur, correspondant & e = 1, accuse
donc un retard nul. La figure 3-4 schématise cela.

Toutes les notations mathématiques restent inchangées a la différence d’un indice supplémentaire
qui est rajouté pour les séquences chaotiques et les bits transmis afin d’indiquer le numéro de
I'utilisateur.

En supposant que chaque utilisateur transmette /N bits au niveau de chaque trame et que nous

souhaitons décoder le p*™€ bit du k™€ time slot de 'utilisateur 1. La variable de décision 21 kp
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Fig 3-4: Structure des trames transmises dans le cas multi-utilisateurs.
vaut alors
T
Zikp = RkRk 2p-1; P=0,1,N -1 (3.19)
Te—l M—1N—1 M—-1
= Ce,(k—1)M+i T+ > 2 bepuce (k—2u—1)M+i | + Z ELM+i
i=Te u=0
L-1 [r1.—1N-1 M-1
X > D bek—ap-2uCe(k—2u—2p-3)M+i T D Ce(k—2p—1)M+i
e=1 =0 u=0 1=Te
M—1
+ €(k—2p—1)M+i
i=0

Si nous developpons un peu plus cette équation afin de distinguer les cinq termes de I’équation

3.7 et sachant que le premier utilisateur accuse un retard nul, nous obtenons:
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M-1 M-1N-1

Zikp = | 22 bikpCrk—2p—1)M+i T D Zo b1,k pCL, (k—2p—1) M+i (3.20)
=0 =0 wu
uF#p

L1 [1e—1 M-1N-1 M-1
+ > Z Cek—1 T 2o 2o bekuCe(h—2u—1)M+i | T D EkM+i
=0

1=7T¢ u=0

M— L—1 [Te—1N-1 M-1
Z C1,(k— 2p_]_)M+Z'+ Z Z Z bek 2p—2,uCe,(k—2u—2p— 3)M+z+ Z J(k—2p—1)M+i
i=0 e=2

=0 u=0 1=Te

M—
+ Z% €(k—2p— 1M+z:|
1=

Dans I’équation 3.20, nous retrouvons les cing termes de I’équation 3.8, ainsi que d’autres termes
supplémentaires. Nous pouvons alors I’écrire sous la forme suivante:
Zl,k,p = Zk,p + Mu (321)

Supposons maintenant que toutes les séquences chaotiques attribuées aux L utilisateurs sont
indépendantes entre elles. Etant donné que I'indépendance des termes est toujours vérifiée, la
variance de la nouvelle variable de décision sera alors égale a la variance calculée précédemment

dans 3.15 plus la variance de tous les termes additionnels Var [Mu], tel que

Var [Zkp) = Var [Zyp) + Var [Mu] (3.22)

L’expression finale du TEB dans le cas multi-utilisateurs est

1 A
TED = geric <\/2 Var [Ze,) + Var [Mu])> (3:23)

M1
ouA=FE Z% 1 (k—2p—1)M+i | -
=

3.5 Reésultats de simulation du systéme VHE-DCSK

Au cours de ce chapitre, nous allons analyser les performances de notre systéme dans le cas d’un
canal BBAG. Le Tableau suivant permet de récapituler tous les parameétres des différentes simu-
lations, ou SN R représente le rapport signal sur bruit. IC représente la condition initiale choisie

pour I'application chaotique. Nb.chemins, Nb.time slots et Nb.bits représentent respectivement
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le nombre de trajets multiples dans le canal, le nombre de time slots et le nombre de bits générés
durant tout le temps de la simulation. F'ig Nb représente quant & lui le nom de la figure sur lequel

les résultats correspondants aux parameétres sont représentés.

Nb.chemins 1C M N Nbtime_ slots Nb.bits SNR Fig Nb
1 0.01 100 4 150000 300000  variable Figure 3-5
1 0.01 variable 4 150000 300000 15 Figure 3-6
1 0.01 variable 6 150000 450000 15 Figure 3-6
1 0.01 variable 8 150000 600000 15 Figure 3-6
1 0.01 100 1 150000 75000  variable Figure 3-7
1 0.01 100 2 150000 150000  variable Figure 3-7
1 0.01 100 4 150000 300000  variable Figure 3-7
1 0.01 100 8 150000 600000  variable Figure 3-7
1 0.01 100 16 150000 1200000 variable Figure 3-7

Dans un premier temps, nous allons comparer les performances analytiques obtenues dans le
cas d’un canal BBAG (équation 3.18) aux résultats des simulations. Dans ce but, les valeurs de N
et M ont été fixées a 4 et 100 respectivement.

A partir de la figure 3-5, nous remarquons une trés bonne adéquation entre I’expression analy-
tique et les résultats des simulations dans le cas d’un canal BBAG. Cela contribu positivement a
valider ’équation 3.18 lorsque des facteurs d’étalement suffisamment grands sont utilisés.

Notre objectif a présent est de vérifier les performances du systéeme VHE-DCSK pour différentes
valeurs du facteur d’étalement M et trois différentes valeurs de bits transmis par trame N. Les
simulations sont faites dans un canal BBAG ayant un niveau de bruit constant de valeur % = 15dB.
Les TEBs analytiques et simulés obtenus pour différents facteur d’étalement et pour différentes
valeurs de N sont représentés dans la figure 3-6.

En observant la figure 3-6, nous remarquons que pour de petits facteurs d’étalement, un écart
apparait entre les deux courbes (simulation et théorie). Plus le rapport signal sur bruit %’) est
grand, plus cet écart devient important. Cela peut s’éxpliquer par le fait que, ’approche Gaussienne
n’est pas suffisamment précise pour mesurer les performances en TEB des systémes a étalement
de spectre, lorsque de petits facteurs d’étalement sont utilisés. Néanmoins, les petits facteurs

d’étalement présentent des intéréts limités dans les communication a étalement de spectre.
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Fig 3-5: Comparaison entre TEB théorique et simulé du systéme VHE-DCSK pour N = 4 et
M = 100.
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Fig 3-6: Performances en TEB du systéme VHE-DCSK pour différentes valeurs de M et N.

97



TEE

VHE-DCEE, N=4 | ;
— VHE-DCSE, N=3 [0 00U ]
-4 VHE-DCEE, N=18

a ] 10 15 20

Fig 3-7: Performances en TEB du systéeme VHE-DCSK pour différentes efficacités spectrales (M =
100).

Si nous observons de plus prés les valeurs du TEB obtenues dans la figure 3-6, nous remarquerons
que pour de trés petites valeurs du facteur d’étalement M, le TEB se dégrade nettement, ceci est
lié aux grandes variations de I’énergie d’un bit comparé & ’énergie moyenne par bit Ej. Pour
des valeurs intermédiaires du facteur d’étalement (entre 10 et 100), les performances en TEB
s’améliorent jusqu’a atteindre un minimum. Au dela de M = 100, les TEBs calculés et simulés
sont en bonne adéquation. Pour de grandes valeurs de M, les performances se dégradent encore une
fois graduellement a cause de ’énergie du bruit qui devient trop importante. En effet, le dernier
terme de ’équation 3.17 augmente de valeur a mesure que M augmente. L’importante dégradation
engendrée compense toute amélioration due au premier terme de cette méme équation. Cette
interprétation est vraie pour toutes les valeurs de IV, a la différence prés que le TEB se dégrade a
mesure que N augmente.

Ensuite, nous allons comparer les performances en TEB du systéme proposé pour différentes
efficacités spectrales aux performances des systémes classiques DCSK et HE-DCSK. La figure 3-7
compare les TEB simulés en fonction du SNR des systémes VHE-DCSK (N = 4,8,16) , HE-DCSK
(N = 2) et DCSK (N = 1) dans un canal BBAG avec un facteur d’étalement M = 100. Pour
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des valeurs de N = 1,2 et 4 et par conséquent pour des nombres différents de bits transmis, nous
obtenons & peu prés des TEBs similaires pour une méme bande passante occupée. Par exemple,
pour N = 4, nous avons une efficacité spectrale quatre fois plus importante que celle obtenue avec
le systéme DCSK (N = 1), moyennant une pénalité estimée a moins de 1.5dB pour un TEB de
1073, 11 est aussi observé que pour N = 2, le systéme présente de meilleures performances que celles
du systeme DCSK pour % inférieur & 17dB. Ce résultat est en parfait accord avec les résultats
obtenus par Hua et al. dans [9].

Cependant, pour N = 4 et 8, le systéme a de meilleures performances que celles obtenues avec le
systéeme DCSK pour un % inférieur a 14 et 12dB respectivement. Plus la valeur de N est grande,
plus rapide est I’apparition d’un plancher de bruit qui est dii aux interférences émergeantes. Ces
interférences augmentent proportionnellement & la valeur de N. Par exemple, pour N = 16, un
plancher de bruit de 1072 apparait trés rapidement. En augmentant la valeur de M, il est possible

de pallier ces interférences et retarder, de ce fait, ’apparition du plancher de bruit lié & ces derniéres.

3.6 Variantes du systéme VHE-DCSK

Dans cette section, nous proposons trois variantes du systéme VHE-DCSK que nous espérons
efficaces contre les interférences [90][91]. La structure de la trame reste quasiment identique, un
premier time slot permet de transmettre la séquence chaotique, un second time slot permet de
transmettre les N bits multiplexés par une des approches suivantes:

a) Premiére approche

Une séquence chaotique quantifiée & +1 ou -1 est transmise durant le premier time slot. Les N
codes d’étalement sont obtenus en multipliant la séquence chaotique de référence avec N codes de
Walsh Hadamard orthogonaux. Cette approche reste trés similaire & une transmission CDMA.

b) Seconde approche

Les N codes d’étalement sont obtenus de maniére similaire & la premiére approche, excepté que
la séquence chaotique de référence n’est pas quantifiée cette fois ci. Nous utilisons alors directement
les valeurs réelles, ce qui nous permet de conserver les propriétés de la séquence chaotique.

c¢) Troisiéme approche

La séquence chaotique de référence n’est pas quantifiée et les N codes d’étalement sont obtenus
en procédant & N permutations différentes de cette séquence chaotique de référence.

Au cours de ces trois approches, I'application chaotique de Chebychev du second ordre 3.10
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Fig 3-8: Schéma de transmission, (a) approche classique, (b) premiére variante, (c) deuxiéme
variante, (d) troisiéme variante.

est utilisée. Si la séquence chaotique obtenue n’est pas quantifiée, les propriétés statistiques citées
dans 3.11 sont bien conservées. Si au contraire, nous procédons & une quantification, les propriétés

statistiques deviennent

Eley] =0,E [}] = 1,Var[eg] = 1, Varlc;] =0 (3.24)

Les codes de Walsh Hadamard sont quant & eux générés suivant la méthode décrite dans la
sous-section 1.4.3.

Un schéma de transmission généralisé pour 'approche de multiplexage classique du VHE-DCSK
ainsi que pour les trois variantes est représenté dans la figure 3-8.

Sachant que la structure de la trame reste identique, un signal chaotique est transmis durant
le time slot k, ou k est pair. Ce signal correspond a un vecteur de dimension (1 x M) et s’écrit

comme suit:

Ck = [cknts g1, - Com(v—1)) 5 (K pair) (3.25)

Rappelons que les échantillons chaotiques et les échantillons du signal porteur de données sont
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notés respectivement par ¢, et e, (n = —00, ..., +00).
Durant le time slot numéro k, tel que k£ est impair, les données sont transmises.

Le signal émis est représenté par un vecteur de dimension (1 x M) et correspond a:

Ek = [ekM,ekM+1, ...,ekMJr(M,l)] s (/C impair) (326)

Ces données varient en fonction de 'approche de multiplexage utilisée, telles que:

N-1
by ;Cr—1WH; (Premiére et seconde approche)
Ei=1{ v (3.27)
> b ;C; (Troisieme approche)
j=0

Ou WH;; est un vecteur de dimension (1 x M) et correspond au j¥*me code de Walsh Hadamard

assigné au bit numéro j, tel que:

WH_] = [WHj,O;WHj,la"'7WHj,M—1] (328)
C;- représente la j%°™¢ permutation du vecteur Cj_; et correspond a:
C;= [cj,ovcj,h s €M -1 (329)

Le signal transmis durant le time slot k& quelconque est aussi représenté par un vecteur de

dimension (1 x M) :

Cy, (k pair)
Sk = [SkM, SkM+15 - SEM4(M—1)] = (3.30)
Ey, (k impair)

Le récepteur est de type non cohérent. Il est basé sur le principe de la détection par corrélation
comme montré sur la figure 3-9.

Suivant 'approche adoptée, le code approprié dans la figure 3-9 correspond soit a la séquence
chaotique quantifiée ou non multipliée par le code de Walsh Hadamard approprié, soit a la version
permutée appropriée de la séquence chaotique de référence.

Supposons maintenant que le signal transmis est entaché uniquement d’un bruit blanc additif

Gaussien, le signal re¢u vaut
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Fig 3-9: Structure généralisée du récepteur (approche 1, approche 2, approche 3).

T =Sy +en (3.31)

ou 7, sont les échantillons recus aux temps n x T,. &, est le bruit blanc additif Gaussien
stationnaire qui est caractérisé par une moyenne nulle et une variance de %

La variable de décision correspondant a la premiére et a la seconde approche est

Zrp = ReWH,R[ 5, 1, p=0,1,.,N —1 (3.32)
M-1[/N-1
- 2) - Ok jC(h—1)M+iW Hii + rnrpi | X WHp i X (Ck—1)Mti + E(h—1)M+i)
= ji=
M—1 9 M—-1N-1 )
= ZO bkapc(k‘fl)M%»’LWHp,ZWHp,z + ZO ZO bk’JC(kfl)M+ZWH]77»WHp,Z
1= 1= 1=
J#p
M—-1N-1 M—1
+ ZO ZO bk jCk—1)M+iW HjiWHp i €k—1)pr4i + 2‘6 M+ W HpiC(k—1)M+i
=u J= 1=
M-1
+ z%) ekm+iW Hpi€(—1)M+i
1=

La variable de décision correspondant a la troisiéme approche est
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Zk,p = Rk(Rz 2p— 1) 7p20715"'7N*1 (333)

M-1|[/N-1 pth
= Zo Z bk.j ]z+€kM+l X (C(k—l)M—i—z‘ +5(k—1)M+i)
1= ]—

M—1
i
= Z bk,P i T Z ka 7, pz+ Z bk:] 5,i€ k 1)M+z+€kM+l +5kM+i€(k71)M+i

i=0
J#p

Pour chacun des trois cas, chaque bit peut étre estimé en utilisant la formule suivante
bk,p =Si gn(Zkyp) (334)

3.7 Analyse des performances des variantes du systéme VHE-

DCSK

Dans cette section, nous procédons a une analyse des performances de la premiére et troisiéme
variante du systéme VHE-DCSK. Pour cela, nous dérivons les expressions du TEB dans ces deux cas.
Dans ce but, nous utilisons la méme approche que précédemment, & savoir ’approche Gaussienne.
Cette derniére considére que la sortie du corrélateur suit une distribution Gaussienne. Ce qui laisse
SUpposer que:

Chaque générateur chaotique est stationnaire et la corrélation entre différents échantillons chao-
tiques décroit rapidement quand I’écart temporel entre les deux augmente.

-jeme

L’échantillon du bruit blanc Gaussien ¢;, I’échantillon de chaos c;, le j chip des codes de
Walsh Hadamard utilisés et le %€ chip de toutes les versions permutées de la séquence chaotique
de référence sont tous indépendants et cela quelque soit les valeurs de ¢ et de j.

L’échantillon chaotique ¢ est statistiquement indépendant de 1’é¢chantillons c; quand M est
grand.

Afin d’éstimer I'expression analytique du TEB dans chacun des deux cas, les équations 3.32 et

3.33 peuvent s’écrire comme suit

Z p = bk,pA + bk7p'lp + ")/km (335)
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3.7.1 Dérivation du TEB dans le cas de la premiére approche

Dans ce cas, 9, A et 7y, , s’écrivent comme suit
I

M—-1
Y= 20 (C?k—l)MHWHp,iWHm) -4 (3.36)
M—1 9
A=E [ 20 (C(/ﬂ—l)M-i-iWHP:iWHp,i)] =M (3.37)
et
M—-1N-1 M—1
Yep — ZO ZObk,jC(k—l)M+iWHj,iWHp,i5(k—1)M+i‘|‘ Zo 5kM+iWHp,iC(k—1)M+i (3.38)
1= J= 1=
M—-1
+ Z() 5kM+iWHp,2'5(k_1)M+Z’

Notre systéme permet de multiplexer N bits de données en deux time slots de durées égales
M x T,. En considérant 1’équation 3.37, ’énergie moyenne par bit vaut
ME[G] (VE[WHE +1) _ AN+ 1)

E = = 3.39
b — . (3.39)

En se basant sur toutes les suppositions précédentes, Var[Z}, ] est égale a

N, N2  NE,N, N2
Var [Zip) = M(N +1)=2 + M—0 = 0770 | py0

5 1= o 1 (3.40)

Les performances en TEB pour décoder le p'*™¢ bit du k*™¢ time slot sont données par:

TEBpremiére_approche = Proba (TP + ﬁ)/k,p > A) (341)
1 N+ 12N,  M(N +1)2N2\ "
= —erfc (V+ 1)*No + v+ )2 0
2 NE, N2
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3.7.2 Dérivation du TEB dans le cas de la deuxiéme approche

Quand cette approche est utilisée, il est trés difficile de trouver 'expréssion du TEB. Comme pour
I’approche précédente, ’expression de la variable de décision correspond toujours & ’équation 3.32,
sauf que nous considérons que les échantillons du chaos ne sont pas quantifiés. Le fait que les
échantillons chaotiques ne soient pas constants rend le calcul de A et de Var[Zy,| trés complexe.
Cependant, si les valeurs des échantillons chaotiques élevées au carré restent quelque peu similaires,
les codes de Walsh Hadamard peuvent néanmoins assurer une quasi-orthogonalité entre les différents

bits transmis.

3.7.3 Dérivation du TEB dans le cas de la troisiéme approche

Lorsque cette approche est utilisée, ¢, A et v, , s’écrivent comme suit

M-1
V=3 (i) —A (3.42)
i=0
M-t
A=E [ Zo (cp’i)} =M (3.43)
1=
M1 (N1, N1, , ,
Yep = Z% 2 br,jCjiCpi + Zo Ok,jCj i€ (km1)M-4i T ERM+iCpi T ERM4E (h—1) Mt (3.44)
1= 1= J=
J#Pp

Comme pour les autres approches, le systéme permet de transmettre N bits d’information en
deux time slots de méme durées M x T,. En utilisant ’équation 3.43, I’énergie moyenne par bit Fj
du signal transmis est

ME [¢] (N+1) A(N+1)

E, = = 3.45
b - = (3.45)

En se basant sur les suppositions citées précédemment, Var [Zj, ] vaut

1 No Ng
Var[Zy,) = M (N =5 |+ M(N+1) > +M=L (3.46)
N2E2 (N -1) NEN, Ng
b ( 5 2) Y _‘_Mio
(N+1)°M 2 4
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Les performances en TEB pour décoder le p'®™¢ bit du k%™ time slot sont données par

TEBtroisiéme_approche = Proba (1/} + 7k‘7p > A) (347)

4
1 — 2 2 772
Ll 2N —1, (N+ 1Ny , M(N +1)°N;
2 M NE, IN?E?

3.8 Resultats de simulation des variantes du systéme VHE-DCSK

Le tableau suivant englobe les différents paramétres des simulations efféctuées au niveau de cette

section.

Systéme  Nb.chemins I1C M N Nb.time slots Nb.bits SNR Fig Nb

Variante 1 1 0.01 128 4 100000 200000  variable Figure 3-10
Variante 2 1 0.01 128 4 100000 200000 variable Figure 3-10
Variante 3 1 0.01 128 4 100000 200000 wvariable Figure 3-10
Variante 1 1 0.01 128 16 100000 800000 variable Figure 3-11
Variante 2 1 0.01 128 16 100000 800000 wvariable Figure 3-11
Variante 3 1 0.01 128 16 100000 800000  variable Figure 3-11
Variante 1 1 0.01 64 4 100000 200000 variable Figure 3-12
Variante 2 1 0.01 64 4 100000 200000 variable Figure 3-12
Variante 3 1 0.01 64 4 100000 200000 variable Figure 3-12

DCSK 1 0.01 128 1 100000 50000  variable Figure 3-13
HE-DCSK 1 0.01 128 2 100000 100000 variable Figure 3-13
Variante 1 1 0.01 128 2 100000 100000 variable Figure 3-13
Variante 1 1 0.01 128 1 100000 50000  variable Figure 3-14
Variante 1 1 0.01 128 2 100000 100000 variable Figure 3-14
Variante 1 1 0.01 128 4 100000 200000  variable Figure 3-14
Variante 1 1 0.01 128 8 100000 400000 variable Figure 3-14

Tout d’abord, nous allons commencer par comparer les expressions théoriques 3.41 et 3.47

aux résultats des simulations obtenues pour différentes valeurs de N, M et % Rappelons que
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ces deux expressions ont été calculées lorsque la premiére approche et la troisiéme approche sont
adoptées respectivement. Les résultats obtenus sont montrés dans les figures 3-10, 3-11 et 3-12.
Nous pouvons constater & partir de ces trois figures que nous avons une bonne adéquation entre
les résultats analytiques et ceux des simulations. Ceci peut contribuer a valider les expressions
théoriques 3.41 et 3.47 quand de grands facteurs d’étalement sont utilisés.

En ce qui concerne la compraison des performances des trois approches; il est possible de voir a
partir de la figure 3-10 que pour N =4 et M = 128, il existe un petit écart entre les trois courbes
obtenues. Pour de plus grandes valeurs de IV ou de plus petites valeurs de M, comme il est montré
dans les figures 3-11 et 3-12, I’écart devient plus important. En effet, en comparant I’expression
3.41 a D'expression 3.47, on voit que cette derniére dispose d’un terme supplémentaire qui dépend
de N et de M. Plus grande est la valeur de M ou plus petite est la valeur de N, plus grande sera
la valeur de ce terme, ce qui résulte en un plus grand écart entre les deux approches.

La seconde approche montre des performances en TEB moins bonnes que celles de la premiére
approche. Ceci est dii & une perte d’orthogonalité quand les séquences chaotiques ne sont pas

quantifiées & +1 et -1. De ce fait nous avons un plus grand nombre d’interférences.

La premiére approche présente un intérét majeur quand le rapport QJX/[_ L st grand avec N < M,
autrement, les trois approches sont pratiquement équivalentes.

La troisiéme approche présente un intérét quand N est trés grand, puisque nous pouvons générer
un trés grand nombre de séquences chaotiques permutées. De plus, il est impossible de décoder les
bits si nous ne connaissons pas les permutations exactes, ce qui nous permet d’accroitre le niveau
de sécurité en compraison aux codes de Walsh Hadamard.

Etant donné que la premiére variante du systéme VHE-DCSK reste la plus performante quelque
soient les valeurs de N ou de M, nous continuerons notre étude sur cette variante que nous ap-
pelerons dorénavant VHE-DCSK-WH. Cette étude consiste a comparer les résultats des simulations
du systéeme VHE-DCSK-WH obtenues pour N = 2 avec les performances en TEB simulées des sys-
témes DCSK (N = 1) et HE-DCSK (N = 2). A partir de la figure 3-13, il est possible de constater
que le systéme VHE-DCSK-WH est a 0.5-1dB meilleur que le systéme DCSK, cela méme si nous
transmettons deux fois plus de bits. Pour un méme nombre de bits transmis, le systéme proposé
outrepasse de 0.5dB le systetme HE-DCSK, quelque soit le SNR. Ceci permet de confirmer que
I'usage des codes de Walsh Hadamard permet de réduire les interférences entre les différents bits
grace a leurs bonnes propriétés d’orthogonalité. Cependant la multiplication des bits par une méme

séquence chaotique 'séquence de référence’ permet d’assurer ’étalement des données.
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Fig 3-10: Compraison entre les performances en TEB des trois approches pour N =4 et M = 128.
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Fig 3-11: Compraison entre les performances en TEB des trois approches pour N = 16 et M = 128.
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Fig 3-12: Compraison entre les performances en TEB des trois approches pour N = 4 et M = 64.
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Fig 3-13: Comparaison des performances en TEB des systémes DCSK, HE-DCSK et VHE-DCSK-
WH(N = 2) pour M = 128.
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Fig 3-14: Performance en TEB de la premiére variante du systéme VHE-DCSK pour différentes
valeurs de N (différentes efficacités spectrales), M = 128.

La figure 3-14 montre les performances en TEB du systéme VHE-DCSK-WH pour différents
nombres de bits transmis. L’étude de ce systéme pour différentes efficacités spectrales montre
que, pour N = 1, notre systéme a les mémes performances que le systéme DCSK. La raison est
que nous n’avons pas encore d’interférences entre les bits. Pour N > 2, nous remarquons que
plus grande est la valeur de N, moins bonnes sont les performances en TEB du systéme VHE-
DCSK-WH. Néanmoins, cette dégradation reste limitée, puisque les propriétés d’orthogonalités des
codes de WH ont permis d’annuler les interférences entre bits. Cette pénalité en TEB provient

principalement de la corrélation entre les termes de bruits, les séquences chaotiques et les codes de

WH.

3.9 Conclusion

Au cours de ce chapitre, le nouveau systéme de modulation et de démodulation non cohérent
nommé VHE-DCSK a été proposé et analysé. Ce systéme est une généralisation des systémes HE-
DCSK et DCSK. Il permet de transmettre N bits de données en une trame constituée de deux time

slots et cela en utilisant différentes séquences chaotiques. Ce nouveau systéme permet d’accroitre
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considérablement 1'éfficacité spectrale des systémes HE-DCSK et DCSK tout en limitant 'impact
sur le TEB a faible et & moyen SNR. Il permet aussi une meilleure sécurité, puisqu’une méme
séquence chaotique n’est jamais retransmise. L’expression analytique du TEB a été calculée dans
le cas d’un canal BBAG en utilisant la méthode d’approximation Gaussienne. Celle-ci a été en trés
bonne adéquation avec les résultats des simulations pour de grands facteurs d’étalement. De plus,
les simulation dans un canal BBAG ont montré que pour de petites valeurs de N et des niveaux
de bruit modérés, le systéeme VHE-DCSK a des performances en TEB similaires & ceux du systéme
DCSK tout en permettant une meilleure efficacité spectrale. En augmentant le nombre de bits
transmis par trame (N) et par conséquent efficacité spectrale, la pénalité en Ej,/Ny pour un TEB
de 10 3reste trés limitée. Cependant, les interférences s’accroissent proportionnellement a N et
font apparaitre des planchers de bruits pour de grandes valeurs de Ej/Np.

Ensuite, trois différentes variantes du systéme VHE-DCSK basées sur trois différentes approches
de multiplexage des bits transmis ont été proposées. Celles-ci ont montré différentes performances
en TEB. L’écart entre ces derniéres devient plus important pour un plus grand nombre de bits
transmis par trame ou pour de plus petits facteurs d’étalement. La premiére approche (VHE-
DCSK-WH) qui est basée sur 'utilisation des codes orthognaux de Walsh Hadamard combinés
a une séquence chaotique quantifiée a montré les meilleures performances en TEB. En effet, elle
permet de réduire largement les interférences entre les différents bits. Cependant, la troisiéme
approche qui est basée sur I'utilisation des séquences chaotiques permutées a permis d’accroitre la
sécurité du systeme VHE-DCSK.

Pour un méme nombre de bits transmis par trame, le systéme VHE-DCSK-WH est plus per-
formant que le sytéme HE-DCSK en terme de TEB quelque soit le SNR.

Concernant la complexité, le systéme VHE-DCSK nécessite des mémoire supplémentaires en
comparaison au systéme classique DCSK. En effet, il est nécessaire de stocker les N séquences
chaotiques précédentes afin de pouvoir décoder les N bits de données de la k*™€ trame. La com-
plexité d’implémentation du systéme proposé reste modérée, toutefois, en comparaison de I'efficacité

spectrale qu’il permet d’atteindre.

111



Chapitre 4

Estimation des performances du
systéme VHE-DCSK dans un canal de

Rayleigh sélectif en fréquence

4.1 Introduction

Considérer un canal BBAG pour étudier les performances du systéme proposé, ol un simple bruit
blanc additif Gaussien est ajouté au signal transmis reste trés peu réaliste. En réalité, en plus
d’étre entaché d’un bruit blanc additif Gaussien, le signal éléctrique transmis par le biais d’une
onde éléctromagnétique subit une combinaison de nombreux phénomeénes liés & l'environnement
de propagation dont, la réflexion, la transmission et la diffraction. Par conséquent, de multiples
versions de 'onde transmise, ayant parcouru des trajets différents, arrivent en réception avec dif-
férentes amplitudes, phases et temps de propagation. La somme de tous ces trajets constitue le
signal regu. Des trajets en opposition de phases peuvent engendrer une recombinaison destructive
impliquant une perte totale de ’onde transmise, ce phénomeéne est appelé évanouissement ou fading.
Inversement, des trajets en phase ménent a une recombinaison constructive.

Dans ce chapitre, nous avons choisi d’étudier notre systéme dans un canal sélectif en fréquence,
ceci fait 'objet de la deuxiéme partie de notre contribution [87]. Nous prendrons soin de famil-
iariser d’abord le lecteur aux différentes notions concernant le canal de propagation ( phénomeénes,
représentation mathématique, parametres, classification...etc). Ensuite, nous entamerons I’étude

proprement dite de notre systéme.
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Canal de propagation

Canal de transmission

Fig 4-1: Canal de propagation et canal de transmission.

4.2 Canal de propagation

4.2.1 Définition

Comme il a été défini précédemment (Chapitre I), un canal de propagation [92][93][94] correspond
au milieu dans lequel se propage 1’onde transmise lors d’une transmission d’information entre un
émetteur et un récepteur. Contrairement au canal de transmission, un canal de propagation tient
compte uniquement des intéractions de I'onde transmise avec I’environnement et exclu les effets

induits par les antennes d’émission et de récepetion, comme montré sur la figure 4-1.

4.2.2 Propagation par trajets multiples

En pratique, un canal de propagation comprend de nombreux obstacles (batiments, sols, végéta-
tions, montages...). Comme mentionné précedemment, une onde éléctromagnétique transmise peut
alors subir plusieurs phénomeénes (réflexion, transmission, diffraction) avant d’arriver au récepteur,
engendrant ainsi une propagation dite par trajets multiples. Ces différentes interactions [92][93][94]

se résument comme montré sur la figure 4-2.

Réflexion

Ce phénomene arrive lorsque 'onde transmise se heurte & des obstacles de grandes dimensions par
rapport a sa longueur d’onde. Nous distinguons deux types de réflexion. Si la surface réfléchissante
est lisse (les tailles des irrégularités sont négligeables devant la longueur d’onde), nous parlons de
réflexion spéculaire. Si par contre, la surface réfléchissante est rugueuse, ’onde transmise sera alors
émise suivant la direction spéculaire et une partie sera émise dans diverses directions, nous parlons

alors dans ce cas de réflexion diffuse ou de diffusion. Ce phénoméne se produit par exemple en
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Fig 4-2: Les principaux phénomeénes de propagation.

présence de végétation dans un environnement outdoor et en présence de meubles dans un environ-
nement indoor. Dans des environnements étroits agissant comme guide d’onde, nous observons une

succession de réflexions spéculaires, ce qui facilite la propagation dans le cas d’une longue distance.

Transmission

Ce phénomeéne joue un role peu important dans la propagation outdoor et prépondérant dans
un environnement indoor. Il correspond a la traversée d’'une matiére par l'onde éléctromagné-
tique transmise. L’atténuation de l’onde engendrée par ce dernier dépend de quelques parameétres
dont: les caractéristiques éléctromagnétiques du matériau traversé, son épaisseur ainsi que ’angle

d’incidence de ’onde.

Diffraction

Lorsqu’une onde transmise rencontre le bord d’un obstacle dont la dimension est importante devant
la longueur d’onde, celle ci est diffractée.

Apres avoir subit une partie ou ’ensemble de ces phénoménes, le signal regu, correspond a la
somme constructive ou destructive de tous les trajets résultants. Deux configurations possibles
peuvent exister. Dans la premiére, I’émetteur et le récepteur ne sont pas en visibilité directe

(NLOS: Non Line Of Sight). En d’autres termes, les ondes arrivent de plusieurs directions avec des
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puissances voisines. Les différents trajets assurent ainsi la continuité de la liaison. Dans ce cas,
I’enveloppe du signal recu peut étre caractérisée par la distribution de Rayleigh suivante
r) =~ r >0 (4.1)
r)=—exp|—=—=],r> .
b o2 TP\ Tog2
ol 7 est I'enveloppe du signal recu, r = /22 +y2? sir =x +iy
et o est I’écart type de la partie réelle ou de la partie imaginaire du signal recu r.
Une deuxiéme configuration serait d’avoir une visibilité directe entre ’émetteur et le récepteur

(LOS: Line Of Sight). Dans ce cas préci, parmi tous les trajets se dégagerait un trajet prépondérant.

L’enveloppe du signal regu peut étre caractérisée par une distribution de Rice définie comme suit

T r? + 7“3 TTq
p(r) = —3 eXp <— = > Iy <?> ,retrg>0 (4.2)

ou r4 est 'amplitude du trajet directe
et Iy est la fonction de Bessel modifiée de premiére espéce et d’ordre zéro.
4.2.3 Les variation induites par le canal de propagation
La propagation radio engendre trois types de variation de la puissance du signal regu (figure 4-3),
nous distinguons
Pathloss
Cet affaiblissement de la puissance est 1ié & I'augmentation de la distance entre I’émetteur et le
récepteur.
Shadowing
Variation lente de la puissance produite par les différentes intéraction avec les obstacles de I’environnement
de propagation.
Fading multipath

Variation rapide de la puissance moyenne causée par les recombinaisons constructives ou déstruc-

tives des différentes répliques du signal transmis.
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Fig 4-3: Variation de la puissance du signal recu en fonction de la distance.

4.2.4 Modélisation mathématique du canal de propagation

Un canal de propagation variant dans le temps est caractérisé par la réponse impulsionnelle suivante

e (8) eI T I § (1 — 71.()) (4.3)

M=

h(ta 7-) =
k=1

Si nous posons 0y (t) = 27 f.7r(t), la réponse impulsionnelle peut s’écrire comme suit

~

h(t,7) =) o) D5(t — 74(t)) (4.4)

k=1
ou L correspond au nombre de trajets, ay(t), 7x(t) et Ox(t) représentent respectivement 'amplitude,
le retard et la phase du k™ trajet de I'onde transmise. § est la fonction de Dirac et f. est la
fréquence de la porteuse.
Dans le cas ou le canal est invariant dans le temps, il peut étre caractérisé par la réponse
impulsionnelle h(7) indépendante de .
Si nous observons attentivement la réponse impulsionnelle d’'un canal de propagation multi

trajets, il est possible de distinguer les différents trajets comme montré sur la figure 4-4.
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Fig 4-4: Réponse impultionnelle d’un canal multi trajets.

4.2.5 Parameétres caractéristiques du canal de propagation

Les parameétres permettant de décrire la dispersion des multitrajets ainsi que la variabilité du canal

dans le temps sont décrit dans ce qui suit

Parameétres de dispertion temporelle (Delay spread)

Rappelons que la dispersion temporelle a lieu lorsque plusieurs répliques d’'un méme signal ar-
rivent au niveau du récepteur & des instants différents. Il est possible de caractériser la dispersion
temporelle & I'aide de nombreuses métriques dont

Mazimum delay spread Tmax

Cette métrique se définit comme étant 1’écart entre le retard du premier trajet arrivant au

récepteur et celui du dernier trajet,

Tmax = TL—-1 —T0 (45)

Lorsque de nombreuses répliques du signal transmis arrivent au niveau du récepteur avec une
puissance trés négligeable pour certains trajets, Tmax n’est plus considérée comme une métrique
raisonnable pour caractériser la dispersion temporelle. Dans ce cas, il est plus approprié d’utiliser
une autre métrique qui est Trss-

Etalement RMS (Root Mean Square delay spread)
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Il est défini comme étant ’écart type des retards de tous les trajets. Ce parameétre permet de

déterminer la séléctivité du canal de propagation, il est calculé par la relation suivante

TRMs = T2 — T (4.6)

ou T est le Délai moyen des retards (mean excess delay) et se défini comme étant le retard relatif

moyen de tous les retards, il se calcul comme suit

- _ Zﬁ:l CK%Tk (4 7)
T = 7ZL 3 .
k=1 Yk
et
L 2.2
72— 2= %k

L 2
D k=1,
Bande de cohérence B¢

L’étalement temporel peut aussi étre représenté dans le domaine fréquentiel. Dans ce cas, il est
désigné par le terme bande de cohérence B¢.

La bande de cohérence se définie comme la bande de fréquence sur laquelle le canal de prop-
agation peut étre considéré comme constant. Autrement dit, la plage de fréquence sur laquelle la
réponse fréquentielle du canal reste invariante. La bande de cohérence est inversement proportion-

nelle a létalement des retards (Delay spread) et se calcul comme suit

1 1

Bo ~ =
¢ Delay Spread — 7Tmax

Etalement Doppler Bp

Dans le cas ou le canal vari également dans le temps, deux parameétres entrent en jeux: ’étalement
Doppler Bp et le temps de cohérence T¢.

Le décalage Doppler correspond & un changement de fréquence d’une onde regue par un ob-
servateur lorsque la source, I’observateur ou un objet environnants sont en mouvement I'un par

rapport & I’autre. La valeur de ce décalage se calcule comme suit

fa= fo= cos(6) (4.9)
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ou v représente la vitesse du mobile, ¢ est la célérité ou la vitesse de la lumiére et 6 est I’angle
formé entre le vecteur vitesse du mobile et le vecteur de propagation de ’onde transmise.

Le décalage Doppler f; peut prendre une des valeurs de la bande de fréquence suivante

[f_ fdmax, f+fdmax] ou fdmax — fc%

La nouvelle fréquence du trajet recu par le récepteur est

fr = fc + fd = fc =+ fc%COS(Q)

Si le mobile se déplace en direction du récepteur, 6 est comprise entre 0 et 7/2, la fréquence du
trajet recu sera alors supérieure & la fréquence porteuse f,.

Si au contraire le mobile se déplace dans le sens opposé du récepteur, 8 est comprise entre 7 et
/2, la fréquence du trajet requ sera alors inférieure a la fréquence porteuse f..

L’étalement Doppler Bp est égale a deux fois la fréquence Doppler maximale f;max, il se calcule

comme suit

Bp = 2fdmax

Temps de cohérence T

Le temps de cohérence représente le temps pendant lequel le canal peut étre considéré comme étant
invariant, il est inversement proportionnel & I’étalement Doppler et se calcul comme suit
1 1

TC ~ — =
BD 2fdmax

(4.10)

4.2.6 Classification des canaux de propagation

Soit B la bande de fréquence du signal modulé, T la durée des symboles et T ax le retard maximal.
La classification des canaux de propagation se fait a ’aide des parameétres T¢ et Be.
Si Bo > Bs, le canal est non sélectif en fréquence (Flat fading), cela revient a dire qu’il existe
de faibles différences de temps de propagation entre les différents trajets par rapport a la durée
des impulsions du signal transmis. Dans ce cas il n’existe pas d’interférence entre symboles (ISI).

L’inconvénient majeur de ce type de canal est qu’il peut engendrer des trous de réception dont
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la durée dépend de la vitesse de déplacement du mobile, entrainant ainsi une perte de plusieurs
symboles successifs. Afin de contrecarrer les effets indésirables du canal flat fading, plusieurs méth-
odes existent [95] dont, la diversité (spatiale, temporelle, fréquentielle et de polarité), I’étalement
spectral (par séquence directe ou par saut de fréquence).

Si au contraire, B¢ < By, le canal est dit sélectif en fréquence (Frequency selective) et donc la
différence entre les temps de propagation des différents trajets est importante devant la durée des
symboles. Dans ce cas, les différents trajets présentent des interférence inter symboles (ISI). Le
canal sélectif se comporte comme un filtre puisqu’il n’affecte pas toutes les fréquence de la bande
du signal de la méme fagon.

Si nous rajoutons l'effet Doppler a 'effet de sélectivité nous obtenons la classification suivante:

Si Bo < Bs et T < T, le canal est dit sélectif en fréquence a évanouisement rapide (Frequency
selective fast fading).

Si Bo < Bs et T > Ty, le canal est dit sélectif en fréquence a évanouisement lent (Frequency
selective slow fading).

Si Be > Bs et T < Ty, le canal est dit non sélectif en fréquence a évanouisement rapide (Flat
fast fading).

Si Bo > Bs et T > Ty, le canal est dit non sélectif en fréquence a évanouisement lent (Flat

slow fading).

4.2.7 Description du canal utilisé

Au cours de ce chapitre, nous avons choisi d’étudier le systéme proposé VHE-DCSK dans le canal
trés largement utilisé two-ray Rayleigh fading. La figure 4-5 schématise ce canal.

Dans ce canal la transmission se fait suivant deux trajets, ayant chacun un gain complexe g,
dont le module (amplitude) suit une distribution de Rayleigh et dont la phase est uniformément
distribuée entre [0, 27]. Sans perte de généralité, on considérera que le second trajet présente un

retard multiple de la période chip T, du signal transmis par rapport au premier trajet, tel que:

Retard = 7 x T, (7 est un entier) (4.11)

Ce canal est invariant dans le temps, ce qui revient & dire que nous ne prenons en considération
aucun effet Doppler. L’étalement spectral du signal transmis est tel que le canal sera considéré

comme étant sélectif en fréquence. En effet, étant donnée que Tmax > Te, nous avons B < Bs. De
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Fig 4-5: Modele du canal two-ray Rayleigh fading.

plus, Pamplitude des gains de ce canal suit une loi de Rayleigh, ce qui laisse comprendre que nous
n’avons pas de ligne directe (LOS) entre 'emetteur et le récepteur.
La réponse impulsionnelle de ce canal est

h(t) = a1?15(t) + age’®6(t — 7T.) (4.12)

Le signal en sortie de ce canal est

Sortie = a1e/?16(t)  s(t) + ae?®26(t — 7T.) * s(t) (4.13)

= me?s(t) + age?s(t — 7T)) (4.14)

ol * désigne le produit de convolution.
En posant g1 = e et go = a2¢7%2 et en considérant comme dans le chapitre précédent une

notation discréte du signal en sortie du canal, nous obtenons

Tn = g18n + 928n—7 + €n (415)

ol &, est un bruit blanc additif Gaussien, complexe et circulaire, de variance % pour sa partie

réelle et imaginaire.
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4.3 Analyse des performances du systéme VHE-DCSK dans un

canal de Rayleigh sélectif en fréquence

Comme montré sur la figure 3-9, du coté du récepteur, une détection par corrélation est adoptée
afin d’extraire chaque bit d’information. Nous obtenons ainsi le p*™ bit du k™ time slot (k

impair) en multipliant le signal recu Ry (1 x M) par le conjugué transposé de sa version retardée
kagpfl(l X M)

La variable de décision Zj, correspond a la partie réelle de la sortie du corrélateur et vaut:

Zrp = R[RR{, 4], p=01,.,N-1

7—1 /N—1
= R [Z (Z glbkﬁ“c(k‘*%*l)MH + g2¢kM—7vi + 5kM+z’>

u=0

N—-1
X (gfc(kgpl)MH + Z g;bk72p72,uc(k72p71)M77’+i + 8?k2p1)M+i>]

u=0
M—1 /N—1 N-1
+R Z (Z 910kuC(k—2u—1)M+i T Z 920kuC(k—2u—1)M—7+i + 5kM+z‘>
=T u=0 u=0
X (gi:c(kapfl)MJri + 9§C(k72p71)Mfr+i + ETk_zp_l)MH)} (4.16)

Dans ce qui suit, nous considérerons que le retard 7 entre les deux trajets est trés petit comparé
a la durée d’un symbole 0 < 7 < 2M. Par conséquent, la premiére partie de ’équation 4.16 peut
étre négligée par rapport a la seconde. En utilisant la méme approximation qui a été utilisée dans

[96]. L’equation 4.16 peut étre approximée comme suit

rM—1 /N—1 N-1
Zrp ~ R (Z 910k uC(k—2u—1)04i T Y 92DkuClh—20—1)M—r4i + 5kM+i>
L =0 u=0 u=0

X ch(kupfl)M+i + 92C(k—2p-1)M—r+i T+ g?k—2p—1)M+i)}
1

=

Q
=

Vg (4.17)

2 2
(91!f1k Ok pClk—2p—1)M4i T g2g§bk7pc(k—2p—1)M—7+i>
=0

ol
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M-1N-1
Tkp = R Z Zglgfbk:,uc(k—zu—1)M+iC(k—2p—1)M+z‘

=0 u=0
uF#p
M-1N-1
+ 91929k, uC(k—2u—1) M +iC(k—2p—1) M —7+i
i=0 u=0
M-1N-1 M-1N-1
+ b , ) *b . '
910k uC(k—2u—1) M +i€ (k—2p—1)M+i T 92910k uC(k—2u—1) M —7+iC(k—2p—1) M+i
i=0 u=0 i=0 u=0
M-1N-1
b
+ 92929k uC(k—2u—1) M—7+iC(k—2p—1) M —7+i
i=0 u=0
uFp
M—-1N—-1 M-1
* *
+ Z Z ngk,uC(k:—Qu—l)M—T+i€(k—2p—1)M+i + Z 91C(k—2p—1)M+i€kM+i
i=0 u=0 =0
M-1 M-1
* *
+ Z 92C(k—2p—1)M —7+i€kM+i + Z 6(k—2p—1)M+i€kM+i (418)
=0 =0

En observant la variable de décision correspondant aux équations 4.17 et 4.18, nous remarquons
que seuls les deux premiers termes correpondent au signal utile, tous les termes restants, représen-
tent des interférences qui résultent de multiples produits entre différentes séquences de référence et
différents bruits blancs additif Gaussien.

Comme dans le cas d'un canal BBAG, les bits peuvent étre décodés en utilisant I’équation 3.9.

Comme cité précédemment, les sorties de tous les correlateurs peuvent étre considérées de
distribution Gaussienne. Ces derniéres peuvent aisement étre caractérisées par leurs variances et
leurs valeurs moyennes.

Dans le but de simplifier I'analyse, ’équation 4.17 peut étre écrite comme suit

Zkp = bep A+ bepth + iy (4.19)
ou
—1

Y = Z (|91|2 c%k—Qp—l)M—i—i + |92|2 c%k—2p—1)M—T+i) —A

7=

et
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A = F

M-1
2 2 2 2
Z <|91| Clh—2p—1)M+i T 92] C(k—2p—1)M—7’+i)]

7=

N E, (’91|2 + ’92’2>
(N+1)

= M (Inl+19:P) E[}] = (4.20)

Comme dans 3.15, la variance de Zj ;, peut étre estimée en évaluant la variance de bg 9 + v,

ou

NQEE (|91|4 + |92|4>
2M (N +1)2

Var [v] = M (Jol* +lgal") Var [ef] = (4.21)

Si g1 = a4+ jbet go = c+ jd et sachant que le bruit a une variance de % pour sa partie

imaginaire et réelle, nous obtenons

BN (V= 1) (loil* + loal*) + 2N (ac + b)) NNoBy (I + lool”)  arw

(4.22)
TEBy—pay (91,92) = P +7;, > 4)
(2N -1) <|91|4 + |92|4) + 4N (ac + bd)?
= 0.berfc 5
M (g1 + lgal?)
-3
No (N +1)° MNZ (N +1)°

- (4.23)
NE, (11 +192®) N2 (Inf2 + |
bl 191 g2 N2Ep (|g1]” + |g2|

L’équation 4.23 donne le TEB instantané du systéme VHE-DCSK dans le cas d’un canal two-ray
Rayleigh fading pour des gains donnés g1 et gs.

Le premier terme de 4.23 peut étre écrit comme suit
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N 1) (Jool' +loal') +aN(ae+ b2 N 1) (J9aP +102P) a2 4 2)(e2 1 a)

2 2 2
M (10l + 1g2P?) M (10l +192%) M (lgsP +12l”)
4N (ad — be)?

o 2
M (\91\2 + |g2|2>

2N —1

~ 4.24

= (4:24)

Etant donné que les valeurs de M sont grandes, le second et le dernier terme de 4.24 peuvent

étre négligés. Apres simplification, nous obtenons

N[

2N-1,  No(N+1)?  MNF(N 1)
2
M NE (P +19:F)  N222 (101 + [gal?)

TEBQ_Ray (91,92) = 0.5erfc

IN—-1 (N+1)? M{EN+1)?\
= 0.5erf
0.5erfc < i + N NQ)\i

VI

= TEB(N) (4.25)
2 2 2 9
Oukbz%:m‘):)\l-l-)\z, )\1:% et )\QZL"N?OQ' )
Ay suit une loi du x? (Chi-square random variable) & deux degrés de liberté. Conformément a

[96], la fonction de densité de probabilité de A, est

Fu) = dpe /R, £l = 2 {laf’ (4.26)
’ T (e*Ab/Xl — e*A”/E) , B [‘91‘2] 7B “gQﬂ |

Le TEB moyen est égal a la moyenne de 4.25 calculée pour toutes les valeurs possibles de A

TEBy- Ray = /0 h TEB(\)f(Ap)da, (4.27)

L’intégration analytique de I’équation 4.27 est difficile, nous utiliserons donc une intégration

numérique de 4.27 dans la suite du chapitre.
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4.4 Reésultats de simulation du systéme VHE-DCSK dans un canal

de Rayleigh sélectif en fréquence

Notre objectif maintenant est d’analyser les performances du systéme proposé dans le cas d’un
canal two-ray Rayleigh fading. Le tableau suivant permet de regrouper tous les parameétres vari-
ables des simulations. Nb.chemins, IC, Nb.time slots, Nb.bits, SNR et Fig Nb ont toujours
la méme définition (voir section 3.5). Afin d’avoir un meilleur rendu et étant donné que certains
parameétres restent inchangés durant toutes les simulations, nous avons préféré les oter du tableau.

Ces parameétres sont: M = 100, IC =0.01 et 7 = 2.

Nb.chemins E “91]21 E ﬂ 92\2] N Nbtime_slots Nbbits SNR  Fig Nb

2 1/2 1/2 4 150000 300000  variable Figure 4-6
2 10/11 1/11 4 150000 300000  variable Figure 4-6

1 0 4 150000 300000 variable Figure 4-6
2 1/2 1/2 1 150000 75000  variable Figure 4-7
2 1/2 1/2 2 150000 150000 variable Figure 4-7
2 1/2 1/2 4 150000 300000  variable Figure 4-7
2 1/2 1/2 8 150000 600000  variable Figure 4-7
2 1/2 1/2 16 150000 1200000 variable Figure 4-7

Comme montré sur le tableau précédent, les simulations dont les résultats sont représentés sur
la figure 4-6 sont réalisées pour différents gains associés aux deux trajets. Nous distinguons les cas
suivants

- Cas I: La puissance moyenne du gain associé au premier trajet est égale a la puissance moyenne
du gain associé au second trajet FE [’91’2} =F [\92\2] =1

- Cas II: La puissance moyenne du gain associé au premier trajet est 10dB au dessus de la

1

puissance moyenne du gain associé au second trajet E [|gl|2] =10F [\92\2] = 17

_CasIIL E [\91\2] =1F [|g2|2} = 0.

La figure 4-6 représente les performances en TEB théoriques ( équation 4.27 intégrés numérique-
ment) et simulées (simulation de Monte Carlo) en fonction du SNR. Pour les résultats analytiques,
une intégration numérique est faite aprés estimation de ’histogramme de la fonction de densité de

probabilité de la variable Ap. Premiérement, il est possible de constater a partir de la figure 4-6
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Fig 4-6: Performances en TEB du systéme VHE-DCSK (N = 4) dans un canal two-ray Rayleigh
fading (M =100, 7 = 2)

que lexpression analytique est en bonne adéquation avec les résultats des simulations. Celle-ci est
valable pour de petites valeurs de 7. En effet, si 7 est trés petit comparé a la période symbole 2M,
le premier terme de I’équation 4.16, représentant les interférences intersymboles (ISI), peut étre
négligé et 'équation 4.17 peut étre utilisée.

La pente du TEB varie d’un cas a autre. Pour le cas 111, nous avons une pente de un (T'EB ~
1/SNR'), celle-ci correspond & une décroissance typique du TEB dans un canal de Rayleigh. La
probabilité d’erreur décroit de 10~! pour une augmentation de 10dB en Ej/Ng ( 4 25dB, le TEB
est de 2 x 1072 et & 15dB, le TEB est de 2 x 10! approximativement). Dans ce cas la diversité
est d’ordre 1.

Pour le cas I, le récepteur regoit deux versions d’'un méme signal avec une méme puissance
moyenne. Par conséquent, chaque trajet contribu significativement & la décision. Dans ce cas, nous
avons une diversité d’ordre 2 (TEB ~ 1/SNR?). Cela peut étre aisément observé au niveau de la
figure 4-6, ou la probabilité d’erreur décroit de 1072 pour une augmentation de 10dB en Ej /Ny (
4 25dB, nous avons un TEB de 2 x 1072 et & 15dB, nous avons un TEB de 7x1072). Pour le cas

II, o0l nous avons un trajet prédominant, les performances en TEB sont intermédiaire entre celles
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Fig 4-7: Performances en TEB du systéme VHE-DCSK pour différentes valeurs de N dans un
canal two-ray Rayleigh fading & puissances moyennes similaires (M = 100, 7 = 2).

obtenues pour le cas I et le cas III. A partir des résultats obtenus, nous pouvons dire que le fait
d’augmenter la diversité permet de combattre les effets du canal multi trajets a évanouissement de
Rayleigh comme montré dans [76] et [77] pour le systéme DCSK.

La figure 4-7, présente les performances en TEB simulées du systéme VHE-DCSK obtenues
pour différentes efficacités spectrales (N = 1,2,4,8,16) dans le cas du canal two-ray Rayleigh
fading. Pour ces simulations, nous avons associé aux deux trajets des gains & puissance moyenne
égales (Casl) et un retard de 2 x T, entre les deux trajets. Rappelons que dans le cas d’un canal
BBAG (Figure 3-7), augmenter la valeur de N impliquait une importante pénalité en TEB (pour
N = 8 et pour un TEB de 1072, le systéme VHE-DCSK montrait une dégradation de 4dB en SNR
par rapport au systéme DCSK). Dans le cas du canal two-ray Rayleigh fading, si nous observons
attentivement toutes les courbes obtenues (figure 4-7) pour N = 1,2, 4,8, nous remarquons que les
performances en TEB sont trés rapprochées (un écart maximum de 2dB existe entre les courbes
pour un TEB de 1072). Cela peut étre expliqué par le fait que le canal de Rayleigh réduit les écarts
en TEB observés dans un canal BBAG. De plus, nous pouvons observer, d’apreés les différentes

courbes de TEB, que la pente est de 1/SNR? puisque nous sommes dans le cas d’une diversité
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d’ordre 2.

4.5 Conclusion

Apreés une introduction sur les concepts de base des canaux de propagation radio-mobiles, nous
avons étudié les performances de notre systéme dans le cas du canal trés largement étudié two ray
Rayleigh fading. L’expression analytique a été calculée dans un tel canal en utilisant la méthode
d’approximation Gaussienne. Les perfomances en TEB, analytiques et simulées, sont en trés bonne
adéquation. Les simulations ont aussi révélé qu’accroitre la diversité, en I'occurence le nombre de
trajets, permettait d’améliorer le taux d’erreur binaire et de contrer les effet de ce type de canal
de propagation. Aussi, lors des simulations pour différentes efficacités spectrales, nous avons pu
constater qu’avec ce type de canal, ’écart en TEB observé dans le cas d’'un canal BBAG pour

différentes valeurs de N était sensiblement réduit.
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Conclusion générale et perspectives

Dans ce travail, nous nous sommes focalisé sur ’étude des systémes de transmission basés sur le
chaos. Notre contribution dans ce domaine se résume aux points suivants:

- Proposition du nouveau systéme de modulation et de démodulation basé sur le chaos Very
High Efficiency Differential Chaos Shift Keying (VHE-DCSK) et analyse de ses performances en
taux d’erreur binaire dans un canal & bruit blanc additif Gaussien (BBAG) et dans le canal de
Rayleigh sélectif en fréquence Two ray Rayleigh fading channel.

- Proposition de trois variantes au systéme VHE-DCSK.

Avant d’évoquer les résultats les plus pertinents de ces contributions, qui ont fait ’objet du
chapitre III et IV, rappelons tout d’abord les points les plus importants des deux premiers chapitres.

Le premier chapitre était consacré principalement & I'introduction des principes de 1’étalement
de spectre. Nous avons accordé toute notre attention a la technique d’étalement par séquence di-
recte. L’étude des propriétés d’autocorrélation et de densité spectrale de puissance d’une séquence
NRZ purement aléatoire, d’une séquence NRZ pseudo-aléatoire et d’une séquence NRZ-chaos, nous
a permis de constater que, mis a part le caractére déterministe, la séquence NRZ-chaos présentait
toutes les propriétés d’une séquence purement aléatoire, dont ’apprence du bruit, une autocorréla-
tion nulle pour des décalages non nuls et surtout ’apériodicité qui constitue I'un des principaux
atouts par rapport & une séquences NRZ pseudo-aléatoire. De plus, une étude du taux d’erreur
binaire nous a permis de constater que, I'utilisation d’une séquence NRZ-chaos pour I’étalement de
spectre dans un systéme & étalement de spectre par séquence directe DS-SS classique ne réduisait
en rien ses performances.

Dans le chapitre II, nous avons décrit briévement ou évoqué tous les systémes de transmission
basés sur le chaos qu’il nous a été donné de comprendre ou d’étudier d’une maniére plus approfondie
durant tout notre travail. Nous les avons classé en deux catégories: systémes de transmission a

récepteurs cohérents et systémes de transmission a récepteurs non cohérents. Nous avons également
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mis en lumiére les avantages, les inconvénients et ’apport de chaque systéme par rapport aux
autres. Les expressions des taux d’erreur binaire pour certains systémes trés largement étudiés
actuellement ont été rappellées. Une comparaison des performances de quelques systémes, que
nous avons jugé pertinents, nous a permis de constater que le systéme High Efficiency Differential
Chaos Shift Keying (HE-DCSK) était le plus performant. En nous basant sur ce résultat, nous
avons proposé par la suite le systéme que nous avons nommé VHE-DCSK. Celui-ci est considéré
comme une généralisation du systéeme HE-DCSK et par conséquent du systéme DCSK & un nombre
quelconque (N) de bits transmis par trame. Ceci nous a permis d’accroitre considérablement
lefficacité spectrale par rapport a celle obtenue par les systéme HE-DCSK et DCSK, au prix d’une
légere dégradation du taux d’erreur binaire. La description détaillée de cette nouvelle contribution
ainsi que le calcul du taux d’erreur binaire dans un canal BBAG a fait 'objet de la premiére partie
du chapitre III. Le tracé des courbes pour différentes valeurs de IV, nous a permis de constater que
plus grande est la valeur de N, plus importantes sont les interférences. Dans la seconde partie du
chapitre III, nous avons proposé trois variantes au systéme VHE-DCSK dans le but de réduire les
interférences et de le rendre plus robuste face & un canal & évanouissement rapide. Pour chaque
variante, nous avons adopté une méthode différente de multiplexage des bits transmis sur un méme
time slot. Il nous a été donné de constater que la premiére variante, nommée VHE-DCSK-WH,
qui se basait sur 'utilisation de N codes de Walsh Hadamard combinés & une séquence chaotique
quantifiée était la plus performante de toutes en terme de taux d’erreur binaire, elle permettaint
donc de réduire au mieux les interférences. Cependant, la troisiéme approche ou variante qui était
basée sur 'utilisation de N séquences chaotiques permutées a permis d’accroitre la sécurité du
systéme VHE-DCSK.

Dans le quatriéme chapitre, nous avons étudié les performances de notre systéme dans le cas
du canal de Rayleigh sélectif en fréquence "Two ray Rayleigh fading channel’. Ainsi, augmenter le
nombre de trajets du canal, et par conséquent sa diversité, permettait d’améliorer le taux d’erreur
binaire du systéme proposé.

En conclusion, nous pouvons dire que le nouveau systéme proposé permet d’augmenter I'efficacité
spectrale des systéme HE-DCSK et DCSK et d’accroitre leur sécurité. En effet, une séquence chao-
tique n’est jamais retransmise une seconde fois.

Quelques perspetives a I'issu de ces travaux peuvent étre envisagées:

- Comparaison des performances en taux d’erreur binaire des systémes VHE-DCSK et VHE-

DCSK-WH dans le cas d’un canal & évanouissement rapide (prise en compte du Doppler).
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- Analyse des performances en taux d’erreur binaire du systéme VHE-DCSK sur des canaux
autres que le canal BBAG et Rayleigh, tels que: Rice, Nakagami...etc.

- Associer le systéeme VHE-DCSK au systéme OFDM afin de palier les effets d’un canal multi-
trajets.

- Etudier les avantages et les inconvénients du systéeme VHE-DCSK par rapport a d’autres

systémes comparables en terme d’efficacité spectrale (HCS-DCSK1, HCS-DCSK2,...etc).
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