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Résumé   

La synchronisation CFAR dans les systèmes de communications CDMA 

 

L’objectif de ce projet est l’amélioration des performances de l’acquisition adaptative 

des séquences PN dans les systèmes de communication DS/CDMA. Ces derniers souffrent 

de la variation rapide du niveau de bruit et des conditions de propagation. Donc, les 

systèmes d'acquisition à seuil fixe sont incapables de s'adapter à ce type environnement et 

peuvent conduire à un taux élevé de fausses alarmes et/ou à une faible probabilité de 

détection. Par conséquent, nous proposons un arrangement, de manière adaptative du seuil 

de détection, par l’utilisation d’un taux de fausse alarme constant, bien connu dans la 

détection radar. Dans cette thèse, deux systèmes d’acquisition adaptative sont proposés. 

Le premier système utilise la stratégie de recherche double-dwell et la technique de 

censure automatique pour contourner l'effet d’ombrage provoqué par la présence des trajets 

multiples dans le canal de référence. Ce système emploie une antenne intelligente au 

niveau du récepteur. Les performances du système proposé, en termes de probabilité de 

détection et temps d'acquisition moyen, sont analysées en l’absence puis en présence des 

signaux des trajets et des utilisateurs multiples. Ensuite, elles sont comparées avec 

plusieurs systèmes proposés dans la littérature. Les résultats obtenus montrent la robustesse 

de ce système, surtout en présence des interférences d’accès multiple. En outre, il réduit 

considérablement le temps d’acquisition moyen. 

Le deuxième système repose sur la stratégie de recherche série à structure simple. Il 

utilise un détecteur adaptatif réalisé à base des réseaux de neurones artificiels multicouches 

et entrainé par l'algorithme de rétro-propagation d'erreur. Ses performances sont analysées 

et évaluées dans deux types de canaux, gaussien et Rayleigh, en présence des trajets 

multiples pour divers paramètres. Les résultats obtenus montrent que le détecteur neuronal 

améliore, d’une façon significative, la probabilité de détection et le temps d'acquisition 

moyen du système série, puisqu’il réduit énormément le temps de calcul du processus 

d’acquisition.  

Mots clés: DS/CDMA, acquisition du code, taux de fausse alarme constant, réseaux de 

neurones multicouches, antenne intelligente. 
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Abstract   

CFAR synchronisation in CDMA communications systèmes 

 
The objective of this project is to improve the performance of adaptive acquisition of 

PN sequences in DS/CDMA systems. This latter suffers from rapid variation of noise level 

and propagation conditions. Therefore, fixed threshold acquisition systems are unable to 

adapt to this type of environment and can lead to a high rate of false alarm and/or low 

probability of detection. Consequently, we propose an adaptive arrangement of the 

detection threshold, through the use of a constant false alarm rate, well known in radar 

detection. In this thesis, two adaptive acquisition systems are proposed. 

The first system uses the double-dwell search strategy and the automatic censoring 

technique to annihilate the shadowing effect caused by the presence of multiple paths in 

the reference channel. This system uses a smart antenna at the receiver. The performances 

of the proposed systems, in terms of detection probability and mean acquisition time, are 

analyzed in the absence and in the presence of multipath and multiuser signals. Then, they 

are compared with several systems proposed in the literature. The obtained results show 

the robustness of this system, especially in the presence of multiple access interferences. 

In addition, it reduces considerably the mean acquisition time.  

The second system is based on the serial search strategy with its simple structure. It 

uses a detector made by multilayer artificial neural networks and trained by the error retro-

propagation algorithm. Its performances are analyzed and evaluated in two types of 

channels, Gaussian and Rayleigh, in the presence of multiple paths for various parameters. 

The obtained results show that the neuronal detector improves significantly the probability 

of detection and the mean acquisition time of the serial system; because it greatly reduces 

the computation time of the acquisition process.    

Key words: DS/CDMA, code acquisition, constant false alarm rate, multilayer neural 
networks, smart antenna. 
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صـــــــملخ    

الاستعمال المتعدد بتقسيم الرموز أنظمة اتصالات في نسبة الإنذار الخاطئ الثابتة التزامن باستعمال  

 
 في أنظمة اتصالات  للمتتاليات المباشرةالهدف من هذا المشروع هو تحسين أداء الاقتناء التكيفي 

ر السريع في مستوى يالتغمن تعاني  خيرةهذه الأ .الاستعمال المتعدد بتقسيم الرموز بمتتالية مباشرة

عتبة ثابتة غير قادرة على التكيف  ذات الاقتناءوبالتالي، فإن أنظمة  .الضوضاء وظروف الانتشار

آشف أو احتمال /مع هذا النوع من البيئة ويمكن أن تؤدي إلى ارتفاع معدل الإنذارات الكاذبة و

، نسبة الإنذار الخاطئ الثابتة، من خلال استخدام لذلك، نقترح ترتيبا تكيفيا لعتبة الكشف. ضعيف

 .قتناء التكيفيللاقترح نظامين نفي هذه الأطروحة، . الراداربكشف ال مجال جيدا في ةمعروفال

تأثير  لاطبلإ ةالإزالة الأوتوماتيكيوتقنية ثنائي الكمن  البحث إستراتيجيةيستخدم النظام الأول 

هذا النظام هوائي ذآي في  لمعيست. عددة في القناة المرجعيةالناجم عن وجود مسارات مت تظليلال

، في الاقتناءوقت يتم تحليل أداء النظام المقترح، من حيث احتمال الكشف ومتوسط . جهاز الاستقبال

ثم يتم مقارنتها مع العديد من . والمستخدمين المتعددين المختلفة راتاحالة وجود إشارات المس

النتائج التي تم الحصول عليها تظهر متانة هذا النظام، خاصة في . المراجعالأنظمة المقترحة في 

 .الاقتناء وقتبالإضافة إلى ذلك، فإنه يقلل بشكل آبير من متوسط . وجود تدخلات متعددة الوصول

بسيط ويستخدم آاشف التكيف ذو الشكل ال التسلسليالبحث  إستراتيجيةيستند على النظام الثاني 

التوزيع خوارزمية ب مرنالذي يكات الخلايا العصبية الاصطناعية متعدد الطبقات على أساس شب

وجود مسارات ب وذلك رايلي وقوس، يتم تحليل وتقييم أدائها في نوعين من القنوات،. خطألل الخلفي

يحسن بشكل  يأن الكاشف العصبتبين النتائج التي تم الحصول عليها . تلامامتعددة لمختلف المع

إلى حد آبير من وقت  صلنظام التسلسلي، لأنه يقلل الاقتناءوقت احتمال الكشف ومتوسط آبير من 

 .الاقتناءحساب عملية 

نسبة الإنذار ، اآتساب الرمز ،الاستعمال المتعدد بتقسيم الرموز بمتتالية مباشرة : مفتاحية آلمات

     .هوائي ذآي ،الشبكات العصبية متعددة الطبقات ،الخاطئ الثابتة
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1. Introduction 

‘On entend par télécommunications toute transmission, émission ou réception de signes, 

de signaux, d’écrits, d’images, de sons ou de renseignements de toute nature, à distance, 

par fil, radioélectricité, optique ou par d’autres systèmes électromagnétiques’. Ce terme 

était proposé en 1904 par le francais Edouard Estaunié (1862-1942), qui etait un membre 

de l’Académie Française. Il fut officialiser en 1932 à la conférence de Madrid, qui décida 

de renommer l’Union Télégraphique Internationale par l’Union Internationale des 

Télécommunications (UIT) [1]-[2]. 

Les réseaux sans fil ont pris une grande ampleur dans differents domaines de façon 

qu’on ne puisse pas presque imaginer un monde sans moyen de communication sans fil. 

Avec une communication sans fil, le transfert des données à travers différents types de 

réseaux (réseau de données ou bien réseau téléphonique) se fait par l’intermédiaire de 

l’onde radio. Ce progrès phénoménal exige, d’un côté, une compatibilité entre les 

differentes technologies existantes, et d’un autre côté, il donne une richesse et permet la 

continuté de l’évolution de la technologie. Ainsi, l’apparition d’une nouvelle génération de 

réseau cellulaire n’élimine pas nécéssairement la précédente. Il n’existe pas un réseau 

cellulaire capable de satisfaire tous les participants: utilisateurs et opérateurs.  

De ce fait, l’environnement qui entoure un utilisateur mobile sera formé par un 

ensemble de réseaux mobiles et sans fils de différents types (Wi-Fi «Wireless Fidelity», 

WiMAX «Worldwide Interoperability for Microwave Access», GSM «Global systems for 

mobile communications», UMTS «Universal Mobile Telecommunication System», etc.), 

qui  coexistent les uns avec les autres. Dans un tel environnement, un nœud mobile doit 

rester toujours bien servi et ceci n’importe quand et dans n’importe quel endroit, imposant 

ainsi une nouvelle exigence appelée ABC  (Always Best Connected) [3].  

Le partage des ressources radio entre tous les utilisateurs d’un réseau cellulaire doit se 

faire d’une manière adéquate. Il est basé sur le FDMA (Frequency Division Multiple 

Access), le TDMA (Time Division Multiple Access), le CDMA (Code Division Multiple 

Access), ou sur une combinaison de ces techniques. Le premier système cellulaire 

commercial a été analogique, il est basé sur la technique FDMA. En fait, le CDMA est la 

base de la norme «IS-95-B ou cdmaOne» de deuxième génération et «cdma2000» de 

troisième génération, qui sont utilisées dans les pays de l’Amérique de nord et du la norme 
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UMTS (W-CDMA «Wide band-CDMA») de la troisième génération de téléphonie mobile 

européenne [4].  

C’est vrai que la technique de multiplexage OFDM (Orthogonal Frequency Division 

Multiplexing) a été largement étudiée et utilisée dans les systèmes existants, tels que la 

quatrième génération des systèmes de communication sans fil (par exemples, le LTE (Long 

Term Evolution) et IEEE 802.11 (Wi-Fi ), mais la technique CDMA est utilisée aussi dans 

des parties de ces protocoles. Par exemple, les séquences orthogonales de Walsh sont 

utilisées pour multiplexer plusieurs récepteurs ou l'équipement d'utilisateur dans le même 

bloc de ressources OFDMA (Orthogonal Frequency Division Multiple Access), et pour 

contrôler la liaison physique montante du canal. Les séquences orthogonales sont 

également utilisées pour multiplexer des signaux de démodulation de référence dans la 

liaison montante de LTE. Les séquences non binaires peuvent améliorer potentiellement la 

performance des aspects de LTE-A (LTE-Advanced). La technique DS/CDMA est prévu 

pour être utilisée aussi dans les systèmes 5G (cinquième génération) au moins en une 

combinaison avec d’autres techniques, dans la transmission des données Wi-Fi et dans 

certains systèmes GPS (Global Positioning System) [4].  

Dans un système DS-CDMA (Direct Sequence-CDMA), les différents utilisateurs sont 

identifiés par différentes séquences d’étalement de spectre. Par conséquent, les propriétés 

de corrélation de ces codes entraînent l’évanouissement dû aux trajets multiples et aux 

interférences d'accès multiples MAI (Multiple Access interference) [5]. Puisque ces 

systèmes offrent des taux de transmission élevés, les interférences d’accès multiple 

deviennent remarquables, elles peuvent être considérées simultanément avec 

l’évanouissement. Ces derniers constituent les deux handicaps les plus importants aux 

spécifications du système CDMA [4]. Si ces deux problèmes ne sont pas contrôlés 

correctement, ils peuvent conduire à une sérieuse dégradation de la qualité de détection.  

Pour mieux exploiter les avantages d’un système DS/CDMA, le récepteur doit être 

parfaitement synchronisé avec l’émetteur. La synchronisation est généralement réalisée en 

deux étapes de base, l'acquisition et la poursuite. L'unité principale de n'importe quel 

récepteur d'acquisition est le dispositif de prise de décisions, qui doit utiliser soit un seuil 

fixe ou adaptatif. Les techniques classiques de décision sont basées sur un seuil fixe, qui 

est ajusté et fixé en fonction des conditions de l'environnement. Puisque les niveaux de 

puissance du bruit ne sont pas connus et les conditions de l’environnement changent dans 
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les communications mobile et sans fil, les systèmes d'acquisition à seuil fixe ne peuvent 

pas fournir un rendement satisfaisant [6].  

Pour améliorer les performances de l'acquisition du code en maintenant une probabilité 

de fausse alarme constante, les systèmes d’acquisition basés sur le seuillage adaptatif ont 

été introduits [6]. Le récepteur à taux de fausse alarme constant CFAR (Constant False 

Alarm Rate) est l’un des techniques de seuillage adaptatif, qui a véritablement donné une 

impulsion à l’évolution des radars. Plusieurs algorithmes CFAR sont ensuite proposés pour 

améliorer les performances de l’acquisition adaptative des séquences PN dans les systèmes 

de communication DS/CDMA. 

2. État de l’art 

Différents algorithmes à taux de fausse alarme constant ont été appliqués dans quelques 

systèmes de communication DS/CDMA. Les plus utilisés sont le CAAP (Cell Averaging 

Adaptive Processor) ou CA-CFAR (Cell-Averaging Constant False Alarm Rate), l’OSAP 

(Ordered-Statistics Adaptive Processor) ou OS-CFAR (Ordred-Statistics Constant False 

Alarm Rate)  et l’ACAP (Automatic Censoring Adaptive Processor) ou ODV-CFAR 

(Ordered Data Variability Constant False Alarm Rate). Récemment, une nouvelle 

technique d'acquisition adaptive est proposée pour améliorer les performances du système 

d’acquisition à stratégie de recherche série [7]. Cette technique calcule le seuil adaptatif en 

utilisant l’optimisation d'essaim des particules PSO (Particle Swarm Optimization).  

Dans [8], les auteurs ont présenté un processeur de seuillage adaptatif pour un système 

double-dwell à antenne unique. Dans [9], les auteurs ont proposé un system d’acquisition 

plus compliqué à structure hybride, qui intègre la diversité d’antennes à la réception. Cette 

dernière a été utilisée pour combattre la dégradation des performances des systèmes 

d’acquisition. Le système proposé dans [10], combine l’architecture d’acquisition double-

dwell avec la stratégie de recherche hybride, en considérant la diversité d’antennes 

réceptrices. Tous ces systèmes emploient l'algorithme CA-CFAR (ou CAAP), pour 

maintenir un taux de fausse alarme constant. Cet algorithme donne les meilleures 

performances dans les environnements homogènes par rapport à tous les détecteurs 

existants [11]. Mais dans les situations réelles, le nombre des utilisateurs ou des trajets 

multiples dans le canal de transmission change brusquement; ce qui entraîne la présence 

d’interférence d’accès multiple ou le phénomène d'évanouissement, respectivement. Dans 
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ce cas, l'environnement devient non homogène et les performances de l’algorithme CAAP 

se dégradent sérieusement [12]. 

Dans ces types d’environnements, d'autres algorithmes CFAR ont été proposés pour 

améliorer les performances du système d’acquisition. Le détecteur OSAP a été proposé 

dans [13]. Ses performances sont évaluées en utilisant un système à stratégie de recherche 

série. La puissance du bruit de ce détecteur est estimée par le kème échantillon ordonné. Les 

mêmes auteurs ont proposé le détecteur AAP (Adaptive Acquisition Processor), en 

considérant des canaux multi-trajets à évanouissement Rayleigh [14]. Dans ce cas, la 

puissance du bruit est estimée par la somme des cellules non censurées, après la censure 

des k cellules de grandes puissances. Dans [15], ils ont appliqué le même principe en 

considérant un système d’acquisition hybride, afin de réduire le temps d’acquisition 

moyen.  

Pour qu’un détecteur offre des performances meilleures, le nombre de cellules censurées 

doit être plus grand que le nombre des trajets multiples existants dans le canal de référence. 

Pour adresser ce problème, le processeur de censure automatique ACAP a été introduit à 

un système de recherche série avec une seule antenne réceptrice. Il s'est avéré plus robuste 

que ceux cités précédemment [16]. Ce système a amélioré la probabilité de détection, mais 

il nécessite un temps de traitement assez long pour prendre une décision, ce qui augmente 

le temps total d'acquisition du système. Pour accélérer l'acquisition, le système proposé 

dans [17] a appliqué le même algorithme à un système à stratégie de recherche hybride 

avec la technique de la diversité d’antennes, pour garantir les meilleures performances. 

Dans ce travail, le temps d'acquisition moyen est réduit, mais la complexité du circuit 

d’acquisition est augmentée considérablement, en comparaison avec celle du système 

précédent.  

L'idée de combiner la technique des antennes intelligentes avec les processeurs de 

seuillage adaptatif CFAR a été présentée, pour la première fois par Wang et Kwon [18], 

puis par Alamri et al. [19]. Cette combinaison est proposée pour améliorer les 

performances de l’acquisition adaptative série des codes PN (Pseudo Noise). Dans ces 

deux travaux, le détecteur CA-CFAR (CAAP) est considéré. Dans [20] et [21], les auteurs 

ont démontré que les performances du système série qui utilise le détecteur CA-CFAR se 

dégradent si les répliques des trajets multiples sont présentes dans le canal de référence. Ils 
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démontrent également que les performances de ce système s’améliorent si les cellules de 

référence qui contiennent les répliques des trajets multiples sont censurées correctement.  

Dans les canaux de transmission radio, le nombre des répliques du signal provenant des 

trajets multiples n'est pas connu; il peut également changer en fonction du temps. Par 

conséquent, les performances du système peuvent se dégrader sérieusement, si le nombre 

de cellules à censurer est inférieur au nombre des cellules interférentes. Pour résoudre ce 

problème, le processeur ODV-CFAR (ACAP) a été considéré par Berbra et al. [22]. 

Récemment, Sofwan et al. ont proposé un système d'acquisition adaptative série [23], qui 

combine l’algorithme ATM-CFAR (Automatic Trimmed Mean Constant false Alarm Rate) 

et la technique des antennes intelligente, pour les systèmes de communication DS-CDMA. 

Cet algorithme considère les répliques du signal comme des valeurs aberrantes et emploie 

la méthode de «boxplot» pour déterminer leur nombre. Ces deux travaux démontrent une 

augmentation significative de la probabilité de détection du système d'acquisition 

adaptative série lorsque les répliques du signal sont présentes dans la fenêtre de référence 

du processus CFAR, en censurant automatiquement les cellules interférentes. Noter que la 

technique des antennes intelligentes est employée seulement avec un système à stratégie de 

recherche série, mais ce dernier est caractérisé par un temps d’acquisition moyen assez 

large, qui n'est pas étudié et analysé dans ces deux travaux. 

3. Objectifs et contributions 

Il est important de noter que tous les systèmes cités dans la section précédente sont arrivés 

à améliorer les performances de l’acquisition adaptative des code PN, soit en utilisant des 

architectures plus complexes (hybride, multi-antennes, à antenne intelligente), soit en 

intégrant des algorithmes CFAR qui nécessitent un temps de traitement assez long et qui ne 

sont pas adaptés à la stratégie de recherche série.  

L’objectif principal de cette thèse est de répondre à la question suivante : 

«Quelle est la meilleure méthode de prise de décision concernant la présence ou l'absence 

des signaux PN à la phase d'acquisition, tel que la synchronisation du signal puisse être 

réalisée dans un temps global minimal (qui englobe le temps d’acquisition et le temps de 

traitement du détecteur), avec un système moins complexe, en améliorant les performances 

en détection ?». La réponse à cette question nous conduit à deux solutions différentes. La 
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première réside dans l’architecture et la deuxième utilise la partie logicielle du système 

d’acquisition.  

Dans la première solution et afin de réduire le temps d'acquisition moyen avec un 

minimum de matériel, on a proposé d’utiliser l’architecture double-dwell qui est 

caractérisée par sa simple structure, son temps d’acquisition très court et son taux de fausse 

alarme minimal. Du fait que, tous les travaux précédemment cités n’aient pas considéré 

l'utilisation de l’algorithme ACAP avec l’architecture double-dwell, celui-ci est utilisé afin 

de censurer automatiquement les signaux non désirés qui résident dans le canal de 

référence. En plus et vu les avantages offerts par les antennes intelligentes, il serait utile de 

les intégrer dans ce système pour améliorer les performances en détection. Le système 

résultant de la combinaison de ces trois techniques, i.e., le système double-dwell à antenne 

intelligente employant le détecteur ACAP est proposé et analysé, pour la première fois, 

dans ce travail. Pour cela, les expressions des probabilités de détection et de fausse alarme, 

et le temps d'acquisition moyen sont dérivées dans le cas de la présence des trajets 

multiples, qui implique l'existence de plusieurs cellules synchrones dans la région 

d’incertitude. 

La deuxième solution consiste à conserver l’architecture la plus simple du système 

d’acquisition série et chercher un détecteur adaptatif intelligent, qui peut s’adapter à ce 

genre de problème. Il doit donner les bonnes performances en détection dans n’importe 

quel type d’environnement pour une probabilité de fausse alarme relativement constante et 

avec un temps de traitement assez court par rapport aux détecteurs existants. Ces 

conditions nous amènent à exploiter l’une des techniques de l’intelligence artificielle, qui 

est «les réseaux de neurones artificiels». Donc, on a utilisé le Perceptron multicouche MLP 

(Multi-Layer Perceptron), qui est entrainé par l'algorithme de rétro-propagation d'erreur, 

pour concevoir un détecteur CFAR neuronal. Il est appelé MLP-NNAP (Multi-Layer 

Perceptron-Neural Network Adaptive Processor). 

4. Organisation de la thèse 

Cette thèse est constituée de quatre chapitres qui sont structurés comme suit :  

Le premier chapitre présentera un aperçu général sur les problèmes de la transmission 

dans les canaux radio-mobiles et les différentes fluctuations que peut subir un signal 

transmis. Ensuite, nous expliquerons les différentes techniques de détection classiques et 
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adaptatives. Le principe de fonctionnement du détecteur CFAR et ses différents 

algorithmes, qui sont utilisés pour résoudre le problème de l’acquisition adaptative des 

séquences PN dans les systèmes DS/CDMA, seront aussi présentées à la fin de ce chapitre. 

Le deuxième chapitre commence par une brève introduction sur les systèmes radio-

mobiles, afin de présenter l’influence des techniques d'accès multiple sur leur évolution. 

Ensuite, nous expliquerons le principe des techniques FDMA, TDMA, CDMA, OFDM, 

OFDMA, SDMA (Space Division Multiple Access) et MC-CDMA (Multi-Carrier-

CDMA), en présentant leurs avantages et inconvénients. Comme notre étude est basée sur 

les systèmes à étalement de spectre et plus exactement la technique DS-CDMA, des 

généralités sur l’étalement de spectre et les séquences PN (m-séquence, Gold, Hadamard, 

… etc.) seront données dans ce contexte. La notion de la synchronisation (acquisition et 

tracking) sera introduite et les différentes stratégies de recherche seront aussi expliquées 

dans ce chapitre. 

Au niveau du troisième chapitre, les notions de base des antennes intelligentes seront 

adressées. La description du système double-dwell à antenne intelligente, qui utilise le 

détecteur ACAP, sera aussi présentée. Ensuite, les expressions des probabilités de fausse 

alarme et détection seront développées. Puis, l’équation du temps d’acquisition moyen du 

système proposé dans ce chapitre sera détaillée. Ces développements seront suivis de 

l’élaboration des performances du système proposé pour différents paramètres, en utilisant 

la méthode de simulation «Monte-carlo». Les résultats obtenus seront présentés, discutés et 

comparés avec plusieurs détecteurs. 

Dans le quatrième chapitre, on montrera ce que sont les réseaux de neurones artificiels. 

Après un aperçu historique sur les réseaux de neurones, des notions fondamentales 

relatives au perceptron multicouche et son algorithme d’apprentissage, l’algorithme de 

rétro-propagation, ainsi que ses propriétés et sa mise en œuvre seront aussi représentées. 

De plus, on présentera dans ce chapitre une description assez détaillée du détecteur MLP-

NNAP avec les différentes étapes de sa conception. La dernière partie de ce chapitre est 

consacrée à la démarche de l’application du détecteur MLP-NNAP à un système 

d’acquisition à stratégie de recherche série. Elle regroupe et discute tous les détails des 

résultats de simulation obtenus et les comparaisons nécessaires.   
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1.1 Introduction 

Ce premier chapitre présente certaines bases des communications sans fil et radio-mobile qui 

sont nécessaires pour les chapitres suivants. La première section commence par une brève 

introduction sur la structure générale des systèmes de communication. Certaines des parties 

les plus importantes de ces systèmes sont discutées en détail plus tard dans les chapitres qui 

suivent. La deuxième section adresse le canal radio-mobile avec ses propriétés statistiques et 

la manière de le modéliser. Une analyse au sujet des techniques de détection du signal pour 

différents types de canaux de transmission est présentée dans la troisième section de ce 

chapitre ; on se concentrera sur la technique de seuillage adaptatif (CFAR) parce quelle est à 

la base de nos contributions.  

1.2 Structure générale des systèmes de communication sans-fil 

Tout système de communication à distance avec/ou sans-fil permet de transmettre l’information d’un 

utilisateur à un ou plusieurs utilisateurs. Ce système se compose de trois parties essentielles ; 

l’émetteur, le récepteur et le milieu de propagation connu sous le nom ‘canal de propagation’. Le 

schéma de principe d’une chaîne de transmission peut être représenté par la figure 1.1. Ce schéma 

fonctionnel est également applicable aux systèmes de télédétection, tels que le radar et le sonar, dans 

lesquels l'émetteur et le récepteur peuvent être situés dans le même endroit [24]. 

 
Figure 1.1 : Chaîne de transmission numérique. 

La transmission fiable d’un message nécessite une série de traitements au niveau de 

l’émetteur, qui prépare le signal et adapte l’information de la source avant de la transmettre à 

travers le canal de propagation. La source produit des signaux analogiques tels que la parole, 

l'audio, l'image et la vidéo ou des données numériques telles que le texte et les multimédias. 
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L'encodeur de source produit les données binaires de la source. Ces données binaires 

produites sont ensuite passées par le codeur du canal afin de garantir leur reproduction au 

niveau du récepteur. Elles sont ensuite modulées pour produire des formes d'onde qui vont se 

transmettre à travers un canal. Ce dernier peut être un lien physique tel qu'une ligne 

téléphonique, un lien radio à haute fréquence, ou un support de stockage. Le canal est le sujet 

de divers types de bruit et interférences. Au niveau du récepteur, le procédé précédemment 

décrit est renversé afin de reconstituer finalement le message d’origine et de supprimer les 

différentes nuisances causées par la transmission et la propagation. 

1.3 Canal de propagation radio-mobile 

Il y a trois types de canaux de transmission : canaux sans-fil, canaux à guide d'onde 

électromagnétique, et canaux optiques. Le canal sans-fil peut être l'atmosphère ou l'espace 

libre. En raison de sa nature ouverte, les signaux transmis subissent divers types de 

brouillages supplémentaires qui se déplacent dans l’environnement de transmission. 

1.3.1 Mécanismes de propagation 

Les réseaux de téléphonie mobile sont basés sur la notion des cellules. Ces dernières sont des 

zones circulaires qui se chevauchent afin de couvrir une zone géographique. Chaque cellule 

utilise un émetteur/récepteur central, appelé station de base BS (Base Station) ou BTS (Base 

Transceiver Station) pour transmettre l’information.  

Lors de son cheminement vers l'antenne réceptrice, l’onde RF (Radio Frequency) se 

propage dans plusieurs directions, en une ligne droite avec une vitesse de propagation c égale 

3108m/s. Elle peut rencontrer un certain nombre d’obstacles. Les différents obstacles qui 

constituent le milieu de propagation permettent à l'onde émise d'emprunter plusieurs trajets 

avant d'atteindre l’antenne réceptrice. Chaque trajet suit un chemin différent avec un retard, 

une phase, une amplitude et un angle d'arrivée propre. Le signal reçu est la combinaison de 

ces trajets multiples. C’est le phénomène des trajets multiples, qui limite la vitesse de 

transmission dans les réseaux sans-fil.  

En rencontrant un obstacle, une partie de l’énergie de cette onde radio est absorbée, une 

partie peut être réfléchie et une partie continue à se propager avec une puissance atténuée. 

Cette atténuation augmente avec l’augmentation de la distance ou la fréquence [25]. En 

fonction de la taille de l'obstacle par rapport à la longueur d'onde λ, de sa nature et de sa 

forme, l'onde sera affectée différemment. Il en résulte quatre catégories de phénomènes 

principaux qui affectent la propagation du signal : la réflexion, la diffraction, la diffusion et la 
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réfraction, la figure 1.2 illustre la majorité de ces mécanismes. Le signal capté par le récepteur 

est constitué de : 

- Signal direct (LOS : Line Of Sight) ; 

- Signaux réfléchis ; 

- Signaux diffractés ; 

- Signaux diffusés. 

 
Figure 1.2 : Illustration des mécanismes de propagation [26]. 

En plus de ces signaux, quelques signaux propagés sont absorbés. Ces signaux causent le 

phénomène des trajets multiples.    

 Réflexion: Elle a lieu lorsque l’onde électromagnétique rencontre un obstacle de 

surface lisse de grande dimension par rapport à la longueur d’onde , comme par exemple, la 

surface de la terre, les bâtiments et les murs. La trajectoire de l'onde est alors modifiée ainsi 

que son amplitude et sa phase en fonction de l'angle d'incidence. 

 Diffraction : Elle a lieu lorsqu’un obstacle épais et de grande dimension par rapport à 

 empêche l’onde électromagnétique de passer de l’émetteur vers le récepteur. Ce phénomène 

permet ainsi à des ondes secondaires de contourner l’obstacle ("shadowing"). 
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 Diffusion : Elle se produit lorsque l’onde rencontre une surface dont la dimension des 

irrégularités est comparable à λ, comme par exemple les lampadaires et les feux de 

circulation. Dans ce cas, chaque irrégularité va diffracter l'onde en sous-ondes, donc l’énergie 

va disperser dans toutes les directions. 

 Réfraction (ou encore transmission) : Ce phénomène traduit le passage de l’onde 

électromagnétique d’un milieu à un autre ayant un indice de réfraction différent. Ce qui induit 

une déviation de la direction de propagation. 

1.3.2 Canal à bruit additif blanc gaussien (AWGN channel) 

On regroupe sous le terme «bruit» l’ensemble des signaux indésirables générés par les 

composants de la chaîne de transmission ainsi que l’environnement de propagation, dont la 

puissance s’ajoute à celle du signal utile. Donc, il limite la capacité du récepteur à reproduire 

correctement l’information contenue dans le signal utile modulé. Les composants passifs et 

actifs de la chaîne de transmission sont les principaux causes de différents types de bruits 

d’origine interne (bruit thermique dû aux imperfections des équipements, bruit de grenaille lié 

aux caractéristiques corpusculaires des porteurs de charge, bruits d’avalanche, en créneaux, et 

de scintillation causés par des imperfections des semi-conducteurs) et le bruit d’origine 

externe (capté par l’antenne). En considérant ces différentes sources de bruit comme étant 

indépendantes, le théorème de la limite centrale permet de modéliser le bruit résultant comme 

un signal aléatoire unique, suivant une loi normale et donc le canal est à bruit additif blanc 

gaussien. Ce canal constitue le point de départ fréquemment choisi pour la modélisation des 

canaux de transmission numériques. Le signal reçu s’écrit alors [27] : 

                   
)()()( tntstr   (1.1)

où )(ts
 
est le signal émis et )(tn

 
est un bruit additif blanc gaussien de moyenne nulle, de 
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et de densité spectrale de puissance PSD (Power Spectral Density) 2/0Nnn  , 
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où S est la puissance du signal émis. 
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Figure 1.3 : Densité de probabilité de la distribution normale (gaussienne). 

1.3.3 Évanouissement du canal  

La figure 1.4 explique les trois types d’atténuations du signal qui peuvent généralement 

affecter le canal radio mobile. Ils sont (i) l’affaiblissement du parcours (pathloss), (ii) 

l’atténuation due aux effets de masque (ombrage ou encore le mot anglais «shadowing») et 

(iii) l’évanouissement dû aux trajets multiples (multipath fading). La figure 1.5 explique 

l’effet de ces trois phénomènes sur le signal reçu en fonction de d, où d représente la distance 

parcourue par l’onde électromagnétique entre l’émetteur et le récepteur ; alors que Pr est la 

puissance reçue du signal. Ces trois phénomènes sont les causes principales de 

l’évanouissement du canal de propagation. On peut classer ces perturbations, selon la 

visibilité de leur impact sur le signal, en deux types : à grande ou à petite échelle. 

L’évanouissement à grande échelle résulte de l’affaiblissement de parcours et des effets 

d’ombrage, il peut être défini comme les fluctuations mesurées de la puissance moyenne sur 

un intervalle du temps suffisamment grand. Par contre, l’évanouissement à petite échelle à 

pour cause la présence de plusieurs répliques du signal transmis au niveau du récepteur 

(trajets multiples). Dans ce cas, les fluctuations rapides de la phase et de l’amplitude du signal 

sont observées sur un intervalle du temps suffisamment petit, afin de négliger les variations à 

grande échelle. 

1.3.3.1 Affaiblissement de parcours  

Les propriétés des milieux traversés par l’onde électromagnétique sont les plus grandes causes 

de l’affaiblissement de la puissance du signal. L’affaiblissement de parcours représente la 
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diminution de la puissance reçue Pr (en Watts) due au déplacement d (en mètres) sur de 

grandes distances. Cette diminution est proportionnelle à la nème puissance du parcours entre 

l’émetteur et le récepteur. Après la propagation en espace libre (cas idéal), c’est-à-dire sans 

obstacle, la puissance reçue est donnée par l’équation de Friis [28] : 

                          
2

2

)4(
.)(

d
GGPdP rttr 


  (1.3)

où, Pt est la puissance émise, Gt et Gr sont les gains de l’antenne émettrice et réceptrice, 

respectivement et fc est la longueur d’onde du signal (en mètres), alors que f représente 

la fréquence (en Hertz) du signal émis.     

 
Figure 1.4 : Différentes atténuations affectant le signal émis [29]. 

 
Figure 1.5 : Effet des différentes atténuations sur la puissance du signal : affaiblissement de parcours, ombrage 
et multi-trajets.  
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Lorsque la station de base et le mobile ne sont pas en vision directe, la puissance du signal 

diminue en fonction de d avec une puissance plus grande que 2. Elle est alors comprise entre 

3 et 5 suivant le type d’environnement. En pratique, à cause de la présence des obstacles dans 

l’environnement de propagation, plusieurs modèles empiriques d’atténuation sont développés 

à partir des mesures expérimentales, les plus connus sont : le modèle d’Okumura-Hata et le 

modèle de Walfish-Ikégami [30]. Le choix du modèle dépend du type de l’environnement 

(rural, urbain, …), mais aussi de la fréquence utilisée dans le mode de propagation des ondes.  

Le tableau 1.1, donne des exemples des niveaux d’atténuation du signal (en dB) résultants des 

milieux traversés, pour différents types de matériaux. 

1.3.3.2 Atténuation due aux effets de masque  

Pendant le déplacement d'une MS (Mobile Station), les arbres, les bâtiments et les véhicules 

mobiles bloquent et reflètent partiellement le signal ; ce qui baisse la puissance reçue. Dans le 

domaine fréquentiel, il y aura une diminution de puissance de large gamme de fréquence, qui 

s'appelle évanouissement lent (Slow fading). La variation lente de puissance par rapport à la 

moyenne peut être modelisée par une fonction densité de probabilité log-normale. Pour cette 

dernière, le logarithme de la variable aléatoire a une distribution normale. La distribution log-

normale est donnée par [24] : 

Tableau 1.1 : Exemples d’atténuation du signal [1].  

Matériau  
Atténuation 

du signal 
Perte de 

sensibilité
Exemples  

Air, vide 0 dB 0% Espace ouvert, cour intérieure  
Bois  1-2 dB 10-20% Porte, plancher, cloison 
Plastique  1-2 dB 10-20% cloison 
Verre 3 dB 30% Vitres non teintées 
Verre teinté 5-8 dB 50% Vitres teintées 
Eau  5-8 dB 50% Aquarium, fontaine 
Êtres vivants  5-8 dB 50% Foule, animaux, humains, végétation  
Briques 5-8 dB 50% Mur moyen  
Plâtre  5-8 dB 50% Cloisons en Placoplatre 
Céramique  8-10 dB 70% Carrelage  
Papier  8-10 dB 70% Rouleaux de papier, livres  
Béton  15-20 dB 85% Mur porteur, plancher et plafond, piliers 

Verre blindé 15-20 dB 85% 
Vitres pare-balles, fenêtres à revêtement 
métallisé,  

Métal  20-25 dB 90% 
Béton armé, miroir, armoire métallique, 
cage d’ascenseur 
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où, x est une variable aléatoire décrivant l’ombrage (en décibels), ][xEA   est la moyenne 

des atténuations (en décibels) et  est l’écart type de la puissance moyenne locale 

typiquement fixé entre 4 et 13 dB. 

1.3.3.3 Évanouissement dû aux trajets multiples  

Dans un réseau radio mobile, les ondes radio subissent des réflexions et des réfractions sur les 

objets environnants, qui peuvent être statiques tels que les bâtiments, les meubles, les collines, 

les arbres, ou même des objets en mouvement comme les véhicules, par exemple. Plusieurs 

copies de l’onde radio originale émise, qui ont des amplitudes et des phases atténuées, sont 

prises par l’antenne réceptrice de différentes directions et avec différents retards. Les 

différentes copies reçues peuvent être combinées de manière constructive ou destructive selon 

leurs phases aléatoires. Ceci s’appelle l’évanouissement par trajets multiples qui est la cause 

principale de l’évanouissement à petite échelle, il est montré par la figure 1.6.  

 
Figure 1.6 : Principes et causes du canal de propagation multi-trajets. 

A cause de facteurs multiples, il est commode d’appliquer des techniques statistiques pour 

modéliser les variations du signal dans un environnement de propagation sans fil. Dans cette 

section nous décrivons les modèles statistiques populaires employés pour caractériser la 

distribution de l’évanouissement d'amplitude du canal sans-fil, à savoir le canal à 

évanouissement Rayleigh, Rice, et Nakagami-m. 
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a) Évanouissement de Rayleigh : La distribution Rayleigh décrit statistiquement la 

variation de l'enveloppe du signal lorsque le canal transmet au récepteur un grand nombre de 

trajets multiples, ou bien lorsque l’émetteur et le récepteur ne sont pas en vision directe 

(NLOS : No-Ligne Of Seight). Elle est dérivée du théorème de limite centrale, dans lequel les 

composantes en phase Yi et en quadrature Yq du canal sont modelées comme gaussiennes. Le 

signal reçu suit une distribution Rayleigh s'il ne contient aucune composante dominante 

(LOS), c.à.d. processus à moyenne nulle, sa fonction densité de probabilité est donnée 

par [31] :  
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 avec 2=E[R2] et l’opérateur E[.] indique l’espérance mathématique. La figure 1.7 schématise 

la pdf de la distribution Rayleigh pour différentes valeur de . Dans ce cas, la phase de la 

réponse du canal est uniformément distribuée dans l’intervalle [0, 2].  
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Figure I.7 : Densité de probabilité de la distribution Rayleigh. 

Lorsque les composantes en phase Yi et en quadrature Yq sont toutes les deux gaussiennes à 

moyennes nulles et elles ont un écart-type y, on peut définir alors la variable aléatoire Y 

comme suit :  

                

22
qi YYY   (1.6)
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Donc, la distribution de Y est Chi-deux centrale (central Chi-square) avec deux degrés de 

liberté. Elle peut être donnée par la pdf d’une exponentielle comme suit : 

                       
)2/exp(

2

1
)( 2

2 y
y

Y yyP 



  
 (1.7)

On définit maintenant une nouvelle variable aléatoire R comme suit : 

                           

22
qi YYYR   (1.8)

Alors, la variable aléatoire R suit une distribution Rayleigh et sa pdf est donnée par 

l’équation (1.5), avec 

                          

222 ][ yRE   (1.9)

b) Évanouissement de Rice : Lorsque l’émetteur et le récepteur sont en vision directe 

(existence d’une composante dominante LOS), le signal reçu est la somme des trajets 

multiples NLOS (Non Line Of Sight), ayant une distribution Rayleigh, plus le signal direct à 

puissance constante [32]. Le résultat de cette somme donne un signal ayant une distribution 

Rice. Cette distribution est liée à la distribution chi-deux non-centrale. Donc, si 22
qi YYY  , 

avec Yi et Yq sont deux variables aléatoires gaussiennes qui ont des moyennes non nulles i et 

q, respectivement, et une variance commune 2
y . Dans ces conditions, la variable aléatoire Y 

suit une distribution Chi-deux avec un paramètre de non centralité 222
qiRice   , elle est 

donnée par [8]: 
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On définit alors la variable aléatoire YR   qui suit une distribution Rice. Sa pdf 

est donnée par : 
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où 2
Rice est la puissance du signal direct et I0(.) est la fonction Bessel modifiée d’ordre 0. En 

normalisant la puissance moyenne du signal à l’unité, l’équation (1.11) devient : 
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 où K est le facteur de Rice donné par : 

                           
2

2
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(1.13)

 

Plus ce facteur est petit, plus l’évanouissement du canal est sévère. Pour K=0, le signal du 

trajet direct n’existe pas et la pdf de Rice est équivalente à la pdf de Rayleigh. 

L’évanouissement du canal devient moins sévère si K augmente. Lorsque K tend vers 

l’infinie, le comportement du canal devient comme celui d’un canal AWGN (Additive White 

Gaussian Noise). La figure 1.8 représente la distribution Rice pour plusieurs valeurs de K.  
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Figure 1.8 : Densité de probabilité de la distribution Rice. 

c) Évanouissement de Nakagami : Un autre modèle d’évanouissement, largement utilisé 

pour modéliser l’évanouissement d’un environnement radiofréquence, est celui de Nakagami-

m. Sa pdf est donnée par [33]: 
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avec =E[R2] et  

                          2

1

])[( 22
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
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m  

(1.15)

 

où m est le paramètre de sévérité de l’évanouissement. Il peut varier des cas les plus sévères 

(  1,5.0m ), en passant par les cas à évanouissement moyen (cas d’évanouissement de Rice), 

jusqu’aux cas de non évanouissement ( m ), c’est le cas d’un canal AWGN. Le cas 

1m correspond à l’évanouissement de Rayleigh. La pdf de la distribution Nakagami-m est 

représentée par la figure 1.9, en posant =1 et considérant plusieurs valeurs de m.   
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Figure 1.9 : Densité de probabilité de la distribution Nakagami-m.

 

1.3.4. Facteurs influents sur la qualité du canal de propagation radio-mobile  

Dans un canal radio-mobile, les effets de l’évanouissement par trajets multiples (à petite 

échelle) peuvent inclure la dispersion, qui est définie comme l’étalement du signal en temps 

et/ou en fréquence. La dispersion temporelle, se produit dans le cas de présence de plusieurs 

obstacles entre l'émetteur et le récepteur, entrainant l’arrivée de plusieurs répliques de l’onde 

émise avec plusieurs retards. Un canal à évanouissement dont la dispersion temporelle est 

significative cause un évanouissement sélectif en fréquence. Ce dernier est donc un vrai 

problème pour les canaux larges bandes, où la largeur de la bande du signal Bs est plus grande 

que la bande de cohérence du canal Bc; ce qui pose la possibilité d’occurrence des 

interférences inter-symboles ISI (Inter-Symbols Interference) et donc limite la capacité du 

système.  
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Les décalages fréquentiels entre deux sources peuvent aussi être parmi les causes de 

l’évanouissement du canal. Deux raisons principales sont à la base de ces décalages ; l'effet 

Doppler et la différence de fréquence de la porteuse entre les oscillateurs d’émission et de 

réception. Ces décalages fréquentiels entraînent une modulation de fréquence sur le signal 

émis et provoquent ensuite des variations en temps du canal, qui sont caractérisées par le 

temps de cohérence Tc. Ce dernier peut être défini comme le temps pendant lequel 

l’évanouissement et fortement corrélé [32]. En fonction de la valeur relative de Tc et la 

période du symbole du signal émis Ts, un canal à évanouissement peut être classé comme plat 

en temps lorsque la période du symbole est très inferieure par rapport au temps de cohérence 

du canal ; Sinon, il est sélectif en temps. En tenant compte de la sélectivité en temps et en 

fréquence, les canaux à évanouissement peuvent être classés par catégorie dans l’un des 

quatre types suivants : 

1. Canaux à évanouissement plat (ces canaux sont plats en temps et en fréquence).  

2. Canaux à évanouissement sélectif en fréquence (ces canaux sont sélectifs en fréquence 

mais plats en temps).  

3. Canaux à évanouissement sélectif en temps (ces canaux sont sélectifs en temps mais 

plats en fréquence).  

4. Canaux à évanouissement doublement sélectif (ces canaux sont sélectifs en temps et en 

fréquence).  

1.3.4.1 Notion de dispersion temporelle et fréquentielle 

D’une part, le canal de propagation est caractérisé par l’étalement temporel noté Tm, qui 

correspond à l’intervalle du temps écoulé entre la réception du premier et du dernier trajet 

d’un même signal émis, il nous permet de caractériser la dispersion temporelle du canal τ. 

Cette dispersion temporelle est équivalente à une corrélation sur une bande de fréquence, dans 

le domaine fréquentiel. Pour quantifier le degré de cette corrélation, on mesure la bande de 

cohérence Bc du canal. Notons que, cette bande de cohérence est inversement proportionnelle 

à l’étalement temporel Tm. Ainsi, si l’écart entre les fréquences de deux signaux émis est 

supérieur à la bande de cohérence, alors les signaux reçus peuvent être considérés comme 

décorrélés.  

D’autre part, le mouvement de l’émetteur et/ou du récepteur provoque des dispersions 

fréquentielles qui ont comme origine principal le décalage du spectre du signal émis, appelé 

décalage Doppler. Ce décalage augmente avec l’augmentation de la vitesse relative du 

déplacement entre l’émetteur et le récepteur v. Dans ce cas, la fréquence fr du signal reçu est 
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la somme des fréquences fc (du signal émis) et fd (de décalage Doppler). Le décalage Doppler 

peut être calculé à partir de l’expression suivante [34] :  

                  
 cos

c

vf
f c

d  (1.16)

où θ est l’angle d’incidence de l’onde reçue et c désigne la célérité de la lumière. Donc, 

l’étalement Doppler Bd peut être défini comme suit : 

                 
max2 dd fB 

 
 (1.17)

avec  cvff cd maxmax  désigne le décalage Doppler maximal.  

1.3.4.2 Notion de la sélectivité en temps et en fréquence 

Les trajets multiples et les décalages Doppler sont à l’origine d’une sélectivité fréquentielle 

et/ou temporelle. Ces sélectivités sont mesurées à partir des valeurs de la bande de cohérence 

Bc (ainsi que la bande du signal Bs), du temps de cohérence Tc (ainsi que la période de 

symbole du signal émis Ts) et la dispersion temporelle du canal τ. Donc, quatre situations 

sont possibles. Elles sont représentées sur la figure 1.10 : 

 
Figure 1.10 : Type d’évanouissement à petite échelle. 

- Si Bs<<Bc Ts>>τ : Les fréquences du spectre du signal subissent les mêmes 

amplifications ou atténuations. Dans ce cas, le canal est considéré comme non sélectif en 

fréquence et à «évanouissement plat». 

- Si Bs>Bc Ts<τ : Les fréquences du spectre sont décorrélés. Lors d’un évanouissement 

dans la bande de cohérence, une partie du signal seulement sera perturbée. Le canal est dit 

sélectif en fréquence.  
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- Bs >Bd Ts<Tc : Le canal est dit à «évanouissement lent». Le canal est alors non-sélectif 

en temps. La réponse impulsionnelle du canal reste constante sur plusieurs symboles 

consécutifs. 

- Bs <<Bd Ts>>Tc : Le canal est dit à «évanouissement rapide». Dans ces conditions, la 

réponse impulsionnelle du canal varie de façon significative pendant la durée d’un symbole. 

Le canal est alors sélectif en temps. 

1.4 Techniques de détection  

Pour garantir les performances des systèmes de communication radiofréquence, le choix de la 

technique de détection convenable est nécessaire. Dans le cas de la détection des signaux 

CDMA, la nature des séquences utilisées influe sur le choix de la technique de détection à 

mettre en œuvre. Le détecteur à seuil est le plus couramment utilisé pour ce type de système, 

il ne prend en compte que la puissance reçue pour prendre une décision et ce sans tenir 

compte de lʹinformations apportée par la phase du signal reçu, puisqu’il utilise généralement 

un détecteur non-cohérent, qui va être présenté dans la section suivante.  

La détection d’un bit des données transmises par le premier utilisateur, par exemple, se fait 

en fixant un seuil de décision suffisamment élevé, permettant ainsi de minimiser lʹeffet du 

bruit sur la qualité de la détection. Le niveau du seuil de décision doit aussi être inférieur au 

pic dʹauto-corrélation de manière à ce que ce dernier puisse être détecté. Par conséquent, si le 

niveau de la puissance reçue est inférieur au seuil de décision, il sera décidé «0». Par contre, 

si la puissance à l’entrée du détecteur à seuil est supérieure au seuil de décision, il sera décidé 

«1». Le seuil de décision est un paramètre correspond à la nature des séquences émises.  

Les défauts dʹorthogonalité, des séquences PN utilisées dans les systèmes CDMA, sont les 

principales causes des interférences dʹaccès multiples MAI (Multiple Access Interference). 

Cette non-orthogonalité engendre un chevauchement entre les chips des séquences de chaque 

utilisateur, ce qui peut entraîner des erreurs de détection.  

1.4.1 Détecteur quadratique 

Le détecteur d’énergie est la structure employée pour effectuer l’opération de corrélation. Le 

détecteur joue un rôle fondamental dans le procédé d’acquisition, sa tâche est de détecter avec 

un degré élevé de fiabilité la présence des phases synchrones (H1) ou non synchrones (H0). La 

corrélation du signal est calculée sur une période finie CNT  (avec N est la longueur de 
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corrélation partielle et TC est la durée d’un chip de la séquence PN (Pseudo Noise) ou bien 

dT (Dwell time en anglais), connue sous le nom «temps d’intégration ou temps 

d’observation». Deux approches de base sont possibles ici, à savoir la détection cohérente et 

la détection non cohérente. 

En général, la détection cohérente n’est pas employée dans le contexte de l’acquisition 

asynchrone des séquences PN, puisqu’elle nécessite la connaissance de la phase de la 

porteuse. Cette condition est parfois impossible à réaliser dans le cas d’un signal de très faible 

PSD (Power Spectral Density), en particulier lorsque le SNR (Signal to Noise Ratio) est 

faible. Dans ce cas, l’acquisition à base d’un détecteur non cohérent est la plus couramment 

utilisée. Le schéma fonctionnel du détecteur non cohérent quadratique à base d’un filtre 

adapté MF (Matched Filter) est montré par la figure 1.11. 

 

Figure 1.11 : Détecteur I-Q quadratique non cohérent basé sur un filtre adapté. 

1.4.2 Formalisation du problème de détection 

À une phase présumée , la sortie du détecteur (ou la variable de décision)Y est comparée à 

un seuil , pour prendre une décision au sujet de cette phase. Lorsque les codes (local et reçu) 

sont en phase (Hypothèse 1H ), la synchronisation sera bien détectée avec une probabilité de 

détection 
DP . On précise que, si le décalage du code local est moins petit que la durée d’un 

chip de la séquence PN; aussi bien que dans le cas de l’ajout du bruit thermique, trajets 

multiples, interférence d’accès multiple et l’évanouissement du signal, on peut rencontrer des 

situations où plus d’une position synchrone peut être trouvée dans la région d’incertitude. 

Ainsi, à la position synchrone (phase correcte), le détecteur déclarera que les codes sont 

alignés chaque fois que la sortie du détecteur dépasse la valeur du seuil. 

Comme indique la figure 1.12, eZ  est l’espace d’observation, qu’on appelle souvent la 

région d’incertitude. Dans notre cas, cet espace est divisé en deux sous-espaces, eiZ , 1,0i , 

correspondent au nombre d’hypothèses possibles iH , 1,0i . 0H correspond au cas où, la 
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phase à testée   n’est pas alignée avec la phase du code PN reçu (non synchronisation), alors 

que 1H  signifie que cette phase est alignée avec celle du code PN reçu (synchronisation). 

 iY Hyf / , 1,0i , correspond à la densité de probabilité conditionnelle du signal reçu 

 tr  sous l’hypothèse iH . Les sous-espaces eiZ , 1,0i , correspondent aux régions ou les 

hypothèses iH , 1,0i , sont vraies. Les décisions correspondantes sont notées Di, 1,0i , ce 

qui nous conduit à quatre situations possibles :  

 Décider 0H , alors que 0H  est vraie ( 1,1 00  DH ). 

 Décider 0H , alors que 1H  est vraie ( 1,1 01  DH ). 

 Décider 1H , alors que 0H  est vraie ( 1,1 10  DH ). 

 Décider 1H , alors que 1H   est vraie ( 1,1 11  DH ). 

 
Figure 1.12 : Espace d’observation pour un système d’acquisition DS/CDMA. 

Le premier et le dernier cas correspondent à une prise de décision correcte. Le dernier cas 

est une détection qui peut être mesurée avec une probabilité de détection PD. Les deux autres 

cas correspondent à des décisions erronées, le premier est une non détection (mesuré avec une 

probabilité de non détection PM ou encore «probability of miss» en anglais, avec
DM PP 1 ) 

et l’autre est une fausse alarme (mesurée avec une probabilité de fausse alarme PFA). On 

donne : 

 
1 0 0/ /

eZ HYFA dyHyfP                                               (1.18) 

 
1 1 1/ /

eZ HYD dyHyfP                                                (1.19) 
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Les détecteurs à seuil utilisés dans le contexte de l’acquisition des séquences PN dans les 

systèmes CDMA peuvent être classés en deux groupes principaux, selon la méthode utilisée 

pour calculer le seuil de décision, à savoir les détecteurs à seuil fixe ou adaptatif.  

1.4.3 Détection à seuil fixe 

Dans ce cas, le seuil de détection est fixé en considérant l’un des critères de décision, qui vont 

être présentées dans les sections suivantes.   

1.4.3.1 Critères de décision 

Les trois principaux critères usuels de décision sont le critère de Bayes, le test de Minimax et 

le critère de Neyman-Pearson [35]. 

a)  Critère de Bayes : Cette méthode exige la connaissance au préalable des probabilités 

d’apparition des deux hypothèses 0H  et 1H (dites probabilités à priori des hypothèses 0H  et 

1H ). Elles sont notées 
0P  et 

1P , respectivement et vérifiant la condition 110  PP . De plus, 

les coûts de détection ijC , 1,0, ji , qui sont assignés aux couples ( ji HD , ), doivent être 

connus à priori avec les conditions ijii CC  , ji  . Donc, on doit minimiser, en fonction des 

régions de décision eiZ , une fonction risque définie comme étant, la moyenne statistique de 

l’ensemble des coûts associés aux probabilités de leurs situations, respectivement. Après des 

manipulations mathématiques détaillées dans [35], nous obtiendrons : 

 
)(

)(

0

1

0

1

Hyf

Hyf
y

HY

HY  (1.20)

)(

)(

11011

00100

CCP

CCP




  (1.21)

où,  Y  est le rapport de vraisemblance et   est le seuil de décision. Ainsi, la stratégie de 

détection s’écrit : 



0

1

)(

H

H

y



  (1.22)

En général, la connaissance à priori des probabilités Pi, i=0, 1, et les coûts de détection Cij, 

i, j = 0,1, n’est pas toujours disponible. Il est donc indispensable de faire appel à d’autres 

critères de décision. 
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b) Critère de Minimax : Dans la plupart des cas pratiques, les probabilités à priori iP , 

1,0i , ne sont pas connues, et le critère d’optimisation de la décision est basé sur les risques 

conditionnels j , 1,0j . La règle de décision optimale est celle dont, la valeur maximale 

des risques conditionnels est minimale par rapport à d’autres règles. Cette règle de décision 

est connue sous le nom «critère de Minimax». Ce dernier est un cas particulier du critère de 

Bayes pour une distribution à priori la plus défavorable des hypothèses iP , 1,0i , pour 

laquelle le risque moyen de Bayes a la plus grande valeur. Cette approche consiste à 

sélectionner une valeur 
1P  pour laquelle le risque est maximum, puis on minimise la fonction 

risque. Le rapport de vraisemblance devient alors : 

     
)(

))(1(
)(

11011

00101

0

1

CCP

CCP

H

H

Y






  (1.23)

et l’équation de minimax est donc : 

                     0001011010011  CCPCCPCC FAM  (1.24)

Le critère de minimax ne peut être utilisé que si l'on connaît les coûts des diverses erreurs. 

Donc, il est nécessaire de faire appel à d'autres tests, le plus employé est celui de Neyman-

Pearson. 

c) Critère de Neyman-Pearson : Contrairement au critère de Bayes, celui de Neyman-

Pearson n’exige pas un nombre important d’hypothèses à priori. Il propose de fixer la 

probabilité de fausse alarme FAP  à une valeur fixe . Ensuite, une fonction objective J est 

construite comme suit : 

            )()(  FAM PPJ  (1.25)

Le multiplicateur de Lagrange 0  est défini de manière à maximiser la probabilité de 

détection DP   ou alors minimiser la probabilité de non détection MP . Substituons les relations 

donnant la probabilité de fausse alarme et celle donnant la probabilité de détection (ou MP ) 

dans l’équation (1.25). Après le développement mathématique cité en détail dans [35], la règle 

de décision est: 
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 
)(

)(

0

1

0

1

HYf

HYf
Y

Hy

Hy 

0

1

H

H




    (1.26)

1.4.3.2 Inconvénients de détection à seuil fixe  

Les critères de détection étudiés précédemment, se ramènent à la comparaison du signal reçu 

à un seuil fixe calculé à partir de plusieurs simulations sur un environnement bien spécifié. Ce 

seuil produit, soit un nombre excessif de fausses alarmes, soit une faible probabilité de 

détection, lorsque les caractéristiques statistiques du clutter et du bruit changent. Donc, on 

peut imaginer une stratégie de détection optimale répondant à des normes bien strictes 

concernant les probabilités de fausse alarme et de détection. Cette stratégie et basée sur le 

critère de Neyman-Pearson.  

Nous pouvons alors, calculer la probabilité de fausse alarme FAP  et déduire le seuil de 

détection  , en considérant un canal AWGN dont sa pdf est donnée par [8] : 

 

2

0

2

20/ 2

1
)/( N

y

N
HY eHyf 




  (1.27)

où 

       2

0

2
0/ / NedyHyfP HYFA







   (1.28)

En connaissant la variance du bruit 2
N  après l’opération de corrélation et en fixant la FAP  à 

10-4, le seuil est donc : 

    BPBP FAFAN 21.9lnln2 2      (1.29)

où ))(2/(22 00
2

ccN NTNNTNB  . 

En normalisant la puissance du bruit à l’unité, nous obtenons 21.9 . La probabilité de 

fausse alarme nominale (qui est fixée a 10-4) peut être donnée par l’expression suivante : 

       







 

nom
FA B

P
nom

21.9
exp10 4                                            (1.30)

où, 1nomB . 
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                   BFA
BB

FA nom
PeeP

11

)(  



 (1.31)

Dans cette équation, la puissance du bruit B est affectée soit par la variation de sa PSD qui 

égale à )2/( 0N , soit par la variation de la longueur de corrélation partielle )( CNT du détecteur 

non-cohérent. 

Nous remarquons que le seuil de détection ; ainsi que la puissance du bruit interviennent au 

niveau de l’exposant de la probabilité de fausse alarme donnée par l’équation (1.31). Toute 

erreur d’estimation de l’un de ces deux paramètres implique une énorme déviation de sa 

valeur nominale. La figure 1.13, illustre parfaitement cette situation. Une augmentation de la 

puissance du bruit B de 3 dB donne une FAP  de 0.01, c'est-à-dire, une multiplication par 100 

de la valeur nominale. C’est pour cette raison que nous avons besoin des techniques de 

seuillage adaptatif.  

 

Figure 1.13 : Sensibilité de la probabilité de fausse alarme à la variation de la puissance du bruit. 

1.4.4 Détection à seuil adaptatif  

On a démontré dans la section précédente que les méthodes conventionnelles d’acquisition 

utilisant une valeur de seuil fixe posent des problèmes de variation des probabilités de 

détection et de fausse alarme lorsque l’environnement change. Pour choisir une valeur seuil, 

un système conventionnel fait plusieurs tests avec différentes valeurs seuil par simulation 

dans un environnement spécifique. Après plusieurs tests, le système choisit une valeur 

optimale de seuil. Donc, ces systèmes sont incapables de donner une bonne qualité de service 

pour les utilisateurs, parce qu’ils ne peuvent pas s’adapter aux variations des conditions de 

l’environnement [10]. 
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Pour résoudre ce problème, on fait appel à des méthodes bien connues dans le domaine de 

la détection radar, dans les quelles on peut changer la valeur seuil adaptativement, en réalisant 

un taux de fausse alarme constant. Cette technique est connue sous le nom d’algorithme 

CFAR (Constant False Alarm Rate). Par conséquent, le système d’acquisition sera capable de 

s’adapter aux différents environnements de communication mobile. 

L’idée de base des algorithmes CFAR est de calculer le seuil à partir de la pdf du signal de 

la sortie du détecteur non cohérent sous l’hypothèse H0. Elle nous permet de calculer la 

constante multiplicative T, en fixant la probabilité de fausse alarme PFA à une valeur minimale 

désirée. Ainsi, le seuil sera le produit arithmétique de la valeur de T calculée à partir de la 

probabilité de fausse alarme préalablement fixée, et la puissance du bruit X estimée en temps 

réel, en fonction des variations des conditions de l’environnement.  

Le principe de la technique de détection CFAR peut être schématisé par la figure 1.14. Les 

échantillons sortant du détecteur quadratique sont envoyés en série vers un registre à décalage 

de longueur M+1. Les M cellules Zi, i=1, …, M, appelées cellules de référence, représentent 

les sorties du détecteur non cohérent qui correspondent aux différents décalages (phases) 

possibles de la séquence PN. La statistique X est calculée en traitant les M cellules de 

références. La cellule Y, appelée cellule sous test (CUT : Cell Under Test), désigne la sortie de 

détecteur qui correspond à la phase de la séquence PN qu’on veut tester.  

 

Figure 1.14 : Schéma bloc d’un système d’acquisition adaptative. 

Si la valeur de Y  dépasse la valeur du seuil adaptatif, on décide que la séquence PN 

générée localement est synchronisée avec la séquence PN reçue. Donc, la boucle de poursuite 

r(t) 

Synchronisation fine 

Processeur CFAR 

Détecteur 
non-

cohérent 

> 
< 

PN généré 
localement

Acquisition 

X

T
TX 

Y

Vers la boucle de poursuite

Non acquisition 

         

 

 Z1     Z2       ...      ZM/2     Y    ZM/2+1         ...      ZM-1       ZM 

Oui

Non

Décaler par Tc 
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est activée afin de réaliser une synchronisation fine entre les deux séquences PN pour 

déchiffrer l’information reçue.  

Si la valeur de Y  est inferieure à la valeur du seuil adaptatif XT , la phase du code PN reçu 

n’est donc pas synchronisée avec celle du code généré localement. Donc, le code PN local est 

retardé par une durée CT  afin de tester d’autres cellules. Dans notre travail, la valeur de  est 

fixée à 1. 

1.5 Détecteurs à taux de fausse alarme constant (CFAR) 

Il existe plusieurs processeurs CFAR pour les différents environnements. La différence entre 

ces diverses procédures CFAR réside dans la méthode retenue pour effectuer l’estimation de 

la puissance du bruit, selon le type de l’environnement. Dans ce qui suit, on va citer quelques 

détecteurs CFAR utilisés dans le domaine de la détection radar et appliqués ensuite à 

l’acquisition des séquences PN dans les systèmes DS/CDMA, en donnant une brève 

explication du principe de fonctionnement de chacun d’eux. Ces détecteurs peuvent être 

regroupés en trois groupes principaux : 

1.5.1 Détecteurs CFAR conventionnels 

1.5.1.1 CA-CFAR ou CAAP 

En utilisant le détecteur CA-CFAR (Cell-Averaging Constant False Alarme Rate) [36] ou 

CAAP (Cell-Averaging Adaptive Processor) [37], la valeur estimée de la puissance du bruit 

est obtenue en réalisant la somme des contenues des M cellules de référence Z1, Z2, …, ZM, 

comme l’indique la figure 1.15. 

 

Figure 1.15 : Schéma fonctionnel des détecteurs CFAR conventionnels. 
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Dans un environnement homogène, il a été montré que la probabilité de détection DP  tend 

vers celle du détecteur optimal de Neyman-Pearson, où la puissance moyenne du bruit est 

connue à priori, lorsque la taille de la fenêtre de référence tend vers l’infini. Si les cellules de 

référence et la cellule sous-test contiennent du ‘’clutter’’ homogène, ce détecteur est le plus 

performant.  

Cette hypothèse n’est pas toujours vérifiée à cause des effets de bord. Ce phénomène se 

produit lorsqu’il y a une variation de la puissance moyenne du bruit dans les cellules de 

référence. Pour surmonter ce problème, la solution suggérée est donnée par les deux types des 

détecteurs CFAR qui vont être présentés dans les sections suivantes.  

1.5.1.2 GO-CFAR  

Le détecteur GO-CFAR (Greatest Of CFAR) [38] est appliqué dans le cas où la cellule testée 

comporte du ‘clutter’ et les cellules de référence contiennent du bruit (bruit thermique 

seulement). Dans ce cas, le seuil est petit ce qui donne une probabilité de fausse alarme 

élevée. Cette méthode consiste à prendre le maximum de U et V comme indique la figure 

1.15, afin d’augmenter le seuil est donc diminuer les fausses alarmes. 

1.5.1.3 SO-CFAR 

 Le détecteur SO-CFAR (Smallest Of CFAR) [11] est employé dans le cas où la cellule sous 

test comporte le bruit, alors que quelques cellules référence contiennent du clutter. Cette 

méthode consiste à prendre le minimum de U et V, comme indique la figure 1.15. Ce 

détecteur, est moins sensible à la perte de détection mais le nombre de cellules de référence 

doit être élevé.  

1.5.2 Détecteurs CFAR à points de censure fixes   

1.5.2.1 OS-CFAR ou OSAP  

Le détecteur OS-CFAR (Order Statistics CFAR) [39] ou OSAP (Order Statistics Adaptive 

Processor) [13] est illustré par la figure 1.16. Dans ce détecteur les échantillons de la fenêtre 

de référence sont classés dans un ordre croissant tels que : 

              MMk ZZZZZ  121 ......                                       (1.32) 

La sortie X  du processus OS-CFAR est donnée par,  kZX  . Le signal provenant de la 

cellule sous-test est comparé au seuil adaptatif TX. Le facteur T est calculé à partir de la 

probabilité de fausse alarme du détecteur OS-CFAR. 
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Figure 1.16 : Schéma fonctionnel du détecteur OS-CFAR. 

1.5.2.2 CMLD-CFAR 

En utilisant le détecteur CMLD-CFAR (Censored Mean Level Detecteur-CFAR) [20], 

représenté par la figure 1.17, les échantillons de la fenêtre de référence sont classés dans un 

ordre croissant tels que : 

              MMk ZZZZZ  121 ......                                       (1.33) 

Ensuite, les k cellules de plus grandes puissances sont censurées, où k est une valeur fixe 

représentant le nombre de cellules qui contiennent les signaux des trajets multiples du premier 

utilisateur. Les cellules restantes sont combinées, pour donner une évaluation du niveau de la 

puissance du bruit X, de la manière suivante : 

  





kM

i
iZX

1
)(                                                            (1.34)  

 

Figure 1.17 : Schéma fonctionnel du détecteur CMLD-CFAR. 
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1.5.2.3 TM-CFAR  

Le détecteur TM-CFAR (Trimmed Mean-CFAR) a été proposé par Gandhi et Kassam [40] est 

appliqué pour la première fois à l’acquisition adaptative des séquences PN dans les systèmes 

DS/CDMA par Sofwan et Barkat [21], il peut être schématisé par la figure 1.18. Après la mise 

en ordre croissant des cellules de référence, k1 cellules des plus petites valeurs et k2 cellules 

des plus grandes valeurs sont éliminées, avec k1 et k2 sont des nombres prédéfinis à l’avance 

représentant l’extrémité inferieure et l’extrémité supérieure des cellules à censurées, 

respectivement. Cette technique est robuste dans le cas de la présence des interférences dans 

les cellules de référence et lorsque le clutter de l’environnement est non homogène. La valeur 

estimée de la puissance du bruit est donc calculée par : 

    





2

1
)(

kM

ki
iZX                                                                     (1.35) 

 
Figure 1.18 : Schéma fonctionnel du détecteur TM-CFAR. 

1.5.3 Détecteurs CFAR à points de censure automatique :  

1.5.3.1 ODV-CFAR ou ACAP 

Le détecteur ODV-CFAR (Ordered Data Variability-CFAR) [22] ou ACAP (Automatic 

Censoring Adaptive Processor or Automatic Censoring Acquisition Processor) [16], basé sur 

la variabilité des données ordonnées, choisit dynamiquement quelques cellules de référence 

pour calculer le seuil, il peut être expliqué par la figure 1.19. Les cellules de référence sont 

rangées premièrement dans l'ordre croissant selon leur puissance pour former les échantillons 

ordonnés : 

)()()2()1( Mk ZZZZ                                             (1.36) 



Chapitre 1                          Notions fondamentales sur les canaux sans-fil et techniques de détection 
 

36  
 

 

Figure 1.19 : Schéma fonctionnel du détecteur ODV-CFAR. 

Après la censure des k cellules de plus grande puissance, qui sont considérées comme des 

cellules interférentes, les (M-k) cellules restantes sont employées pour estimer le niveau de 

puissance du bruit, elle est donnée par : 

  





kM

i

iZX
1

)(                                                     (1.37) 

La valeur estimée du nombre des trajets multiples k est employée pour donner la statistique 

X et la valeur de la constante multiplicative Tk, qui réalise la probabilité fausse alarme désirée 

(
kFAP ). 

En utilisant l'algorithme ODV-CFAR, le niveau de la puissance de bruit est estimé 

initialement par les p cellules des plus basses puissances. Noter que, la valeur du paramètre p 

doit être supérieure ou égale à 12 [22, 16, 17]. Puis, à chaque kième étape (k = 0, 1…, M-p- 1) 

de l'algorithme ODV-CFAR, le sous-ensemble de la population ordonnée 

 )()()2()1( ,,,, kMpz ZZZZE    est formé et la statistique kV , qui peut être considérée comme 

un paramètre de forme de la population zE , est calculée comme suit [41] : 

                     
 
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                                             (1.38) 
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Puis, la statistique Vk est comparée au seuil Sk pour décider si les cellules utilisées pour 

calculer Vk sont une population homogène (Hh) ou non homogène (Hnh) selon le test 

d'hypothèse ODV suivant [41] : 

          k

H

H

k SV
nh

h


                                                               (1.39) 

où, Sk (k = 0, 1… 1 pM ) est le seuil correspondant pour fixer la probabilité de fausse 

censure (PFC) qui est donnée par [22] : 

 ],,,/[Pr )()2()1( kMkkFC ZZZSVP   homogène                      (1.40) 

Le test donné par l'équation (1.39) est répété pour (k = 0, 1… 1 pM ), tant que 

l'hypothèse Hnh est vraie. Ceci est continué jusqu’à la première détection de l'hypothèse 

homogène Hh. Si l'hypothèse homogène Hh n'est pas détectée, l'algorithme ODV-CFAR est 

répété afin examiner toutes les  pM   cellules des plus grandes puissances. A ce point, 

l'algorithme de censure est arrêté pour donner le nombre des cellules interférentes k (les 

cellules de plus grandes puissances qui doivent être censurées), et pour choisir le facteur 

multiplicatif Tk, tel que la probabilité de fausse alarme
kFAP est maintenue constante à la valeur 

désirée.  

L'algorithme ODV-CFAR peut être résumé comme suit [16, 22, 41] : 

1.  k = 1. 

2. Former la population ordonnée  )()()2()1( ,,,, kMpz ZZZZE   . 

3. Calculer le paramètre de forme Vk du sous-ensemble Ez. 

4. réaliser le test d’hypothèse ODV donné par l'équation (1.39). 

Répéter les tâches 2-4 pour k= 0, 1…, jusqu'à ce que Hh soit vraie ou k = M - p. 

5. Obtenir le nombre k (nombre estimé de cellules à censurer).  

1.5.3.2 ATM-CFAR 

Le détecteur ATM-CFAR (Automatic Trimmed-Mean-CFAR) est proposé et appliqué, pour la 

première fois dans le contexte de l’acquisition adaptative des séquences PN, par Sofwan et al. 

[23]. Son objectif est de minimiser les fausses alarmes et améliorer les performances en 

détection, dans le cas de la présence des phénomènes des trajets multiples et des utilisateurs 

multiple «présence des MAI (Multiple Access Interference)», dans le canal de transmission. 

D’après la figure 1.20, le processeur ATM-CFAR censure k1 cellules de la frontière basse 

et k2 cellules de la frontière haute pour éliminer l'effet des signaux interférents. Par 
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conséquent, les frontières, comme points de démarcation de la détermination des valeurs 

aberrantes (atypiques, exceptionnelles, extrêmes ou outliers en anglais), sont situées aux 

positions k1 et M-k2, qui sont obtenus en utilisant la technique de «la boite à moustaches» ou 

«Box plot». L’intervalle interquartile (IQR) mesure la dispersion statistique qui est égale à la 

différence entre le troisième (Q3) et le premier (Q1) quartiles. Une valeur aberrante est une 

variable aléatoire qui réside dans la région des valeurs aberrantes situées au-dessous de la 

frontière basse LF (Lower Fence) ou au-dessus de la frontière haute UF (Upper Fence),  telles 

que :  

)(1 IQRQLF          (1.41) 

)(3 IQRQUF       (1.42) 

 

Figure 1.20 : Schéma fonctionnel du détecteur ATM-CFAR. 
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avec,  est une valeur multiplicative utilisée pour déterminer les frontières des valeurs 

aberrantes. Les valeurs k1 et k2 sont obtenues automatiquement, en temps réel, en utilisant 

l’algorithme suivant : 

1- Ranger les cellules de référence dans l'ordre croissant selon leur puissance pour former 

les échantillons ordonnés )()()2()1( Mk ZZZZ   , puis calculer les valeurs LF et UF 

selon la valeur multiplicative  donnée. 

2- Définir la valeur initiale de k=1 comme un indice de cellules pour l'exploration des 

contenues des cellules de référence. 

3- Pour déterminer la valeur de k1, faire la comparaison suivante )(kZLF  . Tend que 

cette condition est vraie augmenter k ; Sinon, obtenir kk 1 . 

4- Pour obtenir la valeur de k2, évaluer la condition )(kZUF   et faire augmenter la 

valeur de k. Si cette condition est vraie, donc on peut mettre kk 2 . Sinon, répéter cette étape 

en incrémentant k.   

Une fois les valeurs k1 et k2 sont obtenues en utilisant l’algorithme ci-dessus, on censure k1 

cellules de l’extrémité inferieure et k2 cellules de l’extrémité supérieure. Ensuite, on effectue 

une transformation de variable aléatoire sur les cellules restantes pour obtenir : 

       ''
ppp ZkW                   (1.43) 

avec, pkkMkp  121' , 21,,2,1 kkMp    et  

)11(
'
1  kZZ  

)11()21(
'
2   kk ZZZ  

  

)12()2(
'

21   kMkMkkM ZZZ  

(1.44)

La valeur estimée de la puissance du bruit X est obtenue par les )( 21 kkM  cellules 

restantes (non censurées), comme suit : 







21

1

kkM

p
PWX                                                            (1.45) 

La valeur estimée de la puissance du bruit X est ensuite multiplier par la constante T afin 

de réaliser la probabilité de fausse alarme désirée.  



Chapitre 1                          Notions fondamentales sur les canaux sans-fil et techniques de détection 
 

40  
 

1.6 Conclusion  

Un système de communication numérique doit transmettre l’information le plus efficacement 

possible à travers un environnement de propagation spécifique. Donc, il est nécessaire de 

comprendre et modéliser les phénomènes de propagation qui présentent des caractéristiques 

particulièrement défavorables, telles que la propagation à trajets multiples et l’effet Doppler. 

Ces phénomènes peuvent dégrader considérablement les performances du système de 

transmission. Pour cela, plusieurs types de canaux de propagation sont présentés dans ce 

contexte, à savoir : le canal à bruit blanc Gaussien AWGN (Additive White Gaussian Noise) 

et à évanouissement de Rice, Nakagami et Rayleigh que l’on utilisera par la suite. 

Comme l’amélioration des performances des systèmes de communications radio nécessite 

l’utilisation d’un processus de décision sophistiqué, qui peut s’adapter avec les différents 

canaux de transmission, on a présenté les différentes techniques de détection à la fin de ce 

chapitre, en se concentrant sur la technique CFAR qui est à la base de nos contributions.  
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2.1  Introduction 

L’augmentation du nombre d’accès simultanés au canal de transmission, appelé capacité du 

système, est l’une des contraintes qui limitent le développement des systèmes de 

communication, surtout parce que la bande de fréquence allouée à chaque système est de 

largeur limitée. Cela nous oblige à utiliser les ressources disponibles de la façon la plus 

judicieuse possible. Un aspect important est de savoir comment partager cette bande de 

fréquence entre les différents utilisateurs, c.à.d. la technique d’accès multiple.  

Dans ce chapitre, nous présenterons un bref historique sur l’évolution des systèmes de 

communications radio-mobiles, puis nous expliquerons les différentes techniques de 

multiplexage, en détaillant la technique CDMA parce qu’elle est la méthode d’accès multiple 

la plus répandue dans les nouvelles générations des systèmes de communication.  

2.2  Évolution des systèmes de télécommunications 

Au cours des dernières décennies, l’industrie sans fil a reçu une croissance remarquable, en 

termes de technologies mobiles et ses abonnés. La demande élevée du trafic des données 

(courriels, photos, musique, vidéo) sur les réseaux est explosivement augmentée et dépasse le 

trafic vocal. Cette augmentation est due à la popularité croissante des smartphones et d’autres 

services de données des mobiles, tels que les tablettes numériques, les notebooks, … etc. [42]. 

En novembre 2007, le nombre d'abonnements mondiaux de téléphonie mobile avait atteint 3.3 

milliards, aussi plus de 798 millions de personnes autour du monde ont accédé à l'Internet ou 

l'Internet mobile à l'aide d'un téléphone mobile [24]. Cependant, ce nombre a continué à 

augmenter exponentiellement pour dépasser les 7 milliards d’abonnés à la fin de l’année 

2015. Donc, la pénétration des abonnements mobiles mondiaux est environ 97%. La figure 

2.1 présente l’évolution du nombre d’abonnés mobiles à travers le monde.  

 
Figure 2.1 : Evolution du nombre d’abonnés mobiles à tavers le monde (en millions). 
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Jusqu'à ce jour et pour satisfaire les demandes croissantes de débits et de qualité de 

services demandés par les utilisateurs mobiles, quatre générations des systèmes de 

communication cellulaires ont été adoptées (la cinquième génération est en cours d’étude), 

elles sont résumées dans le tableau 2.1. La différence entre ces générations réside 

principalement dans les techniques mises en œuvre  pour accéder à la ressource radio. Une 

nouvelle génération a émergé, à peu prés, tous les 10 ans depuis le début des années 80, 

commençant par les systèmes cellulaires analogiques de la première génération (1G) en 1981, 

suivi de la deuxième génération qui utilise la technologie numérique en 1992, ensuite la 3G en 

2001, et finalement la 4G LTE-A en 2011 [43], voir la figure 2.2.   

Tableau 2.1 : Évolution des caractéristiques de la téléphonie cellulaire. 

Standard Génération Caractéristiques Débit réel

GSM 
(Global systems for mobile 

communications) 

2G Permet le transfert de la voix ou des 

données numériques de faible volume. 

9,6 Kbit/S 

GPRS 
(General Packet Radio 

Services) 

2.5G Permet le transfert de la voix ou des 

données numériques de volume modéré. 

48 Kbit/S 

EDGE 
(Enhanced Data rate for 

GSM Evolution) 

2.75G Permet le transfert simultané de la voix et 

des données numériques.  

171 
Kbit/S 

UMTS 
(Universal Mobile 

Telecommunication System) 

3G Permet le transfert simultané de la voix et 

des données numériques à haut débit 

384 
Kbit/S 

LTE 
(Long Term Evolution) 

3.9G Réduit le délai d’accès au réseau et 

améliore la qualité de service. 

300 
Mbit/S 

LTE-Advanced 
(Long Term Evolution-

Advanced) 

4G Débit plus élevé et meilleure performance 

radio par rapport à ses prédécesseurs.  

1 Gbit/S 

Une brève vue de l'évolution des systèmes de télécommunications est comme suit :  

2.2.1 Avant la radiotéléphonie  

Dès l’antiquité, les êtres humains avaient besoin des communications sans-fil. Ils utilisaient 

initialement les signaux lumineux ou sonores pour communiquer sur de très courtes distances. 

Cependant, le premier véritable système de communication à distance n’apparait qu’en 1771, 

il était inventé par le physicien Claude Chappe, c’est le télégraphe de Chappe schématisé par 

la figure 2.3. 
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Figure 2.2 : Évolution des technologies mobiles [44]. 

 

 
Figure 2.3 : Télégraphe de Chappe (1791) [45]. 

En 1791, il réalisa sa première communication entre Parcé-Sur-Sathe et Brûlon (sur une 

distance de 14 km) et en août 1794, il termina l’installation de la première ligne de télégraphe 

optique, d’environ deux cents kilomètres, entre Paris et Lille qui est ensuite étendu en étoile 

vers la province, sur une ligne d’environ cinq-mille kilomètres. En 1832, le physicien 

américain Samuel Finley Breese Morse a inventé le télégraphe électrique présenté sur la 

figure 2.4, utilisant une ligne électrique pour relier l’émetteur et le récepteur, qui a remplacé 

l’ancien télégraphe. Ce télégraphe a été installé en 1837 à la grande Bretagne et jusqu’à 

l’année 1845 en France [46].   
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Figure 2.4 : Télégraphe de Morse (1832) [47]. 

La première communication téléphonique historique est réalisée par l’ingénieur canadien 

Alexander Graham Bell avec son assistant Thomas Watson en 1876, figure 2.5. L’année 1877 

marque la naissance du téléphone et la mise en service des lignes téléphoniques régulières aux 

Etats-Unis. 

 
Figure 2.5 : Alexander Graham Bell, première communication téléphonique (1876) [48]. 

L’histoire des communications sans-fil est débutée réellement en 1901 grâce au  physicien 

italien Guglielmo Marconi qui a arrivé à établir la première liaison radio, à travers l’océan 

atlantique, entre la Cornouailles (Angleterre) et la Terre-Neuve  (Canada), sur une distance de 

3400 km [49]. Les premières émissions régulières de la radiodiffusion ont commencé en 

1922, depuis la tour Eiffel à Paris. En 1935, la télévision française a diffusé sa première 

émission officielle. Le Talkie-Walkie,  utilisé par l’armée américaine, a était créé en 1940 par 

Motorola. 
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2.2.2 Génération zéro (0G)  

L’apparition de la génération zéro (0G) de la téléphonie mobile est signée en 1946. Parmi ses 

standards, on peut citer : 

-  MTS (Mobile Telephone System)  apparue en 1946 aux Etats-Unis, c’est le premier 

système de la 0G, il a été mis en service par Bell Telephone Company. Ce système ne peut 

fonctionner qu’à l’aide des opérateurs téléphoniques qui établissent manuellement les 

communications entre les utilisateurs. 

- IMTS (Improved Mobile Telephone System) apparue en 1960: ce système est une 

version améliorée du MTS ou le nombre des canaux de communication est augmenté et la 

communication entre les utilisateurs est établit directement sans passer par les opérateurs 

téléphoniques.   

2.2.3 Première génération (1G)  

Cette génération de communication mobile a été annoncée vers la fin des années 70, elle a 

marqué des changements fondamentaux dans les systèmes radio-mobiles, notamment le 

réseau cellulaire. Ses principaux abonnés étaient [50]:  

- NTT (Nippon Telephone and Telegraph), c’est le premier système cellulaire 

analogique, il était mis en service en 1979. 

- NMT (Nordic Mobile Telephone) qui a été essentiellement conçu dans les pays 

nordiques (Scandinavie) et utilisé dans d’autres pays de l’Europe (France, Suisse et Pays-

Bas), il est mis en service au début de l’année 1981. 

- AMPS (Advanced Mobile Phone System), produit par les Bell Labs en 1983, est lancé 

aux Etats-Unis (Amérique du Nord). 

-  TACS (Total Access Communication System), qui repose sur la technologie AMPS, a 

été fortement utilisé en Grande Bretagne (Royaume-Uni, Italie, Espagne, Autriche). 

- JTACS (Japan Total Access Communications System) au Japon.  

La technologie 1G reposait sur un système de communications analogique qui a été conçu 

pour des transmissions de la voix avec un débit atteint 2.4 Kbps. Elle emploie la modulation 

de fréquence (FM), la technique d’accès multiple FDMA et une largeur de bande de 30 KHz. 

Tous les systèmes 1G sont totalement disparus, parce que cette technologie a beaucoup 

d'inconvénients, on cite a titre d’exemples [24]:  

(i) La mauvaise qualité et la sécurité sans cryptage dues à la modulation analogique 

utilisée. 
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(ii) Le nombre limité des abonnés dû à la technique de multiplexage utilisée ou chaque 

utilisateur emploie deux fréquences (canaux), une pour la liaison descendante (station de base 

(SB) vers mobile) et l’autre pour la liaison montante (mobile vers SB). En plus, la séparation 

de ces deux fréquences est nécessaire pour la possibilité d’implémenter un duplexeur.    

(iii)  Elle est limitée au service de la ‘voix’. 

(iv) Ces systèmes sont incompatibles puisqu’ils n’ont pas une norme internationale unifiée. 

(v) La mauvaise performance de la batterie.   

(vi) Les dimensions des terminaux sont importantes. 

2.2.4 Deuxième génération (2G)  

Le système GSM (Global systems for mobile communications) était le premier système de 

2ème génération; il a été annoncé au début des années 90 en Europe. Ce système utilise une 

technologie numérique qui a été conçue pour la transmission des signaux vocales avec un 

débit atteint 9.6 Kbps, la modulation GMSK (Gaussian Minimum Shift Keying), la technique 

d’accès multiple TDMA et une bande de fréquence de 200 KHz. Cette génération inclut aussi 

les standards PDC (Personal Digital Cellular) TDMA au Japon, et IS-54/IS-136 et IS-95 

(Interim Standard 95 ou CDMA one) aux USA (United States American), ce dernier utilise la 

technique de multiplexage CDMA [24]. La technologie 2G est caractérisée par : 

(i) Le développement de la norme internationale unifiée pour les communications mobiles, 

qui a incité à la croissance de la technologie des communications mobiles dans le monde 

entier.  

(ii) Services améliorés.  

(iii) Sécurité du réseau renforcée par l’utilisation d’un cryptage numérique.  

(iv) Capacité du système améliorée. 

(v) Diminution de la consommation de puissance et donc la batterie de l’équipement mobile 

dure un temps plus long. 

Cependant, le GSM souffre d'un débit bas, qui a conduit à une amélioration du système 

cellulaire par la technologie GPRS (General Packet Radio Services). Cette technologie est 

considérée comme 2.5G et emploie la technologie de commutation par paquets avec la 

commutation du circuit qui a été adoptée par le GSM. Le débit est amélioré à 50 kbps mais, la 

technique de modulation, la méthode de multiplexage et la bande de fréquence sont 

semblables à celle employées dans le GSM. Le GPRS est une étape évolutionnaire vers 

l’EDGE (Enhanced Data rate for GSM Evolution), qui peut être considéré comme une 

technologie radio prés-3G et conçu pour fournir des débits atteint 200 kbps. La norme EDGE 
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(2.75G) est construite en se basant sur la norme existante GSM, en utilisant la même 

technique de multiplexage et la même bande de fréquence; mais elle utilise la technique de 

modulation 8PSK (eight-Phase Shift Keying) avec la modulation GMSK. La modulation 

8PSK offre des débits plus élevés avec une couverture réduite, tandis que la modulation 

GMSK est employée comme un mode robuste pour couvrir une large région. L’EDGE a été 

ajouté pour améliorer les services de commutation de paquets et permettre de nouvelles 

applications de données haut débit, telles que les applications multimédia [24]. 

2.2.5 Troisième génération (3G)  

Les Standards de 3G sont développés par l’ITU (International Telecommunication Union) 

sous le nom IMT-2000 (International Mobile Telecommunications 2000). Le premier standard 

3G a été celui de NTT DoCoMo au Japon ouvert le premier octobre 2001. Cette génération 

regroupe deux familles de technologies ayant connues un succès commercial au plan mondial: 

I'UMTS (Universal Mobile Telecommunications System appelée aussi WCDMA «Wideband 

CDMA»), qui est largement déployé en Europe (évolution du GSM) et le CDMA2000, qui 

correspond à l’évolution de la norme IS-95 et étendue principalement en Asie et en Amérique 

du Nord. Les interfaces radio de ces deux familles reposent sur des caractéristiques techniques 

identiques, notamment une technique d'accès multiples à répartition par les codes (CDMA). 

Ces deux standards ont pour objectif de garantir des services multimédia (Voix, données, 

images) à haut débit (de 384 Kbits/s à 2Mbits) via internet et une couverture radio 

transparente et globale [51].  

Le HSPA (High Speed Packet Access) est la fusion des deux protocoles, le HSDPA (High 

Speed Downlink Packet Access) et le HSUPA (High Speed Uplink Packet Access), le 

HSDPA est considéré comme 3,5G.  Le HSPA a étendu et amélioré les performances des 

protocoles WCDMA (Wide-band CDMA) existants, il est capable de délivrer des capacités de 

transmission de données avec des débits allants jusqu’à 14,4 Mbits/s sur la liaison 

descendante et 5,8 Mbits/s sur la liaison montante. Afin d’améliorer le débit, le HSOPA 

(High-Speed OFDMA Packet Access), aussi appelé 3,75G, a été proposé. Ce projet est 

nommé LTE (Long Term Evolution) initiatif, qui est capable de délivrer des débits allants 

jusqu’à 200 Mbits/s sur la liaison descendante et 100 Mbits/s sur la liaison montante, en 

utilisant la modulation OFDM et la technologie d’antennes MIMO (Multiple- Input Multiple- 

Output). Cette amélioration de l’UMTS vers le HSOPA est due à l’apparition des 

technologies concurrentielles, comme le WiMax (Worldwide Interoperability for Microwave 

Access) par exemple, qui utilise approximativement les mêmes technologies. Donc, les 
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systèmes cellulaire et sans fil transitoires 3G vers 4G comprennent principalement le LTE 

(famille 3GPP) et le WiMax (famille IEEE 802.16e), qui sont considérés comme 3,9G [52].  

2.2.6 Quatrième génération (4G)  

La quatrième génération de la téléphonie mobile est connue aussi comme la famille des 

standards IMT-A (International Mobile Telecommunications-Advanced). Par définition : la 

4G est un «système des systèmes et réseau des réseaux, entièrement IP (Internet Protocol) 

intégré» [53]. 

En février 2007, un prototype de système de communication 4G (MIMO 4x4), appelé  

VSF-OFCDM a été testé par la société japonaise NTT DoCoMo (Nippon Telegraph & 

Telephone). Il offre un débit de 100 Mbit/s pour l'accès fortement mobile, et 1 Gbit/s pour 

l’accès de basse mobilité (vitesse piétonnière ou fixe). Le 3GPP a organisé un atelier en avril 

2008 sur l’IMT-A (IMT-Advanced), où il a été décidé que LTE-A (LTE-Advanced), une 

évolution de la norme LTE, permettra de répondre, voire dépasser les exigences de l’IMT-A. 

Parallèlement, Sprint Nextel a planifié de lancer le WiMax comme un réseau mobile 4G haut 

débit. 

Les applications visées sont la Voix sur IP (ou en anglais, VoIP : Voice over IP), les 

services de messagerie multimédia MMS (Multimedia Messaging Service), les services de 

jeux en ligne, la télévision mobile haute qualité, la vidéo conférence…etc., qui doivent être 

disponibles aux utilisateurs partout et à tout moment avec des débits plus élevés par rapport 

aux générations précédentes. En plus, la 4G doit être capable de transmettre et recevoir 

n’importe quel type de contenus.  

Les systèmes 4G sans fil sont censés de supporter  [54]: 

 Une mobilité très élevée. 

 Des débits plus élevés: 1 Gbits/s dans la liaison descendante aux conditions 

stationnaires et de 100 Mbits/s à 250 miles/heure dans une large couverture. 

 Une grande variété d'applications et de services. 

 Une coopération entre différents réseaux/systèmes d’accès, avec une architecture 

unifiée. 

 L’indépendance technologique et topologique. 

 Le transfert sans coupure et la continuité de service en cas de transfert (handover) 

horizontal/vertical. 

 La détection du réseau et la sélection du réseau ABC (Always Best Connected 

concept). 
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2.2.7 Autres systèmes de télécommunication sans-fil 

2.2.7.1 Wi-Fi (IEEE 802.11b)  

Parmi les réseaux WLAN (Wireless Local Area Network), on peut citer le réseau Wi-Fi 

(Wireless Fidelity) qui joue un rôle important dans toutes des architectures des réseaux sans-

fil aujourd'hui et même à l'avenir,  il a été libéré en octobre 1999. Le Wi-Fi réalise un débit de 

5.5 à 11 Mbits/s et emploie la modulation CCK (Complementary Code Keying), qui est un 

genre de la modulation DS/SS (Direct Sequences Spread Spectrum). Il emploie une largeur de 

bande de 22 MHz, et couvre une gamme allant à plusieurs dizaines de mètres [24]. Le Wi-Fi 

permet de connecter des assistants personnels PDA (Personal Digital Assistant), ordinateurs 

portables et équipements de bureau… etc., par ondes radio. Plusieurs révisions ont été 

apportées à la norme originale afin d’améliorer le débit (de 11 Mbits/s en 802.11b à 54 

Mbits/s en 802.11a/g). 

2.2.7.2 Bluetooth 

Le Bluetooth (IEEE 802.15.1) est une technologie sans-fil qui a fait partie des dispositifs 

mobiles pendant plusieurs années, dont l’idée est née au début des années 1990. Il emploie 

une technique radio courte distance destinée à simplifier les connexions entre les appareils 

électroniques. Au cours des années, ces spécifications ont été continuellement améliorées et 

évoluées. Mais la plus part de leurs applications d’aujourd’hui sont toujours identiques à 

celles qui ont été initialement développées [55]: 

 Écouteurs sans-fil pour la téléphonie bidirectionnelle de la voix,  

 Écouteurs sans-fil pour la musique de haute qualité,  

 Échange des données entre les dispositifs tels que des dossiers, images, calendriers, et 

entrées de carnet d'adresses,  

 Claviers et souris sans-fil pour des notebooks, des smartphones, et des tablettes  (noter 

que les souris et les écouteurs sans-fil dans le secteur de PC ‘Personal Computer’ n'emploient 

souvent pas le Bluetooth mais un protocole spécifique). 

Le Bluetooth utilise la bande de fréquence de 2,4 GHz. Il est fondé sur la technologie FH-

SS (Frequency Hopping Spread Spectrum) et mis en œuvre une modulation de type GFSK 

(Gaussian Frequency Shift Keying). Leur débit en bande de base est de 1 Mbits/s et la 

fréquence nominale des sauts de fréquence est de 1600 Hz, soit une période de 625 μs, [56]. 
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2.3 Techniques de multiplexage 

Les systèmes de communications cellulaires ont pour rôle d’affecter, à chaque couple 

émetteur/récepteur, un support ‘physique’, dit ‘canal de transmission’. Différentes techniques 

d’accès multiples étaient apparues pour optimiser l’utilisation des ressources fréquentielles 

disponibles afin d’augmenter la capacité des réseaux. Ainsi, le multiplexage fréquentiel inclut 

l’accès multiple par répartition de fréquence (FDMA) et ses versions avancées (OFDMA et 

SC-FDMA, à  titre d’exemple), l’accès multiple par répartition du temps (TDMA), l’accès 

multiple par répartition de code (CDMA), l’accès multiple par répartition spatiale (SDMA) et 

les méthodes hybrides faisant appel à deux au plusieurs techniques d’accès multiples, sont 

considérés dans les différentes générations de communications cellulaires. 

2.3.1 Multiplexage fréquentiel  

2.3.1.1 FDMA  

Dans la technique d’accès multiple par répartition de fréquence FDMA (Frequency Division 

Multiple Access), le domaine fréquentiel est partagé en sous-bandes, et chacune d’elles est 

allouée à un utilisateur unique, comme montre la figure 2.6. Pour éviter les recouvrements 

spectraux, cette technique utilise des intervalles de garde entre ses bandes de fréquences, pour 

permettre un démultiplexage par filtrage, ce qui limite le nombre d’utilisateurs qui peuvent 

communiquer simultanément. Chaque sous-bande reste réserver à un seul utilisateur tant que 

la communication a lieu. Les utilisateurs peuvent transmettre de manière continue sans 

nécessité d’établir une  synchronisation  entre eux, mais sur  une bande de  fréquence limitée.  

Temps 
Utilisateur 1 

Utilisateur 2 

Utilisateur 3 

Utilisateur 4 

Utilisateur 5 

Utilisateur 6 

Fréquence  

Code    

 
Figure  2.6 : Technique d'accès multiple FDMA. 

Pour que cette technique soit efficace, il est nécessaire d’utiliser des filtres de haute 

précision. Le FDMA représente un mode d’accès par excellence des systèmes dits ‘1G’ [57], 
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et il est utilisé jusqu’à présent comme une partie intégrante dans tous les systèmes de 

deuxième et troisième génération. 

2.3.1.2 OFDM 

Les premières études sur les techniques de modulation multiporteuses sont apparues à la fin 

des années 1950, dont le principe est de répartir l’information sur un grand nombre de sous-

porteuses (ou sous-canaux). Dans les systèmes radio utilisant ce type de modulation, certaines 

fréquences des signaux parcourant des chemins différents (trajets multiples) seront éliminées 

lors de leur combinaison au niveau du récepteur. En utilisant cette modulation, le système sera 

capable de récupérer l’information perdue sur d’autres fréquences porteuses qui ne sont pas 

affectées. Un exemple de ces techniques est l’OFDM (Orthogonal Frequency Division 

Access) qui a fait son apparition en 1966 grâce aux travaux de Chang [58]. 

L’OFDM est une technique de modulation qui offre une grande immunité contre la 

propagation multi-trajet et l’interférence entre symboles (grâce à l’utilisation des intervalles 

de garde, appelés aussi ‘préfixe cyclique’). Elle demeure à la fois efficace d’un point de vue 

spectral, et relativement simple à implémenter grâce à l’utilisation des fonctions duales (IFFT-

FFT, Inverse Fast Fourier Transform-Fast Fourier Transform), voir figure 2.7. 

 

Figure 2.7 : Modulation/Démodulation OFDM. 

Dans cette technique, les porteuses sont conçues de telles sortes qu’elles soient 

orthogonales entre elles. Les zéros du spectre relatif à chaque porteuse correspond aux 

fréquences centrales des autres porteuses, voire figure 2.8, ce qui permet de les placer très 

proches les unes des autres sans interférence. De plus, chacune de ces sous-porteuses opère 

sur une bande très étroite (15 KHz dans les liaisons montante et descendante du LTE) dans 

laquelle le canal est à évanouissement plat (Flat Fading) [59]. 
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Figure 2.8 : Spectres en sortie de quatre porteuses d’un signal OFDM. 

Malgré ses avantages, l’OFDM souffre de deux faiblesses importantes : l’interférence entre 

les sous-porteuses et le fort rapport pic à moyenne de puissance PAPR (Peak to Average 

Power Ratio). Lorsque les sous-porteuse ne sont plus parfaitement orthogonales (à cause 

d’une synchronisation imparfaite ou de l’effet Doppler), l’interférence créée par les sous 

porteuses les unes sur les autres dégrade les performances du système. Par ailleurs, le signal 

OFDM présente dans le domaine temporel de fortes variations de puissance. Cela est dû au 

fait que l’énergie des symboles QAM (Quadrature Amplitude Modulation) est variable et que 

le signal OFDM est une somme des sinusoïdes, ce qui pose le problème de PAPR du signal 

OFDM (la complexité et la puissance du mobile peuvent être augmentées) et engendre la 

saturation des blocs analogiques [60]. En plus, si on applique des intervalles de garde entre les 

sous-porteuses, l’efficacité spectrale sera affectée. Ainsi, la complexité du modulateur et du 

démodulateur est très élevée d'un point de vue circuit (un mélangeur et un oscillateur coûtent 

cher).  

Actuellement, deux technologies différentes basées sur l’OFDM sont apparues sur le 

marché pour offrir des débits élevés aux systèmes de quatrième génération. La première 

approche est le WiMax (basé sur la norme IEEE 802.16) qui adopte l’OFDMA (Orthogonal 

Frequency Division Multiple Access) pour les deux sens (uplink et downlink). La deuxième 

approche est le LTE qui a été introduit par 3GPP (Third Generation Partnership Project). Ce 

dernier adopte l’OFDMA pour la transmission descendante (downlink) et le SC-FDMA 

(Single Carrier-Frequency Division Multiple Access) pour la transmission montante (uplink) 

[61]. 
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2.3.1.3 OFDMA  

L’OFDMA est un OFDM qui inclut un système d’allocation des ressources, assurant un 

partage aisé des ressources fréquentielles entre un nombre variable des utilisateurs bénéficiant 

des débits divers. Ce mode d’accès se trouve dans plusieurs applications, on peut citer [49]: 

 DAB (Digital Audio Broadcasting) la diffusion des programmes numériques audio. 

 DVB (Digital Video Broadcasting) la diffusion des programmes numériques vidéo 

(télévision)  en modes T, C et S. 

 ADSL (Asynchronous Digital Subscriber Line) les systèmes de transmission de données 

à hauts débits sur les lignes bifilaires. 

 Actuellement, il est considéré dans les systèmes à très haut débit comme :  

 WLAN et plus précisément le Wi-Fi en modes a, g, n et ac; 

 WiMAX (Worldwide Interoperability for Microwave Access);  

 LTE 4G.    

2.3.1.4 SC-FDMA (Single Carrier-FDMA) 

Cette technique est similaire à l’OFDMA mais elle utilise un étage de pré-codage DFT 

(Discret Fourier Transform) avant la modulation OFDM, elle améliore considérablement le 

débit dans la communication montante. Le SC-FDMA est une version modifiée du FDMA, 

avec la même performance et la même complexité de traitement. En comparaison avec 

l’OFDM, cette technique minimise le PAPR dans la transmission montante avec les terminaux 

mobiles et garantie un taux d’erreur faible de la trame, à cause de l’utilisation d’une seule 

porteuse et la diversité des fréquences intégrées [62]. En plus, l’application de la DFT au 

niveau de l’émetteur permet d’exploiter la sélectivité de fréquence du canal de la manière 

suivante: si certaines sous-porteuses sont sérieusement affectées par l’évanouissement, 

l'information peut toujours être récupérée par d'autres sous-porteuses, parce que tous les 

symboles sont présents dans toutes les sous-porteuses, éprouvant les meilleures conditions du 

canal. Cependant, lors de l’exécution de la DFT au niveau du récepteur, le bruit est réparti sur 

toutes les sous-porteuse et produit d'un effet appelé ‘amélioration du bruit’. Ce phénomène 

dégrade la performance de SC-FDMA et exige l'utilisation d'une méthode d’égalisation plus 

complexe basée sur un récepteur à erreur quadratique moyenne minimale MMSE (Minimum 

Mean Square Error) [60]. 

2.3.2 TDMA (Time Division Multiple Access) 

Ce mode d’accès permet à chaque utilisateur d’employer la totalité de la bande de fréquence 

disponible, mais à tour de rôle. Cependant, le TDMA fonctionne sur un partage de la 
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ressource physique dans le temps, dans lequel on divise le domaine temporel en intervalles du 

temps appelés ‘slot time’ et un seul utilisateur peut transmettre dans chaque intervalle, la 

figure 2.9 illustre cette technique. Afin de permettre aux différentes stations d’utiliser les 

mêmes ‘slot time’ continuellement dans le temps, le TDMA synchronise les stations entres 

elles, c.à.d. il nécessite une synchronisation très précise entre tous les utilisateurs. Ce 

protocole est efficace pour les transmissions numériques et offre une flexibilité dans la gestion 

du trafic, mais il ne permet pas les transmissions analogiques [63]. 

 
Figure 2.9 : Technique d'accès multiple TDMA.   

2.3.3 SDMA  

Depuis une dizaine d’année, la technique SDMA (Space Division Multiple Access) suscite un 

intérêt croissant. Elle repose sur le principe de la figure 2.10, qui consiste à partage l’espace 

en plusieurs secteurs, en utilisant les techniques de traitement d’antenne, elle découle 

directement du concept d’antenne intelligente [64]. En plus, elle peut être combinée avec 

toutes les techniques d’accès multiple citées précédemment et même avec le CDMA [65].  

 

 

Figure 2.10 : Technique SDMA. 
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Un autre avantage de la technique SDMA consiste à son implémentation facile de cette 

technique dans les systèmes de communication existants, parce que les modifications 

nécessaires ne concernent pas les mobiles, elles sont faites au niveau des stations de bases 

(BSs). Ce système est composé d’une antenne réseau suivi d’un DSP (Digital Signal 

Processor) qui traite les signaux reçus en temps réel, puis calcule leur somme pondérée. Les 

poids de pondération sont déterminés adaptativement afin d’adapter le diagramme de 

rayonnement de l’antenne, pour le permettre à suivre le mouvement du mobile, c’est le 

principe de la technique A-SDMA (Adaptive SDMA). Le SDMA offre les avantages 

suivants [66] : 

- Elle permet de mieux exploiter la bande de fréquence et donne une forte réutilisation 

des porteuses de façon adaptative et donc plus d’usagers peuvent utiliser la même bande de 

fréquence (la capacité du système est améliorée). 

- L’antenne directive n’émette que sur un espace réduit, concentré vers l’utilisateur 

désiré, au lieu de diffuser ses signaux dans toutes les directions, ce qui réduit la 

consommation d’énergie et la pollution électromagnétique. En plus le signal étant directif, la 

portée peut-être plus grande et donc l’effet des trajets multiples et d’interférence entre canaux 

sont également réduits.  

- Dans ces conditions, la communication devient plus confidentielle et la probabilité 

d’interception se réduit à cause de la directivité des faisceaux. 

Cependant pour limiter l'interférence co-canal, les cellules doivent être suffisamment 

séparées. Ceci limite le nombre de cellules dans la région d’incertitude et par conséquent 

limite le facteur de réutilisation de fréquences. 

2.3.4 CDMA  

La technique de multiplexage CDMA (Code Division multiple Access) est une combinaison 

des techniques FDMA et TDMA. Elle permet théoriquement à un très grand nombre 

d’utilisateurs de communiquer simultanément dans une même bande de fréquence (grande 

capacité). Pour cela et afin de différencier les différents utilisateurs, elle attribue à chacun 

d’eux un code qui doit être connu exclusivement par l’émetteur et le récepteur, la figure 2.11 

illustre la technique CDMA.  

L’attribution de différents codes permet une réutilisation de la même fréquence dans les 

cellules adjacentes (avantage par rapport au FDMA et au TDMA). Toutefois, lorsque le 

nombre de communications simultanées augmente, un problème d’auto-interférence entre en 

jeu: excédant le nombre maximal de codes attribués, la surcharge de la cellule affecte en outre 
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tous les autres utilisateurs par l’interférence provoquée sur leurs canaux. Par contre, si on 

utilise la technique TDMA dans les mêmes conditions, un seul utilisateur sera brouillé. Vue 

les avantages qu’il offre, le CDMA devient rapidement une technique de transmission 

prédominante dans les systèmes cellulaires numériques. 

 
Figure 2.11 : Technique d'accès multiple CDMA. 

Le CDMA est une technologie fondée sur la technique d’étalement du spectre, qui est 

utilisée depuis longtemps par les militaires pour sa résistance aux interférences et le niveau de 

sécurité qu’elle offre. C’est une technique qui consiste à étaler le signal sur une très grande 

largeur de bande, jusqu’à le rendre idéalement “invisible” par les autres utilisateurs de la 

même bande de fréquence [50].  

Au niveau du récepteur, l’opération d’étalement exécutée à l’émetteur est répétée pour 

désétaler le signal reçu; tandis que, les autres signaux transmis (interférences) sont considérés 

par le récepteur comme étant du bruit. La technique CDMA est proposée pour la première fois 

dans les systèmes de communication cellulaires à hautes capacité en 1978. Actuellement, elle 

est utilisée dans la téléphonie de troisième génération (l’UMTS par exemple), et les réseaux 

GPS (Global Positioning System), … etc.   

2.3.4.1 Avantages du CDMA 

Certaines des propriétés qui ont rendu le CDMA utile sont  [67]: 

 Le CDMA offre les capacités de confidentialité, de résistance aux brouillages, d’accès 

multiple, de résistance aux effets  négatifs des trajets multiples, de transfert doux (soft-

handoff), de rejection d’interférences à bande étroite.  
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 La possibilité de transmettre de manière asynchrone sans attendre que le support de 

transmission soit libre.  

 Le CDMA supporte l’utilisation d’un grand nombre de fréquences (cas de l’étalement 

de spectre par saut de fréquence) et donc fournit une forme de diversité de fréquence, ce qui 

réduit considérablement la dégradation des performances dans un canal à évanouissement 

sélectif en fréquence.    

En plus, le CDMA offre : 

 Un partage de la bande par plusieurs émetteurs.   

 Une planification simple des fréquences.  

 Une très bonne efficacité de la réutilisation des fréquences. 

 Une très bonne efficacité de transmission. 

2.3.4.2 Inconvénients du CDMA 

Malgré le grand nombre des avantages qu’elle offre, et comme rien ni parfait, la technique 

CDMA présente quelques inconvénients, on peut citer [67]:  

 Le système est légèrement compliqué. 

 La performance globale du système se dégrade avec l’augmentation du nombre 

d’utilisateurs. 

 Faible rendement. 

2.3.4.3 Applications du CDMA 

Vues les avantages qu’elle offre, cette technique a conduit à un grand nombre d’applications, 

dont on peut citer quelques unes ici [67] :    

 Le CDMA est idéalement adapté aux applications militaires à causse de son sécurité et 

immunité au bruit. 

 Le CDMA est utilisé pour les systèmes sans fils avec une station de base fixe et de 

nombreuses stations mobiles à des distances variables.  

 Le CDMA est utilisé dans les services de téléphonie numérique cellulaire, car il permet 

à plus d’utilisateurs d’occuper une bande de fréquence donnée.  

 Le CDMA est utilisé dans les systèmes de communication satellitaires de telle sorte que 

de nombreux signaux peuvent utiliser un transpondeur, ce qui le rend plus efficace. 

 Le CDMA est utilisé dans le domaine de la géolocalisation (Système GPS ou Galiléo). 
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 Le CDMA est utilisé dans les communications optiques, afin d’établir la 

synchronisation initiale entre l’émetteur et le récepteur. 

 En plus, la technologie W-CDMA (Wideband-CDMA) est utilisée pour les systèmes de 

la téléphonie cellulaire numérique afin de permettre la transmission de la voix, ainsi que des 

communications hauts débits de données, Fax et Internet. 

2.3.5 MC-CDMA  

Dans le système CDMA conventionnel, chaque symbole d'utilisateur est transmis sous forme 

de morceaux séquentiels, dont chacun est étroit en temps et par conséquent large en bande de 

fréquence. Dans un canal radio-mobile, les MAI limitent la capacité de ce type de système. 

Des études récentes ont combiné le CDMA avec le multiplexage orthogonal par division de 

fréquence (OFDM) afin de résoudre ce problème. Elles  permettent l'utilisation efficace du 

spectre disponible, tout en maintenant les avantages disponibles du système CDMA [68]. 

Parmi les techniques CDMA multiporteuses, on peut citer MC-DS-CDMA (Multi-Carrier-

Direct-Sequence-CDMA) [69], MT-CDMA (Multi-Tone-CDMA) [70] et MC-CDMA (Multi-

Carrier-CDMA) [71]. Ces combinaisons de l’OFDM-CDMA, sont des techniques utiles pour 

les systèmes de la cinquième génération 5G, où on a besoin des débits variables aussi bien que 

des systèmes de communication fiables. Un système MC-DS-CDMA applique le type de 

transmission OFDM à un signal DS-CDMA. Le principe de la technique MC-CDMA peut 

être expliqué par la figure 2.12. 

 
Figure 2.12 : Combinaison des techniques CDMA et OFDM (la technique MC-CDMA). 

2.3.5.1 Avantages de MC-CDMA  

La combinaison de l’OFDM avec le CDMA a beaucoup d'avantages par rapport au DS-

CDMA seul. Certains d'entre eux sont discutés dans cette section, on doit noter que tous ces 

avantages sont en addition à ceux déjà offerts par le CDMA [72] : 

 La durée du symbole transmis est beaucoup plus grande que la durée du créneau du 

signal DS-CDMA, ce qui facilite énormément le travail de la synchronisation.  
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 Le système OFDM-CDMA fournit la diversité de fréquences inhérentes, puisqu'un 

symbole simple est réparti en une large gamme de fréquences, qui peuvent subir 

indépendamment le même évanouissement. Un combinateur de diversité peut être utilisé pour 

améliorer les performances du système dans le cas de l’évanouissement du signal.  

 Le PAPR est faible dans la liaison montante. 

 Le gain de diversité temporelle est élevé, cela est dû à la propagation dans la direction 

du temps. 

2.3.5.2 Inconvénients du MC-CDMA 

 ISI (Inter Symbol Interference) et/ou ICI (Inter Channel Interference) peuvent se 

produire dans le canal de transmission, ayant pour résultat des récepteurs plus complexes.  

 L’efficacité spectrale dégrade si autres modulations multiporteuses que l’OFDM, sont 

employées.  

 Transmission synchrone. 

2.4 Étalement du spectre  

En 1948, Claude E. Shannon a dérivé l’expression qui nous permet de calculer la capacité 

maximale du canal d'un système de communication à  bande limitée, elle est donnée par [73]: 

                 





 

N

S
WC 1log10  (2.1)

Dans cette équation, C est la capacité du canal (bits/s), W est la bande de transmission (en 

Hz), S est la puissance du signal reçu (Watts) et N est la puissance totale du bruit au niveau du 

récepteur. Cette contribution est importante parce qu'elle fournit une justification pour 

augmenter la largeur de bande de transmission dans un système de communication, car la 

capacité est directement liée à la largeur de bande de transmission pour un rapport signal sur 

bruit (SNR) donné. Cette idée a donné une impulsion à l'utilisation de la technique 

d’étalement de spectre comme un moyen pour augmenter la capacité des systèmes sans fil.  

La technique de modulation à étalement du spectre a été adoptée très tôt pour les 

applications militaires à cause de ses propriétés intéressantes telles que [74]:  

- faible probabilité d’interception par des tiers: l’étalement de l’énergie sur une large 

bande minimise la probabilité d’interception par une oreille indiscrète. 

- Confidentialité assurée: les récepteurs qui ne possèdent pas le code approprié (difficile à 

déterminer) ne pouvant démoduler le signal, seul les mobiles autorisés sont susceptibles de 

recevoir les informations transmises. 
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La définition de l’étalement du spectre peut être donnée par les deux caractéristiques 

suivantes: 

1) C’est le moyen de transmission selon lequel les données occupent une largeur de 

bande plus large que celle nécessaire au transfert des données d’une communication, comme le 

montre la figure 2.13.  

Figure 2.13 : Étalement du spectre d’un signal à bande étroite.  

2) L’étalement du spectre est réalisé avant l’émission grâce à l’utilisation d’un code 

indépendant de la séquence de données. Le même code est utilisé au niveau du récepteur 

(fonctionnant de manière synchrone avec l’émetteur) pour désétaler le signal reçu à fin de 

récupérer les données initiales. 

Deux techniques de base de modulation à étalement de spectre sont définies, l'étalement de 

spectre par saut de fréquence (Frequency Hopping CDMA, FH-CDMA) et l'étalement de 

spectre par séquence directe (Direct Séquence CDMA, DS-CDMA). 

2.4.1 Étalement du spectre par séquence directe 

Le principe de base d’un émetteur/récepteur à étalement du spectre par séquence directe (DS-

CDMA) est expliqué en détail dans [75], il peut être représenté par la figure 2.14. Au niveau 

de l’émetteur, les données sont injectées dans un embrouilleur et modulées à un débit 

beaucoup plus élevé par une séquence binaire pseudo-aléatoire p(t). La porteuse est ensuite 

modulée par un type de modulation numérique avant la transmettre à travers le canal RF. Au 

niveau du récepteur, le signal est à nouveau démodulé par le même code d’étalement PN. 

La séquence PN est combinée avec le signal d’information pour étaler le spectre comme 

l'indique la figure 2.15. 

Les familles de séquences p(t), que nous utilisons dans un système de communication, 

doivent avant tout posséder les caractéristiques suivantes: 

Fréquence 

Signal étalé 

Signal à bande étroite  

DSP 
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Figure 2.14 : Système DS-CDMA. 

 

Figure 2.15 : Synoptique d'étalement. 

- Pour toutes les séquences de la famille, chaque séquence doit être facilement 

distinguable d’une version décalée d’elle-même. Cela est réalisé par le biais de sa fonction 

d’auto-corrélation qui doit présenter un pic maximal en réception.  

- Chaque séquence doit être facilement distinguable de toutes les autres séquences de la 

famille (décalée ou non), c. à d. la fonction d’inter-corrélation (cross-corrélation) entre deux 

séquences différentes doit être la plus faible possible lors de la détection. 

L’élaboration de la synchronisation dans les systèmes DS/CDMA est basée sur l’utilisation 

de plusieurs types de séquences. Parmi celles-ci, les séquences à longueur maximale, de Gold, 

de Walsh-Hadamard sont des candidats potentiels.  

2.4.1.1 Séquences à longueur maximale (m-séquences) 

Elles sont appelées généralement les séquences PN (Pseudo-noise). Elles sont définies comme 

des séquences de «1» et «0» présentant certaines propriétés d’auto-corrélation et d’inter-

corrélation. De telles séquences sont caractérisées par de longues périodes et nécessitent de 

simples équipements pour les générées, sous la forme d’un registre à décalage à boucle 

fermée linéaire, comme montre la figure 2.16. 
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Figure 2.16 : Génération des m-séquences. 

Une séquence à longueur maximale est toujours périodique de période 12  nN , où n est 

la longueur des éléments mémoires (flip-flopd) de registre à décalage.  Les séquences PN sont 

choisies en fonction de la sécurité (chiffrement) qu’elles offrent est leurs propriétés d’auto-

corrélation  et d’inter-corrélation représentées sur la figure 2.17. 

 

(a)                                                             (b) 

Figure 2.17 : Fonctions d'auto-corrélation et d’inter-corrélation des codes PN de longueur 1023: (a) fonction 
d’auto-corrélation, (b) fonction d’inter-corrélation. 

2.4.1.2 Séquences de Gold  

Les séquences de Gold [76] sont construites par la combinaison de deux m-séquences de 

période 12  nN . L’ensemble de séquences de période 12  nN  construites par cette 

combinaison contient N + 2 séquences.  L’ensemble de Gold est formée en exécutant 

l’opération “ou exclusif” entre les sorties des deux registres à décalage binaires qui 

construisent les m-séquences.  

L’ensemble des séquences est formé en répétant cette opération pour les N décalages 

(“phases”) possibles d’une des deux m-séquences. Sans être aussi bonnes que les m-

séquences, ces séquences sont avantageuses dans le cas ou le degré n des séquences désirées 

est impair. Les fonctions d’auto-corrélation et d’inter-corrélation de deux séquences de Gold 

de longueur 1023 sont illustrées dans la figure 2.18.  
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Addition modulo 2 

Horloge 

12  nN  



Chapitre 2                      Évolution des systèmes de télécommunications et techniques de multiplexage 
 

64  
 

 
Figure 2.18: Fonctions d'auto-corrélation et d’inter-corrélation des codes de Gold de longueur 1023: (a) fonction 
d’auto-corrélation, (b) fonction d’inter-corrélation. 

2.4.1.3 Séquences de Walsh-Hadamard 

Les séquences de Walsh-Hadamard ou tout simplement Hadamard [77] sont les codes les plus 

utilisés spécialement pour les communications synchrones à cause de leurs structures 

orthogonales les plus simples à construire. Dans le cas des communications asynchrones, ces 

codes perdent leurs propriétés d’orthogonalité parce qu’ils sont décalés les uns par rapport aux 

autres. Elles se construisent à partir d’une matrice 22, qui est la matrice d’Hadamard, de 

manière récursive comme suit : 
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(2.2) 

où, W   représente le complément de W et la représentation binaire est obtenue, tout 

simplement, en remplaçant {0, 1} par {-1, +1}. Les codes ne sont que les lignes de la matrice 

ainsi construite. Une variante de la précédente construction des codes orthogonaux est 

illustrée sur la figure 2.19, en considérant un facteur d’étalement SF (Spreading Factor) 

variable et égale 1, 2, 4 et 8. 

La figure 2.20 représente les fonctions d’auto-corrélation et d’inter-corrélation des 

séquences d’Hadamard de longueur 1024. On remarque que la fonction d’auto-corrélation 

contient des pics secondaires non négligeables. 

2.4.2 Étalement du spectre par saut de fréquence 

La deuxième grande catégorie des techniques d’étalement de spectre est l’étalement de 

spectre par saut de fréquence FHSS (Frequency Hopping Spread Spectrum). Elle peut être 

divisée en deux classes : saut rapide (fast hopping) et saut long (slow hopping). Cette 

technique, comme la précédente, a été longtemps implantée dans les systèmes militaires 
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comme solution pour forcer les brouilleurs hostiles à couvrir un spectre plus large. Il s’agit de 

faire sauter aléatoirement la porteuse modulée par les données d’une fréquence à l’autre [1]. 

 
Figure 2.19 : Exemple de génération des séquences de Walsh-Hadamard. 

 
Figure 2.20: Fonctions d'auto-corrélation et d’inter-corrélation des codes de Walsh-Hadamard de longueur 1024: 
(a) fonction d’auto-corrélation, (b) fonction d’inter-corrélation.  

Le récepteur prend en entrée les données binaires qui sont appliquées au modulateur.  

L’onde modulée résultante et la sortie d’un synthétiseur de fréquence numérique sont ensuite 

appliquées à un mélangeur qui est constitué d’un multiplicateur suivi d’un filtre. Ce dernier 

est conçu pour sélectionner la sortie du processus de multiplication afin d’émettre, en 

particulier, des segments de k bits d’une séquence PN qui conduit le synthétiseur de 

fréquences, ce qui permet à la fréquence porteuse de sauter sur 2k valeurs distinctes. 

Les systèmes à saut de fréquences sont bien adaptés à un environnement de type tactique 

(brouilleurs très puissant n’occupant qu’une patrie de la bande).  L’émission sur la porteuse ne 

dure que très peu du temps sur chaque fréquence. Cette technique permet de ne perdre que 



Chapitre 2                      Évolution des systèmes de télécommunications et techniques de multiplexage 
 

66  
 

peu d’informations dans le cas ou, le système subit un évanouissement sélectif ou de 

collisions avec brouilleur [78]. 

2.5 Synchronisation 

Dans les systèmes de communication sans-fil et mobile, la synchronisation du code PN  au 

niveau du récepteur est une clé très importante pour la réussite de la transmission. Dans les 

systèmes DS-CDMA et afin de désétalé le signal à spectre étendu, il est nécessaire de générer 

un code local au niveau du récepteur qui est une réplique du code reçu, c’est la 

synchronisation du code. Cette opération est réalisée typiquement en deux phases qui sont 

désignées sous les noms acquisition (synchronisation initiale ou grossière) du code PN et 

poursuite (synchronisation fine ou tracking) du code PN [79]. 

- La phase d'acquisition du code PN sert à synchroniser le code reçu et le code généré 

localement avec une précision de la durée d’un chip de la séquence PN. 

- La phase de poursuite du code PN sert à éliminer ce décalage et maintenir une 

synchronisation fine entre les deux codes PN. 

2.5.1 Acquisition  

Comme il a été mentionné précédemment, l'objectif de l'acquisition est de réaliser une 

synchronisation grossière entre le code reçu et le code généré localement au niveau du 

récepteur. Dans un système DS-CDMA, ceci est équivalent à aligner les phases de ces deux 

codes. Diverses techniques utilisées pour effectuer cet alignement, elles sont toutes basées sur 

le principe schématisé par la figure 2.21. 

Le récepteur propose une phase pour générer la séquence d’étalement et essaye de 

désétaler le signal reçu avec cette phase. Si la phase proposée correspond à la séquence du 

signal reçu, le signal large-bande sera désétalé correctement en donnant l’information à bande 

étroite originale. Ensuite, un filtre passe-bande BPF (Band Pass Filter) d’une largeur de bande 

similaire à celle du signal à bande étroite peut être utilisé pour récupérer l’énergie du signal 

désétalé. Alors, le BPF va regrouper toute l’énergie du signal désétalé parce que la phase 

proposée est assortie avec celle du signal reçu. Dans ce cas, le récepteur décide qu’une 

synchronisation grossière est achevée et active la boucle de poursuite pour effectuer une 

synchronisation fine. Dans le cas contraire, si la phase proposée est différente de celle du 

signal reçu, l’opération de dés-étalement donne un signal large bande, et donc le BPF ne peut 

récupérer qu’une petite portion de l’énergie du signal désétalé. Alors, le récepteur décide que 

la phase proposée est incorrecte, et refait l’essai avec d’autres phases.  
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Figure 2.21 : Circuit général d’acquisition. 

On rappelle que la présence du bruit cause plusieurs types d’erreurs dans le processus 

d’acquisition [80]: 

1-  Une fausse alarme se produit lorsque la sortie du détecteur d’énergie dépasse la valeur 

du seuil pour une phase incorrecte. 

2-  Un manque (miss) aura lieu lorsque la sortie du détecteur d’énergie est inférieure à la 

valeur du seuil pour une phase correcte. 

Une fausse alarme résulte au passage d’une phase incorrecte à la boucle de poursuite, ce 

qui impose une sévère pénalité du temps au processus d’acquisition. D’autre part, un manque 

se produit lors de la négligence de la phase correcte, et par conséquent, l’acquisition correcte 

ne peut être effectuée jusqu’à ce que la phase correcte soit détectée dans le prochain cycle. La 

pénalité du temps d’un manque dépend de la stratégie d’acquisition. En général, on cherche à 

réaliser un circuit d’acquisition qui minimise la probabilité de fausse alarme et maximise la 

probabilité de détection, tout en choisissant le seuil de décision, et le temps d’intégration. En 

d’autres termes, on veut réaliser un circuit qui assure un compromis entre un temps 

d’acquisition total court, et des petites probabilités de fausse alarme et de manque. Une autre 

considération importante que l’on doit prendre en compte est la complexité de mettre en 

œuvre du système. 

En tenant compte de toutes ces considérations, plusieurs stratégies de recherche vont être 

discutées et comparées en fonction de la complexité de mise en œuvre, et le temps nécessaire 

pour le processus d’acquisition [81]. 

2.5.1.1 Recherche série 

Dans cette stratégie de recherche, le circuit d’acquisition fait un cycle pour tester toutes les 

phases possibles, une après l’autre (en série) [82], comme indique la figure 2.22. Ce type de 

circuits n’est pas complexe, mais le temps de pénalité associée à un coup manqué est grand. 
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Par conséquent, on doit choisir un temps d’intégration “dwell time” plus long, pour réduire la 

probabilité de manque. Ceci résulte en un temps d’acquisition relativement long. 

 
Figure 2.22 : Circuit de recherche série. 

2.5.1.2 Recherche parallèle  

Contrairement à la recherche série, dans la stratégie de recherche parallèle, on doit tester 

toutes les phases possibles simultanément [83], comme montre la figure 2.23. Le processus 

d’acquisition s’effectue alors dans un temps plus court que celui de la recherche série, mais le 

circuit de recherche devient plus complexe. 

 
Figure 2.23 Circuit de recherche parallèle. 

2.5.1.3 Recherche hybride 

La recherche série procède séquentiellement à travers toute la région d’incertitude pour 

permettre l’établissement d’une décision, ce qui augmente significativement le temps 

d’acquisition. D’autre part, la recherche parallèle utilise un nombre de filtres adaptés égale au 

nombre des phases possibles, et pour différentes séquences de code PN. Le système de 

recherche parallèle vérifie toutes les phases possibles simultanément, ce qui permet de réduire 
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le temps d’acquisition considérablement, mais la mise en œuvre sera plus complexe. Pour 

résoudre ce problème, un système hybride est proposé dans la littérature pour arriver à un 

compromis entre le temps d’acquisition, et la complexité du système. 

Le système hybride combine la recherche série avec la recherche parallèle pour couvrir 

toute la région d’incertitude [84]. Il a une structure plus simple que celle du système de 

recherche parallèle (le nombre de corrélateurs est considérablement inferieur à celui de la 

recherche parallèle) et un temps d’acquisition plus court que celui de la recherche série. Le 

schéma fonctionnel d’un système hybride est illustré par la figure 2.24. 

 
Figure 2.24 : Circuit de recherche hybride. 

2.5.1.4 Recherche multi-dwell 

La limitation de la détection à un seul stage est la pénalité du temps associée à une probabilité 

de fausse alarme élevée, ce qui nécessite le choix d’un seuil de décision élevé, pour réduire la 

probabilité de fausse alarme. Par conséquent, il faut augmenter le temps d’intégration pour 

améliorer la probabilité de détection et donc minimiser la probabilité de manque.  

Une approche proposée pour réduire le temps d’acquisition total, est d’employer un 

deuxième étage, comme montre la figure 2.25. 

 
Figure 2.25 : Diagramme d’une stratégie de recherche double-dwell. 
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Le premier étage de détection est conçu pour avoir une valeur seuil petite, et un temps 

d’intégration court de telle sorte que la probabilité non détection soit faible, tandis que la 

probabilité de fausse alarme est grande. Le deuxième étage est choisi de façon à avoir de 

petites probabilités de fausse alarme et de manque. Avec une telle configuration, le premier 

étage peut rejeter rapidement les phases incorrectes, et le deuxième étage vérifie les décisions 

prises par le premier étage, pour réduire la probabilité de fausse alarme. En choisissant des 

valeurs convenables pour les temps d’intégration et les seuils de décision, le temps 

d’acquisition total peut être considérablement réduit. Cette idée peut être généralisée 

facilement pour inclure plus de deux étages afin de minimiser le temps global d’acquisition, 

c’est l’acquisition à stratégie de recherche “multi-dwell”. 

2.5.2 Poursuite du Code  

Une fois la phase d'acquisition est accomplie, la phase de poursuite est activée, elle est 

réalisée en général par une boucle à verrouillage de retard DLL (Delay Locked Loops), qui 

reste opérationnelle durant tout le temps de la communication. Généralement, l'acquisition est 

obtenue en cherchant à travers tous les retards possibles du code PN. L’acquisition doit se 

faire correctement malgré la présence de plusieurs facteurs qui peuvent l’alourdir, tels que le 

bruit, les interférences d’accès multiples, l’évanouissement et les canaux sélectifs en 

fréquence, résultant en une faible valeur du rapport signal sur bruit. 

La boucle de poursuite a pour rôle d’éliminer le décalage entre le code local et le code reçu 

et essayer de maintenir un alignement fin entre ces derniers durant tout le temps de la 

communication, en utilisant des boucles de rétroaction. La technique la plus populaire de la 

poursuite de code est nommée “boucle d'avance-retard”, elle est montrée par la figure 2.26.  

 
Figure 2.26 : Boucle d’avance-retard. 
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2.6 Conclusion   

Les méthodes d’accès multiple permettent au concepteur de définir la manière dont il va 

partager la bande de fréquence entre plusieurs canaux. L’étape suivante consiste à définir la 

manière dont les mobiles vont accéder aux canaux. Nous avons deux mesures de performance, 

la probabilité de détection et le temps d’acquisition. L’acquisition est la tache la plus 

essentielle dans la procédure CDMA. On dit qu’on a une bonne acquisition, si on a une 

probabilité de détection relativement élevée et une probabilité de fausse alarme très faible. 

Dans le chapitre précédant nous avons proposée des méthodes plus performantes pour la 

détection des signaux reçus, comme le processus CFAR. Dans les chapitres suivants, nous 

utiliserons ce processus pour résoudre le problème de l’acquisition dans les systèmes DS-

CDMA et la rendre plus performante.      
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3.1 Introduction 

Un des facteurs qui limitent la capacité des systèmes cellulaires mobiles, comme le système 

DS-CDMA par exemple, est inhérent aux interférences co-canal des mobiles des cellules 

voisines. La technologie d'antennes adaptatives peut être employée pour surmonter ce 

problème, par la combinaison intelligente des signaux des antennes multiples qui sont situées 

à la station de base et/ou à même au mobile. En plus, elle aide à augmenter la puissance du 

signal désiré, améliorer l’efficacité spectrale, adapter la forme du faisceau, …etc. 

D’autre part, un des problèmes les plus significatifs de l'acquisition des séquences PN dans 

les systèmes  DS/CDMA est la détermination d'un seuil, qui agit en tant que facteur décisif 

essentiel pour la synchronisation du code PN, de sorte que les performances du système soient 

optimales. Pour cela, on propose un système d'acquisition du code PN simple et pratique, qui 

est le système double-dwell. Il combine la technique d’antennes intelligentes et le processeur 

ODV-ACAP. Ce dernier est employé pour s'adapter avec les variations aléatoires des 

conditions de l’environnement et réduire les fausses alarmes pour réaliser une acquisition 

efficace des codes PN. 

 Ce chapitre commence par une brève introduction sur le concept des antennes intelligentes 

et les antennes adaptatives (souvent appelées les antennes intelligentes dans le contexte radio-

mobile). Ensuite, une description du système proposé est présentée, suivie d’une analyse 

détaillée des différentes mesures de performance. Les résultats de simulation obtenus sont 

aussi présentés dans ce chapitre avec toutes les comparaisons nécessaires, qui nous permettent 

de bien évaluer les performances du système proposé.  

3.2 Antennes intelligentes 

Les systèmes d’antennes intelligentes ont vu le jour au début des années 1970, afin de calculer 

avec succès l’angle d’arrivée AoA (Angle of Arrival) du signal radio entrant pour les 

applications militaires [85]. Jusqu’à ces dernières années, les contraintes du coût ont empêché 

leur utilisation dans les systèmes de communication commerciaux. Le développement des 

outils de traitement numérique des signaux DSP (Digital Signal Processor) puissants avec des 

coûts bas, ont rendu les antennes intelligentes pratiques pour les systèmes de communication 

cellulaires [86]. Par l’ajustement dynamique de ses poids, une antenne intelligente a pu ajuster 

son diagramme de rayonnement en fonction de l'endroit de l'utilisateur désiré et des 

utilisateurs interférents. Elle a les capacités de combattre les interférences co-canal et 

contrecarrer les dispersions temporelles résultantes des trajets multiples. Ceci peut être 
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exploité pour étendre la zone de couverture, augmenter la capacité du système, améliorer la 

qualité de services et réaliser des débits plus élevés. 

3.2.1 Définition d’une antenne intelligente 

Une antenne intelligente est définie comme un système qui combine plusieurs antennes 

élémentaires avec une unité de traitement numérique du signal DSP. Elle peut changer son 

diagramme de rayonnement de façon dynamique pour s'ajuster au bruit, interférence et trajets 

multiples. En d’autres termes, un tel système peut changer automatiquement la directivité de 

son diagramme de rayonnement en réponse à l’environnement du signal, ce qui peut 

augmenter considérablement les performances caractéristiques d’un système sans-fil [86].  

 3.2.2 Architecture d’une antenne intelligente 

L’antenne intelligente est constituée de plusieurs antennes élémentaires reparties 

dans l’espace. Cette répartition peut prendre diverses formes (linéaire, planaire ou circulaire), 

en fonction des paramètres à extraire. Afin de former des diagrammes de rayonnement dans 

les directions souhaitées, cette antenne utilise un dispositif d’alimentation qui permet de 

commander les amplitudes et/ou les phases des signaux de l’environnement. Il est notamment 

possible de créer simultanément plusieurs lobes ou encore un lobe dans la direction du signal 

incident et un zéro dans les directions des interférences [87]. Selon l’application visée, la mise 

à jour des pondérations est effectuée à l’aide d’une unité de contrôle et traitement. Un schéma 

fonctionnel général d'un système à antenne intelligente peut être représenté par la figure  3.1.   

 

Figure 3.1 : Schéma conceptionnel d’un système à antenne intelligente [85]. 
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3.2.3 Types des antennes intelligentes 

De nos jours, divers termes sont couramment entendus, en parlant des les systèmes de 

communication radio-mobile, a titre d’exemples : antennes intelligentes, SDMA, traitement 

spatial, systèmes d’antennes adaptatives, … etc. Cependant, ces différents termes concernent 

les systèmes à antennes intelligentes, qui peuvent se classifier en tant que des systèmes à 

faisceau commuté (Switched-Beam Systems) ou à réseau adaptatif (Adaptive Array Systems). 

3.2.3.1 Systèmes à faisceaux commutés  

Un système à faisceau commuté (ou aussi un système à lobe commuté) est composé d’un 

certain nombre de faisceaux prédéfinis. La sélection du faisceau approprié pour une station 

mobile est réalisée en fonction du niveau de la puissance du signal capté par ce dernier par 

rapport aux différents faisceaux. En effet, lors du déplacement du mobile, le système mesure 

la puissance du signal de manière continue, afin de sélectionner le faisceau contenant le signal 

le plus puissant. Ainsi, l’objectif global de ces systèmes est d’augmenter le gain en fonction 

de la position de l’utilisateur désiré, par rapport à une antenne conventionnelle. Une telle 

antenne est mise en application facilement en comparaison avec les antennes adaptative plus 

sophistiquées, mais l’amélioration réalisée est limitée. 

La méthode de faisceau commuté peut être considérée comme une extension de la 

sectorisation cellulaire traditionnelle, où une cellule typique se compose de trois secteurs de 

120° pour chacun. En utilisant cette approche, chaque secteur peut subdiviser en plusieurs 

sous-secteurs (voir la figure 3.2). En conséquence, la sortie d'un faisceau commuté est une 

grille des faisceaux orthogonaux, où chaque faisceau a un maximum vers une certaine 

direction et des minimums vers les directions des autres faisceaux. Le meilleur faisceau de la 

grille est choisi en se basant sur un algorithme qui utilise la puissance maximale ou le SINR 

(Signal to Interference plus Noise Ratio) comme critères. En raison de sa nature directionnelle 

de pointage fixe, l’approche de faisceau commuté introduit une déformation entre les 

faisceaux, limite la suppression d'interférence, et elle est sensible au faux faisceau dû aux 

interférences, à l’ombrage, et à la dispersion angulaire large [88]. 

Un système pratique d’une antenne à faisceau commuté (pour la station de base) est 

constitué de plusieurs antennes, chacune couvre un secteur dans la cellule, un exemple d’un 

tel système est représenté par la figure 3.3. Il se compose d'un déphaseur, qui forme plusieurs 

faisceaux orientés vers certaines directions et d’un commutateur RF qui a pour rôle d’orienter 

le bon faisceau vers la direction désirée. Le choix du bon faisceau est fait à l’aide un bloc de 
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contrôle logique dirigé par un algorithme qui balaie tous les faisceaux et choisit le signal le 

plus puissant, en se basant sur les mesures faites par le détecteur [89]. 

 
Figure 3.2 : Modèle de couverture d’une antenne à faisceaux commutés. 

 
Figure 3.3 : Schéma bloc d’un système à faisceau commuté. 

3.2.3.2 Antennes adaptatives  

Au court de ces dernières  décennies, l’utilisation des systèmes à antennes adaptatives, dans 

les différents domaines de la technologie, a connue une croissance très importante à cause des 

développements croissants de l’électromagnétisme et des outils de traitement du signal. 

L’intérêt de ces systèmes, par rapport aux systèmes à faisceaux commutés, est leur capacité à 

réagir automatiquement, en temps réel, aux modifications des conditions du canal de 

propagation. Ils permettent de réduire les niveaux des lobes secondaires existants dans les 

directions des interférences, tout en maintenant le lobe principal en direction de l’utilisateur 

utile, comme montre la figure 3.4. Malgré que les deux systèmes essayent d'augmenter le gain 

dans la direction de l'utilisateur désiré, seulement les systèmes à antennes adaptatives peuvent 

offrir le gain optimal, car ils peuvent activement identifier et suivre les signaux désirés et 

interférents (voir la figure 3.5). 
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Figure 3.4 : Modèle de couverture d’un système à antenne adaptative. 

 

Figure 3.5 : Réponse d’une antenne intelligente : un système à faisceau commuté à gauche et un système à 

antenne adaptative à droite [88]. 

Habituellement, ces systèmes reposent sur des antennes réseau et sur un processeur 

récepteur adaptatif temps réel, qui attribue des poids aux éléments de l’antenne réseau afin 

d’optimiser le signal de sortie, selon des algorithmes de contrôle prédéfinis. Ces systèmes 

permettent de former des diagrammes de rayonnement dynamiques orientés dans des 

directions privilégiées, facilitant ainsi la poursuite d’un mobile tout au long de sa 

communication. Ces diagrammes s’adaptent constamment à l’environnement radio au fur et à 

mesure que le mobile se déplace. Les systèmes à antenne adaptative reposent sur des 

algorithmes de traitement du signal sophistiqués, permettant de distinguer en permanence les 

signaux utiles des signaux issus des trajets multiples et des brouilleurs, qui sont responsables 

à la dégradation de la qualité des signaux, afin de les annuler.  
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a) Structure d’une antenne adaptative : La structure d’une antenne adaptative est illustrée 

par la figure 3.6. Elle est constituée d'un réseau de M antennes élémentaires dont les sorties 

sont pondérées par un terme complexe w avant d'être sommées entre elles. Pour mettre en 

forme son diagramme de rayonnement, elle utilise une unité de contrôle des pondérations, qui 

permet d'ajuster intelligemment l'amplitude et/ou la phase avec laquelle se combinent les 

signaux reçus (ou émis) sur les différentes antennes élémentaires. 

 
Figure 3.6 : Schéma représentatif d'une antenne adaptative. 

b) Algorithmes adaptatifs : Pour obtenir les pondérations optimales d’une antenne 

adaptative, divers algorithmes peuvent être utilisés. Le choix de l’algorithme qui permet 

d’atteindre la solution optimale est une étape cruciale car, de lui dépend la vitesse de 

convergence et la complexité d’intégration matérielle. Parmi les algorithmes qui peuvent être 

utilisés, on cite à titre d’exemples: 

 L’algorithme du gradient stochastique LMS (Least Mean Squares). 

 L’algorithme des moindres carrés récursifs RLS (Recursive Least Squares). 

 L’algorithme à module constant CMA (Constant Modulus Amplitude). 

 L’algorithme d’inversion de matrice DMI ou SMI (Direct Matrix Inversion or Sample 

Matrix Inversion). 

Ces algorithmes (et même d’autres) sont expliqués en détailles dans les documents suivants 

[88], [90]. Dans ce travail on a utilisé l’algorithme LMS qui va être détaillé dans la section 

suivante. 
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c) Algorithme LMS : c’est l’algorithme le plus couramment utilisé en raison de sa 

simplicité, il a été développé par Widrow [91] en 1967. Cet algorithme est la version 

récurrente du filtre de Winner, il est dit aussi «l’algorithme des moindres carrés moyens», ce 

n’est qu’une approximation de l’algorithme du gradient déterministe. Il consiste à remplacer 

le gradient, qui est une quantité déterministe exacte, par une approximation du gradient 

calculée à partir des données disponibles. Comme les données sont aléatoires, le gradient 

estimé devient lui aussi une grandeur aléatoire et l’algorithme devient stochastique. Cet 

algorithme met à jour les poids à chaque itération de façon récursive, en se basant sur la 

méthode du gradient qui estime l’erreur quadratique moyenne MSE (Mean Square Error), puis 

déplace les poids dans la direction négative du gradient avec une valeur scalaire constante 

désignée par  et appelée «pas d’adaptation» [92]. 

A partir de la figure 3.6, le vecteur des signaux reçus y(t) et le vecteur des poids w peuvent 

être définis tels que : 

 TM tytytyty )()()()( 21   (3.1)

et 

              
 TMwwww 21  (3.2)

où, l’exposant T indique le transposé. 

La sortie de l’antenne adaptative )(tz  est une combinaison linéaire des différents signaux 

entrants, elle est exprimée par :  

                 




M

i
ii tywtz

1

)()(  (3.3)

Sous forme matricielle, la sortie de l’antenne adaptative est donnée par : 

                  
)()( tywtz H  (3.4)

où, Hw  est la forme hermitienne de w. 

En antenne adaptative, on utilise souvent la matrice de corrélation des signaux reçus, qui 

peut être écrite comme suit: 
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 (3.5)

où,
 

)(* tyi  est le conjugué de )(tyi , Mi ,,2,1  . 
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Appelons d(t) le signal de référence généré au niveau du récepteur, les pondérations sont 

choisies de telle sorte qu’elles minimisent l’erreur quadratique moyenne entre la sortie de 

l’antenne et d(t): 

             

222 )]()([)]()([)( tyxtdtztdte H  (3.6)

Les pondérations optimales à l’instant (n +1) sont calculées selon la relation de récurrence 

suivante [88]: 

            
  )()()1( 2 neEnwnw   (3.7)

avec,  

               
   )().()( *2 nyneneE   (3.8)

où,
 

)(* ne  est le conjugué de )(ne . 

Lorsque le pas d’adaptation  est inferieur à la plus grande valeur propre de la matrice de 

corrélation R, l’algorithme sera stable et les valeurs moyennes des poids estimés convergent 

vers les poids optimaux. Puisque la somme des valeurs propres de R est sa trace, le pas 

d’adaptation est généralement choisi comme suit :     

                        )(

1
0

Rtrace
  (3.9)

L’algorithme LMS peut être résumé par les étapes suivantes : 

Étape1 : Calculer la sortie de l’antenne adaptative: 

                            
)()()( tynwnz H  (3.10) 

Étape 2 : Calculer le signal d’erreur : 

                            
)()()( nzndne   (3.11) 

Étape 3 : Mettre à jour les poids de l’antenne adaptative : 

)().()()1( * nenynwnw   (3.12) 

avec, 
)(

1
0

Rtrace
  .  

3.2.4 Avantages des antennes intelligentes 

Avant de donner les avantages des antennes intelligentes, il sera utile de faire une 

comparaison entre ses deux types, afin de présenter les avantages et les inconvénients de 
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chacun par rapport à l’autre. Le tableau 3.1 regroupe les points essentiels de cette 

comparaison [89]. 

Tableau 3.1 : Comparaison  des systèmes à faisceau commuté et à antenne adaptative.  

Système à faisceau commuté Système à antenne adaptative 

Il emploie plusieurs faisceaux directionnels 
fixes avec des largeurs étroites. 

Un système adaptatif complet; oriente le 
faisceau vers le signal désiré et met à zéro les 
signaux aux directions d'interférence. 

Les déphasages exigés sont fournis par les 
réseaux de déphasage fixes simples, comme la 
matrice de Butler. 

Il exige la mise en œuvre de la technologie  
DSP. 

Des algorithmes simples sont employés pour le 
choix du faisceau. 

Il nécessite des algorithmes adaptatifs 
compliqués pour orienter le faisceau et les 
zéros. 

Il ne nécessite qu’une  interaction modérée 
entre le mobile et la station de base. 

Puisque l’orientation continue du faisceau est 
nécessaire lorsque le mobile se déplace; une 
forte interaction entre le mobile et la station de 
base est exigée. 

Puisqu’il emploie une simple technologie, il a 
moins de coût et de complexité. Donc, 
l'intégration dans les systèmes cellulaires 
existants est facile et moins cher. 

Il n'est pas facile de le mettre en application 
dans les systèmes cellulaires existants, c.à.d. 
l'intégration est difficile et cher. 

Il offre une augmentation significative de 
couverture et de capacité par rapport aux 
systèmes d’antennes conventionnels. 

Il offre la meilleure couverture et améliore la  
capacité, parce qu’il  a mieux rejeté  les 
signaux interférents. 

Puisque plusieurs faisceaux étroits sont 
employés, les transferts intercellulaires  
fréquents entre les faisceaux doivent être 
manipulés au fur et à mesure que le mobile se 
déplace d'un faisceau à l'autre. 

Puisque le faisceau suit continuellement  
l'utilisateur; les transferts intercellulaires sont 
minimisés. 

Il ne peut pas différencier le signal direct  des 
signaux interférents et/ou trajets multiples, ce 
qui conduit à une amélioration non désirée des 
signaux interférents par rapport au signal 
désiré. 

Il a une meilleure capacité de rejection des 
interférences. 

Puisqu'il n'y a aucune direction nulle 
impliquée, ce système offre une suppression 
limitée des interférences co-canal. 

Il peut soit rejeter les signaux des trajets 
multiples, soit les ajouter en corrigeant leurs 
retards pour améliorer la qualité du signal. 
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Les systèmes à antenne intelligente offrent des avantages considérables à la conception des 

systèmes de communication radio-mobiles, qui peuvent être résumés comme suit [93] : 

- Amélioration de la capacité du système. 

- Compatibilité avec presque toutes les techniques d’accès multiple, méthodes de 

modulation et bandes de fréquence. 

- Amélioration de la portée et de la couverture. 

- Augmentation du gain de l’antenne. 

- Amélioration de l’estimation de la position de l’utilisateur.  

- Diminution des dispersions temporelles. 

- Amélioration de la qualité de la liaison. 

- Réduction des transferts intercellulaires. 

- Amélioration de la sécurité. 

- Augmentation du rapport signal sur interférence SIR (Signal-to-Interference Ratio). 

- Réduction des interférences co-canal. 

- Amélioration de la réutilisation des fréquences. 

- Réduction de la puissance transmise. 

- Diminution de l’effet négatif des trajets multiples. 

- Suivi instantané des sources en mouvement. 

- Suppression de l’ombrage. 

- … Autres services.  

3.3 Utilisation des antennes intelligentes pour l’acquisition adaptative des 

codes PN 

3.3.1 Description du système proposé 

Le système d’acquisition adaptatif proposé dans ce travail est composé de deux détecteurs 

adaptatifs ADs (Adaptive Detectors) reliés en série, ayant des structures identiques, comme 

montre la figure 3.7. Chaque AD contient deux blocs, le premier bloc est un détecteur non-

cohérent conventionnel à filtre moyennant MF (Matched Filter). Il est constitué de deux 

branches, chacune contient un MF corrélateur. Le signal reçu passe par le détecteur non-

cohérent pour la démodulation (ici BPSK: Binary Phase Chift Keying). Il est ensuite désétalé 

dans le corrélateur qui est réalisé à base d’un MF. Le deuxième bloc illustre le processus de 

décision basé sur le principe CFAR, qui utilise la technique de censure automatique.  
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Les deux ADs sont constitués comme suit : le premier AD est de corrélation partielle de 

courte durée par rapport au deuxième pour que le système d'acquisition puisse rejeter les 

cellules qui ne sont pas en phase rapidement (N1<N2, ou N1et N2 sont les corrélations partielles 

du premier et deuxième AD, respectivement). Plus la durée de corrélation partielle est courte, 

plus la probabilité de fausse alarme est élevée. Pour compenser ce problème, le deuxième AD 

a une durée de corrélation partielle plus longue. Par conséquent, si le processus de décision 

des deux détecteurs adaptatifs est contrôlé convenablement, un système ‘‘double-dwell’’ peut 

d’un part, minimiser le temps d'acquisition moyen considérablement et d’autre part, améliorer 

la probabilité de détection en maintenant la probabilité de fausse alarme à une valeur 

minimale désirée.  

 
Figure 3.7 : Schéma bloc du système double-dwell utilisant une antenne intelligente. 

Pour chaque AD, les sorties du détecteur non-cohérent sont envoyées en série vers un 

registre à décalage de longueur N+1. Le premier registre de chaque AD, noté par Zi0, i=1,2, 

enregistre le résultat de multiplication de la puissance du signal entrant avec la valeur de 

corrélation du détecteur adaptatif (calculée entre la séquence PN entrante et celle localement 

générée). Les N registres suivants, notés 
cijZ , i=1,2, jc = 1, 2…, N, enregistrent les puissances 

des N phases précédentes, ils sont appelés ‘ fenêtres de référence’. 
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Le système fonctionne comme suit : le signal PN reçu plus le bruit, les interférences 

d’accès multiple et les signaux des trajets multiples arrivent à l’entrée de chaque détecteur 

adaptatif :    

- Si le premier AD indique que la cellule actuelle (sous-test) est en phase, alors le 

deuxième AD commence à fonctionner. Si ce dernier indique aussi la synchronisation, la 

boucle de poursuite est activée, la phase du code PN local est retardée par TC, où TC est la 

durée d’un chip de la séquence PN. Dans ce cas, la prochaine cellule est alors examinée et 

ainsi de suite. Par conséquent, les distributions des sorties des deux ADs sont indépendantes. 

La valeur de  est habituellement prise 1/8, 1/4, 1/2 ou 1, dans ce travail  est égale à 1.    

- Dans le cas contraire, si au moins l’un des deux ADs déclare H0 (non synchronisation), 

les phases des deux codes PN (reçu et local) sont automatiquement ajustées à la prochaine 

position et tout le test se répète. 

3.3.2 Analyse du système proposé 

Le système de communication à étudier est composé de U utilisateurs qui peuvent émettre 

simultanément, inclue les (U-1) utilisateurs qui transmettent des données (qui ont fini la phase 

d’acquisition) et un seul utilisateur de synchronisation initiale (dont la séquence PN acquiert à 

la station de base). 

Nous supposons que le premier usager est l'utilisateur de synchronisation initiale, dont on 

veut évaluer ces performances. Chaque utilisateur est assigné par une séquence PN unique, 

qui étale la séquence des données.   u
kc  dénote des séquences binaire de {+1, 0} où  u

kc  peut 

prendre les valeurs +1 et -1 avec des probabilités égales, et )(tcu  représente la forme du 

signal de la séquence PN du uième  utilisateur, elle est donnée par 
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)()(           (3.13) 

avec,  

                    

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 

 sinon,0

0,1
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t
tP                                            (3.14) 

3.3.2.1 Émetteur  

En utilisant les séquences des données pour moduler la forme de la séquence PN et la 

porteuse, le signal transmis du uième utilisateur est exprimé par [94] : 

)cos()()(2)( ucuuuu ttctbPts           (3.15) 
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où, Pu et bu(t) représentent la puissance du signal transmis et la séquence de données du uième 

utilisateur, respectivement, c  est la pulsation propre, tandis que le déphasage u est une 

variable aléatoire uniformément distribuée sur l'intervalle [0, 2π]. 

La présence de la modulation de données dans la synchronisation initiale du signal 

complique le processus de synchronisation du code au niveau du récepteur. Pour cela, dans 

beaucoup de systèmes DS-CDMA, l'émetteur facilite la synchronisation initiale en 

transmettant la phase du signal codé sans modulation des données au début de chaque 

transmission. Dans notre analyse et pour simplifier le problème, nous supposons qu'il n'y a 

aucune modulation de données pour les signaux transmis dans la phase d’acquisition. 

3.3.2.2 Canal de transmission 

On suppose que les poids {ul} des L trajets du signal reçu sont des variables aléatoires 

indépendantes et identiquement distribuées (i.i.d.) avec une fonction densité de probabilité pdf 

(probability density function) Rayleigh. C’est le modèle le plus utilisé pour un canal à 

évanouissement causé par des trajets multiples, en considérant une fréquence sélective. Cette 

pdf est donnée par [95] : 

                                         0,
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avec, 222 2][  ulE , où E[.] désigne l'espérance mathématique, et les phases {ul} sont 

supposés être des variables aléatoires indépendantes et uniformément distribuées sur [0, 2π] et 

elles sont indépendantes des {ul}. En plus, le temps d'intégration dans le processus 

d'acquisition est habituellement plus court que la durée d’un bit de l'information, c.à.d. 

TD  , donc nous supposons que l’évanouissement est suffisamment lent, afin de garantir 

que les amplitudes des chips au cours du temps d’intégration ont subit des distorsions 

identiques. On suppose également que la puissance totale de l’évanouissement dans tous les 

trajets multiples est normalisée à l’unité. Donc, la puissance moyenne de l’évanouissement 

dans chaque trajet est uniforme ou décroit exponentiellement avec un taux , elle peut être 

exprimée par [96] : 
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3.3.2.3 Éléments de l’antenne intelligente 

Le réseau d’antennes de réception est un réseau linéaire uniforme constitué de M éléments 

identiques séparés par une distance d=0.5, où  est la longueur d’onde de la porteuse du 

signal transmis. Ces éléments sont supposés avoir la même réponse à n’importe quelle 

direction. Les branches Yim (i=1,2 et m=1, …M)  de la figure 3.7, sont les entrées des deux 

blocs LMS de l’antenne adaptative et ,2,1,],,,[ 21  iwwwW T
iMiii  sont les deux vecteurs des 

poids complexes qui doivent être optimisés par les deux blocs LMS. 

3.3.2.4 Signal reçu   

Le signal reçu à la station de base, par la mième branche de l’antenne intelligente,  peut être 

considéré comme la somme: (i) des différents trajets du signal à synchronisation initiale, (ii) 

des signaux de transmission de données (interférence d’accès multiple) et (iii) du bruit additif 

blanc gaussien, il peut être exprimé par l’expression suivante [22] : 
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Mm ,,2,1        (3.18) 

où, {u}, Uu ,,2,1  , sont les retards relatifs associés à un schéma de transmission 

asynchrone, )( cuculuul lT , Uu ,,2,1   et Ll ,,2,1  , qui sont modélisés 

par des variables aléatoires indépendantes et identiquement distribuées (i.i.d) sur l’intervalle 

[0, Tc], Tc est la durée d’un chip de la séquence PN, θs est la direction d’arriver de l’utilisateur 

désiré, θu est la direction d’arriver du uième utilisateur interférent, alors que nm(t) est un bruit 

additif blanc gaussien de moyenne nulle et de densité spectrale de puissance N0/2.  

Puisque les (U-1) utilisateurs interférents sont entrain de transmettre des données, nous 

supposons que leurs signaux ont une puissance idéalement commandée et que la valeur de la 

puissance moyenne reçue de chaque signal interfèrent est PI. La puissance moyenne reçue à la 

station de base de l’utilisateur de synchronisation initiale (désiré) est habituellement différente 

de celle des utilisateurs qui sont dans la phase de transmission de données, cette puissance est 

exprimée par PR. 
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3.3.2.5 Variables de décision  

a) Corrélateur : Le bloc «corrélateur» qui suit chaque mième élément de l’antenne 

intelligente de chaque AD dans la figure 3.7, peut être représenté par la figure 3.8. Le signal 

reçu est d’abord converti en composantes : en phase (I) et en quadrature de phase (Q), comme 

suit : 

 

Figure 3.8 : Corrélateur constitué des composantes en phase (I) et en quadrature (Q).  
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Ensuite, elles sont multipliées par le code PN généré localement NjTjtc ccc ,,2,1),(1   

(avec N est toujours le nombre des cellules de référence) et intégrées sur 

,2,1,  iTN ciDi secondes ( Di  est appelé intervalle d’intégration ou dwell-time en anglais). 

Donc, on obtient :  
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tels que : 

 ),()()1,()cos( 11111, iiciillR
I

li NjRTNjRPY                             (3.23) 

 ),()()1,()cos( )(
, i

u
uci

u
uululI

I
uli NjRTNjRPY

ii
                          (3.24) 

 ),()()1,()sin( 11111, iiciillR
Q

li NjRTNjRPY                             (3.25) 

et 

 ),()()1,()sin( )(
, i

u
uci

u
uululI

Q
uli NjRTNjRPY

ii
                       (3.26) 

où, 1 est une variable aléatoire uniformément distribuée sur l’intervalle [0, Tc] et ),((.)
iNjR

i

 
est la fonction d’auto-corrélation partielle des codes PN (reçu et local). Les termes I-Q du 

bruit peuvent être déterminés par :    
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Finalement, on obtient : 

  

Q
im

I
imim jYYY                                                   (3.29) 

Comme les séquences d'étalement du système sont modélisées par des séquences binaires 

aléatoires de valeur  1,0  avec des probabilités égales, on peut montrer que les limites de 

I
imY et Q

imY  sont asymptotiquement gaussiennes, lorsque le nombre des utilisateurs augmente 

(dues au théorème de la limite centrale). Dans notre analyse, nous utilisons l'approximation 

gaussienne et nous modélisons le bruit thermique interne dû à la dispersion par les trajets 

multiples de l'utilisateur désiré, l'interférence d'accès multiple des (U-1) utilisateurs de 

transmission de données et le bruit thermique par un bruit additif blanc gaussien. Ces résultats 

vont être utilisés dans la section suivante afin de déterminer la pdf des sorties des processeurs 

LMS sous les hypothèses H0 et H1. 
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b) Processeur LMS : En utilisant l’algorithme LMS, les poids peuvent être adaptés à 

l’instant (n+1) comme suit : 

MmnYnenwnw imiimim ,,2,1);()()()1( *  et 2,1i                       (3.30) 

où, 
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iMiii nYnYnYnY )](...)()([)( 21 , 2,1i , sont les sorties des corrélateurs et le pas 

d’adaptation  est choisi égal à (1/M) afin d’assurer la convergence de l’algorithme LMS. 

Lorsque les vecteurs des poids optimaux sont obtenus et l’erreur quadratique moyenne tend 

vers sa valeur minimale MMSE (Minimun Mean Square Error), on peut calculer les sorties 

des processeurs LMS, qui peuvent être données par la relation suivante : 
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avec : 
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et le vecteur de la réponse du réseau d’antennes est exprimé par : 

 TMjj eea )sin()1()sin(1)(                                 (3.37) 

En supposant que l’antenne intelligente peut suivre parfaitement l’utilisateur désiré, donc 

)( si aW                                                       (3.38) 
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Donc : 
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Sous l’hypothèse H1, un système d'acquisition non-cohérent peut acquérir seulement un 

seul trajet du signal reçu à tout moment, alors que les autres (L-1) trajets sont considérés 

comme des interférences. Sous l’hypothèse H0, la séquence localement générée n'est pas en 

phase avec aucun des L trajets du signal reçu, et donc tous ces L trajets constituent les 

interférences. 

Il peut être démontré que les variables I
iz et Q

iz , sont des variables aléatoires gaussiennes 

statistiquement indépendantes, de moyennes zéro et ci EMN 2 ( cE  est l’énergie d’un chip 

de la séquence PN), respectivement et de variance 2/0NMNi (N0 est la densité spectrale de 

puissance unilatérale du bruit additif blanc gaussien). Donc sous l’hypothèse H1, les variables 

de décision finales
2

ii zZ  , i=1,2, suivent une distribution chi-deux non-centrée qui peut être 

exprimée par [18] : 
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Telles que, 2/0
2
0 NNii  , ciiD ENM 22   et (.)0I est la fonction Bessel modifiée de premier 

type et d’ordre zéro. Comme x suit une distribution Rayleigh exprimée par l’équation (3.16), 

donc : 
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où, 2 cii EN et 2 est la puissance de l’évanouissement du canal.  

Sous l’hypothèse H0, les variables I
iz et Q

iz , sont des variables aléatoires gaussiennes 

statistiquement indépendantes de moyennes zéro et de variance 2/0NMNi . Donc, les 

variables de décision finales
2

ii zZ  , i=1,2, suivent une distribution chi-deux centrée qui peut 

être exprimée par [18] : 
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3.3.2.6 Probabilités de détection et de fausse alarme 

Chaque AD est composé d’un détecteur ODV-ACAP (Odered Data Variability-Automatic 

Censoring Adaptive Processor), qui peut être schématisé par la figure 3.9. Le principe de 

fonctionnement de ce détecteur est détaillé dans la section 1.5. 

En utilisant cet algorithme, la pfd de la variable aléatoire Xi est donnée par [97] : 
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Figure 3.9 : Schéma bloc du détecteur adaptatif utilisant l’algorithme ODV-ACAP. 

Donc, la probabilité de fausse alarme de chaque AD est [22]: 
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La probabilité de détection 
kiDP de chaque AD est obtenue à partir de son probabilité de 

fausse alarme donnée par l’équation (3.47), en remplaçant kiT  par )]/1/([ 2
0 iki MT . 

Comme les sorties des corrélateurs des deux ADs sont indépendantes l’une par rapport à 

l’autre, la probabilité de détection (de fausse alarme) du système double-dwell est obtenue en 

faisant le produit des probabilités de détection (de fausse alarme) des deux ADs [8]. Ainsi, les 

probabilités de détection et de fausse alarme de tout le système sont données, respectivement, 

par :  

               
21 kkk DDD PPP                                                     (3.48) 

et  

                                         
21 kkk FAFAFA PPP                                                    (3.49) 

A partir de l’équation (3.49), on remarque que la probabilité de fausse alarme du système 

proposé est indépendante du SNR. En plus, elle est constante puisque les paramètres ki, Tki et 

N sont des valeurs constantes. 

3.3.2.7 Temps d’acquisition moyen 

Le temps d’acquisition moyen  acqT  du système double-dwell, peut être calculé en fonction 

des probabilités de détection et de fausse alarme, en utilisant le diagramme d’état représenté 

par la figure 3.10. Pour déterminer l’expression du temps d’acquisition moyen du système 

proposé, les hypothèses suivante sont considérées :  

 Une distribution uniforme de la séquence du code PN produit une même probabilité de 

départ à partir de chaque nœud. 

 Le départ à partir du nœud de la bonne phase (cellule  H1) est exclu.  

En utilisant le digramme de la figure 3.10, la fonction de transfert du système, )(zH , peut 

être exprimée par : 
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Figure 3.10 : Diagramme d’état circulaire du système double-dwell.  
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Le temps d’acquisition moyen peut être obtenu en remplaçant les équations  (3.51)-(3.53) 

dans l’expression de la fonction de transfert donnée par l’équation (3.50), il est donné par 

[82] : 
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Après quelques manipulations mathématiques, on peut démontrer que le temps 

d’acquisition moyen du système proposé peut être exprimé par : 
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Si  L=1, l’expression (3.55) peut être simplifiée comme suit: 
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où, K, Tc et q sont le temps de pénalité, la durée d’un chip de la séquence PN et la période de 

la séquence PN, respectivement.                      

3.3.3 Résultats et discussions 

La robustesse de l'algorithme ODV-ACAP et les performances du système proposé 

(combinant l’architecture double-dwell avec la technique des antennes intelligentes) sont 

évaluées par simulation en utilisant le logiciel MATLAB. La probabilité de la détection et le 

temps d'acquisition moyen sont simulés pour différents paramètres, différentes architectures 

et différents algorithmes CFAR. Comme l’algorithme ACAP fonctionne en temps réel, 

puisqu’il censure automatiquement les répliques du signal résultants des trajets multiples, 

selon le contenu réel momentané de la fenêtre de référence; donc les méthodes analytiques ne 

peuvent pas évaluer ses performances. Par conséquent, la probabilité de détection a été 

calculée par simulation en utilisant la technique de Monte-Carlo avec 105 essais indépendants 

pour chaque calcul, elle est donnée par :   

testéesHcellulesdestotalnombre

détectiondeNombre
P

kiD
1

                                 (3.57) 

Pour cela, nous considérons les hypothèses suivantes : 

 La durée d’un chip de la séquence PN, Tc = 1s. 

 Un code PN périodique de longueur q = 1023. 

 Des temps de pénalités égales à KNiTc, i=1, 2, secondes pour les deux ADs, avec une 

constante de pénalité K = 103. 
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 Les performances du système sont analysées pour un canal à évanouissement lent qui 

suit une distribution Rayleigh. 

 La mise à jour du processus de recherche est de Tc=1μs, ce qui donne une région 

d’incertitude de longueur q. 

Pour l’algorithme OSAP (section 1.5), il est possible de choisir différentes valeurs de k 

entre 1 et N. Parmi tous les choix possibles, nous prenons le contenu de la cellule d’ordre 

(0.75N) pour estimer le niveau de la puissance du bruit [39]. Pour les simulations du détecteur 

CMLD-CFAR (section 1.5), k est supposé égal à 5 ; alors que, k1 et k2 de l'algorithme TM-

CFAR (section 1.5) sont prises égales 3 et 5, respectivement. Pour détecter tous les trajets 

multiples qui existent dans les cellules de la fenêtre de référence avec la même sensibilité, en 

utilisant l'algorithme ODV-ACAP, la même probabilité de fausse censure PFC doit être 

maintenue à chaque itération. Les seuils OVD Ski, i = 1.2, de l'algorithme ACAP, pour une 

PFC égale 10-2, sont résumés dans tableau 3.2. Les  corrélations partielles N1 et  N2 des deux 

détecteurs adaptatifs sont de longueurs 64 et 256, respectivement, sauf si d’autres valeurs sont 

indiquées par la suite. 

Tableau 3.2: Seuils Ski  du détecteur ACAP pour une PFC =10-2. 

 

Pour illustrer l'avantage principal du système d'acquisition adaptatif proposé, les 

performances du système double-dwell (DD : Double-Dwell en anglais) utilisant les antennes 

intelligentes ont été comparées avec celles d’un ensemble des systèmes proposés dans la 

littérature. Nous commençons par le système proposé dans [22], ce système combine la 

technique d’antennes intelligentes avec la stratégie de recherche série à dwell unique (SD : 

Single-Dwell en anglais) et le détecteur ACAP. La comparaison est effectuée en considérant 

un milieu homogène à évanouissement Rayleigh (absence des trajets multiples et des MAI) et 

en changeant le nombre d’éléments de l’antenne intelligente (M).  

À partir des figues 3.11 et 3.12, nous observons que l'utilisation de l’antenne intelligente 

améliore les performances du système d’acquisition. Nous pouvons voir clairement que, 

l’augmentation du nombre des éléments de l’antenne intelligente augmente la probabilité de la 

détection de manière significative et réduit considérablement le temps d'acquisition moyen. 
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Par exemple, la probabilité de détection avec une antenne intelligente contient cinq éléments, 

présente une amélioration du SNR/chip par plus de 7 dB par rapport au cas d’une simple 

antenne. Par conséquent, lorsque le système d'acquisition DS-CDMA proposé est employé, 

n'importe quel utilisateur peut transmettre son signal avec un SNR plus faible que celui du 

système série à dwell-unique.  
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Figure 3.11: Probabilité de détection en fonction du 
SNR⁄Chip (dB) des systèmes SD et DD utilisant le 
détecteur ACAP(0), avec différentes valeur de M, 
N=24, p=16 et PFA=10-4. 

Figure 3.12 : Temps d’acquisition moyen en fonction 
du SNR⁄Chip (dB) des systèmes SD et DD utilisant le 
détecteur ACAP(0), avec différentes valeur de M, 
N=24, p=16 et PFA=10-4. 

Maintenant, on compare la probabilité de détection et le temps d'acquisition moyen du 

système proposé et ceux du système utilisant le détecteur CAAP (références [18] et [19]), en 

fonction du SNR/Chip, dans le cas de présence de r interférences (cellules contiennent des 

trajets multiples) dans la fenêtre de référence. Il est montré dans la figure 3.13 que, la 

probabilité de détection du système proposé est meilleure que celle du système qui utilise 

l'algorithme CAAP. Ce dernier soufre d’une sérieuse dégradation lorsque r augmente. L’effet 

de r sur le temps d'acquisition moyen est donné dans la figure 3.14, il est claire que le temps 

d'acquisition moyen du détecteur CAAP augmente avec l’augmentation du nombre des 

répliques du signal dans la fenêtre de référence, alors qu’il reste approximativement le même 

pour le détecteur ACAP. 

D'autre part, les résultats obtenus montrés dans les figures 3.15 et 3.16 se comportent 

comme ceux représentés dans les  figures 3.13 et 3.14, sauf que les performances du système 

utilisant l’algorithme OSAP dégradent moins que celles du système utilisant le détecteur 

CAAP, et plus particulièrement lorsque le nombre r des répliques du signal est inferieur à 

0.25N. Dans le cas contraire, les performances de ce détecteur montrent une dégradation 

significative. 
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Figure 3.13: Probabilité de détection en fonction du 
SNR⁄Chip (dB) des détecteurs CAAP et ACAP, pour r 
trajets dans la fenêtre de référence, avec M=5, N=24, 
p=16 et PFA=10-4. 

Figure 3.14 : Temps d’acquisition moyen en fonction 
du SNR⁄Chip (dB) des détecteurs CAAP et ACAP, 
pour r trajets dans la fenêtre de référence, avec M=5, 
N=24, p=16 et PFA=10-4. 
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Figure 3.15: Probabilité de détection en fonction du 
SNR⁄Chip (dB) des détecteurs OSAP et ACAP, pour 
r trajets dans la fenêtre de référence, avec M=5, 
N=24, p=16 et PFA=10-4. 

Figure 3.16 : Temps d’acquisition moyen en fonction du 
SNR⁄Chip (dB) des détecteurs OSAP et ACAP, pour r 
trajets dans la fenêtre de référence, avec M=5, N=24, 
p=16 et PFA=10-4. 

 

Les performances du système proposé dans ce travail sont également comparées avec 

celles du système proposé dans [20], qui a employé l'algorithme CMLD-CFAR, et le système 

proposé par Sofwan et Barkat [21], qui utilise l'algorithme TM-CFAR. A partir des figures 

3.17 et 3.18, nous pouvons observer clairement que le système double-dwell, qui combine la 

technique d’antenne intelligente avec le détecteur ACAP, est plus performant que les 

systèmes proposés dans [20] et [21]. 

Les résultats obtenus montrent que, le détecteur CMLD-CFAR, qui utilise un point de 

censure fixe k, fonctionne bien lorsque k est supérieur au nombre r des répliques du signal 

(k>r). Mais, dans le cas contraire (k<r), il dégrade sérieusement. Les mêmes remarques sont 
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tirées pour le détecteur TM-CFAR, qui présente presque les mêmes performances que le 

détecteur CMLD-CFAR. Cela, parce que l'algorithme CMLD-CFAR (qui utilise un seul point 

de censure k) est un cas particulier de l'algorithme TM-CFAR (qui emploie deux points de 

censure k1 et k2). Il est obtenu à partir de l’algorithme TM-CFAR en mettant k1=0 et k2=k. 
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Figure 3.17: Probabilité de détection en fonction du 
SNR⁄Chip (dB) des détecteurs CMLD-CFAR, TM-
CFAR et ACAP, pour r trajets dans la fenêtre de 
référence, avec M=5, N=24, p=16 et PFA=10-4. 

Figure 3.18 : Temps d’acquisition moyen en fonction du 
SNR⁄Chip (dB) des détecteurs CMLD-CFAR, TM-
CFAR et ACAP, pour r trajets dans la fenêtre de 
référence, avec M=5, N=24, p=16 et PFA=10-4. 

 

Un autre algorithme très important est présenté récemment dans [23], c’est l'algorithme 

ATM-CFAR (voir section 1.5). Cet algorithme emploie deux points de censure automatiques 

(k1 et k2), ces performances sont étudiées en considérant un système de recherche série à 

antenne intelligente. Les résultats obtenus sont comparés avec ceux du système proposé; ils 

sont donnés dans les figues 3.19 et 3.20.  
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Figure 3.19: Probabilité de détection en fonction du 
SNR⁄Chip (dB) des détecteurs ATM-CFAR et ACAP, 
pour r trajets dans la fenêtre de référence, avec M=5, 
N=24, p=16 et PFA=10-4. 

Figure 3.20 : Temps d’acquisition moyen en fonction 
du SNR⁄Chip (dB) des détecteurs ATM-CFAR et 
ACAP, pour r trajets dans la fenêtre de référence, avec 
M=5, N=24, p=16 et PFA=10-4. 
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Cet algorithme détecte automatiquement le nombre des répliques du signal et les élimine, 

en utilisant la méthode de « boxplot » avec le paramètre . Les résultats de simulation 

montrent que les meilleures performances de cet algorithme sont obtenues pour égale 0.5. 

On remarque aussi que, l’algorithme ATM-CFAR est moins performant que l'algorithme 

ACAP sur tout l’intervalle du SNR/chip. Il est important de mentionner que, les performances 

du détecteur ATM-CFAR dégradent lorsque le nombre de répliques des trajets multiples 

dépasse une certaine limite, en plus il nécessite un temps de traitement assez large par rapport 

à tous les autres détecteurs. 

En conclusion, le détecteur ACAP est la meilleure solution pour améliorer les 

performances du système double-dwell dans les environnements homogènes et non-

homogènes, à condition que le nombre des répliques des trajets multiples r soit inferieur à (N-

p). Lorsque r dépasse cette valeur, une légère dégradation de ses performances est notée. 

Mais, cette dégradation est négligeable par rapport à celle des détecteurs CAAP, OSAP, 

CMLD-CFAR, TM-CFAR et ATM-CFAR. 

Afin de garantir les meilleures performances du détecteur ACAP, on fixe N à 32 (le 

nombre optimum des cellules de référence), et on change p et r (le nombre des répliques du 

signal dans la fenêtre de référence). Les résultats obtenus (voir les figures 3.21 et 3.22) 

montrent que, les meilleures performances sont obtenues pour p = 12 (la valeur minimale de 

p), qui indique que le canal de référence peut supporter plus de 20 répliques du signal sans 

dégradation. On montre également que, lorsque r > N-p, une dégradation des performances du 

détecteur ACAP est produite. Par conséquent, en augmentant N jusqu'à sa valeur optimale et 

en réduisant p jusqu'à sa valeur minimale, la différence N-p était grande; ce qui aide le 

détecteur ACAP à mieux résister au phénomène des trajets multiples. 

 

Figure 3.21: Probabilité de détection en fonction de 
SNR⁄Chip (dB) du détecteur ACAP, pour r trajets 
dans la fenêtre de référence et différentes valeurs de p. 

Figure 3.22: Temps d’acquisition moyen en fonction 
de SNR⁄Chip (dB) du détecteur ACAP, pour r trajets 
dans la fenêtre de référence et différentes valeurs de p. 
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La figure 3.23 illustre la probabilité de détection (PD) du système double-dwell proposé en 

fonction du SNR/chip (dB), en changeant les valeurs des longueurs de corrélation partielles 

N1 et N2. Comme prévu, l'augmentation des longueurs de corrélation partielles augmente la 

probabilité de la détection. La figure 3.24 représente le temps d'acquisition moyen de 

l'algorithme ACAP en fonction du SNR/chip (dB), en considérant N1 et N2 comme 

paramètres. On observe que, lorsqu’on fixe N1 à sa valeur minimale (64), l'augmentation de 

N2 presque n'affecte pas le temps d'acquisition moyen. Dans le cas contraire, c.à.d. lorsque N2 

est fixe (N2= 512), le meilleur temps d'acquisition moyen est obtenu pour la plus petite valeur 

de N1.Dans ce travail, N1 est choisi d’être égale à 64, mais N2 peut être augmenté jusqu’à 256, 

pour obtenir les meilleures performances. 
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Figure 3.23: Probabilité de détection en fonction de 
SNR⁄Chip (dB) du système DD utilisant le détecteur 
ACAP, pour 5 répliques du signal dans la fenêtre de 
référence et différentes valeurs de N1 et N2. 

Figure 3.24: Temps d’acquisition moyen en fonction de 
SNR⁄Chip (dB) du système DD utilisant le détecteur 
ACAP, pour 5 répliques du signal dans la fenêtre de 
référence et différentes valeurs de N1 et N2. 

Maintenant, on attire votre attention à la capacité du système proposé à estimer le nombre 

des répliques du signal, qui peuvent exister dans les cellules de la fenêtre de référence. Les 

résultats obtenus du système proposé sont comparés à ceux du système série à dwell-unique, 

en changeant le nombre M d'éléments de l’antenne intelligente et la valeur du rapport signal 

sur bruit par chip (SNR/Chip), respectivement. 

Dans cette partie, le nombre exact de cellules qui contiennent les trajets multiples est 

connu, ensuite on essaye de l'estimer, en employant l'algorithme ACAP pour les deux 

systèmes (à dwell-unique et double-dwell), par la méthode de simulation «Monte-Carlo». La 

probabilité d’estimer le nombre correct de répliques des trajets multiples est calculée en 

divisant le nombre des estimations correctes par le nombre de tous les cas estimés. A partir de 

la figure 3.25, il est claire que la probabilité d’estimer le nombre correct des cellules 

contenant des trajets multiples, en employant le système double-dwell proposé dans le présent 
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travail est meilleure que celle du système à dwell-unique; particulièrement, lorsque le nombre 

M des éléments de l’antenne intelligente est petit. Noter que, l'efficacité du système proposée 

à estimer le nombre correct des trajets multiple est diminue avec l'augmentation de M, mais il 

reste toujours le meilleur.  

 
Figure 3.25: Probabilité d’estimer le nombre de trajets lorsque la fenêtre de référence contient 3 trajets 
multiples, pour les systèmes SD et DD utilisant le détecteur ACAP, avec différents valeur de M,  N=24, p=16, 
PFA=10-4

 et SNR/Chip=0 dB. 

Les mêmes remarques sont obtenues pour l’effet du rapport signal sur bruit par chip 

(SNR/Chip), voir la figure 3.26. Dans figure 3.27, une comparaison entre la capacité d'estimer 

le nombre des trajets multiples, par les détecteurs ACAP et ATM-CFAR, est effectuée. Il est 

clair que, le détecteur ACAP présente la meilleure performance, qui s’améliore par 

l’augmentation du nombre d'éléments de l’antenne intelligente. 

 
Figure 3.26: Probabilité d’estimer le nombre de trajets lorsque la fenêtre de référence contient 5 trajets 
multiples, pour les systèmes SD et DD utilisant le détecteur ACAP, avec différents valeurs de SNR/Chip (dB), 
M=5,  N=24, p=16 et PFA=10-4

.
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Figure 3.27: Probabilité d’estimer le nombre de trajets lorsque la fenêtre de référence contient 5 trajets 
multiples, pour les détecteurs ACAP et ATM-CFAR (=0.5), avec M=5, N=24, p=16, PFA=10-4 et SNR/chip=-
10dB. 

3.4 Conclusion 

Dans ce chapitre, un système d’acquisition adaptative qui combine la stratégie de recherche 

double-dwell avec la technique des antennes intelligentes, pour la détection des signaux DS-

CDMA a été étudié. On a considéré des environnements homogènes et non-homogènes pour 

les canaux à évanouissement Rayleigh. Les performances du système proposé, en termes de 

probabilité de détection et temps d'acquisition moyen, sont analysées en détail. En premier 

temps, on a comparé les performances des systèmes d'acquisition double-dwell et simple-

dwell dans les mêmes conditions de l’environnement. Ces deux systèmes utilisent une 

antenne intelligente et le détecteur ACAP au niveau du récepteur. Les performances du 

système double-dwell à antenne intelligente basé sur l’algorithme ACAP sont également 

comparées à celles des systèmes proposés dans la littérature, qui sont basés sur les 

algorithmes CAAP, OSAP, CMLD-CFAR, TM-CFAR et finalement ATM-CFAR.  

Les résultats obtenus montrent que la combinaison de l'architecture double-dwell, le 

détecteur ACAP et la technique des antennes intelligentes est une bonne solution pour 

résoudre le problème de l'acquisition des codes PN dans les environnements homogènes et 

non-homogènes. Elle garantie un temps d'acquisition assez court et améliore les performances 

des systèmes radio-mobile. En utilisant ces techniques ensemble, nous pouvons régler le taux 

faux alarme à une valeur minimale désirée; améliorer considérablement la probabilité de 

détection et réduire significativement le temps d'acquisition moyen; particulièrement, dans les 

environnements  à faibles valeurs de SNR. En comparaison avec le système d’acquisition à 

stratégie de recherche série simple-dwell utilisant le détecteur ACAP ou ATM-CFAR, le 

nombre des répliques du signal dans le canal de référence peut être également mieux estimé. 
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Dans le chapitre suivant, une solution pour améliorer l’acquisition adaptative série simple-

dwell sera proposée et analysée. A la différence du système proposé dans ce chapitre, où la 

contribution réside dans la partie matérielle, la solution proposée dans le chapitre suivant 

réside dans la partie logicielle du système d’acquisition. 

 

 



Chapitre 4 
  

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Acquisition adaptative série par 
 les réseaux de neurones 

 multicouches 
 
 

 
 
 
4.1 Introduction  
4.2 Bases théoriques des réseaux de neurones artificiels 
4.3 Application des RNAs à l’acquisition des séquences PN dans les systèmes 

DS/CDMA 
4.4 Détecteur MLP-NNAP 
4.5 Acquisition adaptative série par le détecteur MLP-NNAP  
4.6 Conclusion 
 
 
 
 

⁄ \Ä Çx ytâà Ñtá ÑxÇáxÜ õ ÄËÉu}xvà|y õ tààx|ÇwÜx? |Ä ytâà áxâÄxÅxÇà tätÇvxÜA VËxáà 
t|Çá|? õ yÉÜvx wËtätÇvxÜ? ÖâËÉÇ tààx|Çà Éâ ÖâËÉÇ wÉâuÄx áxá Éu}xvà|yá átÇá Å£Åx áËxÇ tÑxÜvxäÉ|ÜA Ó 

UxÜÇtÜw jxuxÜ 

Sommaire



Chapitre 4                           Acquisition adaptative série par les réseaux de neurones multicouches 

 

105 
 

4.1  Introduction 

Dans ce chapitre, on va proposer un algorithme CFAR basé sur les réseaux de neurones 

artificiels RNAs (Réseaux de Neurones Artificiels) ou en anglais, ANNs (Artificial Neural 

Networks). Cet algorithme utilise spécifiquement le perceptron multicouche MLP (Multi-

Layer Perceptron), il est nommé MLP-NNAP (Multi-Layer Perceptron-Neural Network 

Adaptive processor). Ses performances sont évaluées, en considérant un système 

d’acquisition série, dans un canal AWGN (Additive White Gaussian Noise) puis un canal 

multi-trajets à évanouissement Rayleigh. Les performances de ce détecteur sont comparées 

avec les détecteurs CAAP, OSAP et ACAP dans différentes conditions de 

l’environnement. Les résultats obtenus montrent que le détecteur MLP-NNAP est le plus 

performant de point de vue probabilité de détection et temps d’acquisition moyen. Avec 

son temps de traitement assez court, ce détecteur arrive à améliorer la probabilité de 

détection et le temps d’acquisition moyen, ce qui le rend «le détecteur le plus adapté à la 

stratégie de recherche série».  

4.2  Bases théoriques des réseaux de neurones artificiels  

4.2.1 Bref historique 

L’origine de l’inspiration des RNAs remonte au 19ème siècle. Elle a commencé par les 

recherches du philosophe écossais Alexander Bain en 1873, puis celles du Psychologue 

William James qui introduit la première pierre dans ce domaine : c’est le concept de 

mémoire associative en 1890. Ce psychologue américain a proposé ce qui deviendra une 

loi d’apprentissage des RNAs, connue plus tard sous le nom « loi de Hebb ». Beaucoup des 

travaux multidisciplinaires (en physique, en psychologie et en neurophysiologie) sont 

ensuite développés par des scientifiques, tels que : Hermann Von Helmholtz, Ernst Mach 

et James Clerk Maxwell, mais ils s’agissaient de théories générales sans modèle 

mathématique précis d’un neurone [98]. 

L’intérêt des chercheurs et des communautés scientifiques par les réseaux de neurones 

artificiels a commencé réellement quelques années plus tard, et plus exactement au début 

des années 40. Le premier modèle de neurone formel, qui est considéré comme une 

modélisation mathématique et informatique du neurone biologique (ou aussi neurone à 

seuil), a été proposé par Warren McCulloch, chercheur en neurologie, et Walter Pitts, 

mathématicien, en 1943 [99]. Ces deux chercheurs ont montré que les réseaux de neurones 

formels peuvent réaliser des fonctions logiques, arithmétiques et symboliques complexes. 
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En 1949, Donald Hebb introduisit une règle simple pour la modification progressive des 

poids de connexion entre les neurones, qui reste la base de tous les algorithmes 

d’apprentissage, elle est connue sous le nom « règle de Hebb » [100].  

Le premier Perceptron a été créé par le psychologue Frank Rosenblatt en 1957, c’est le 

premier réseau qui utilise le modèle des neurones de McCulloch et Pitts et la loi 

d'apprentissage de Hebb [101]. Dans les mêmes années, Bernard Widrow et Marcain Hoff, 

dans le cadre de traitement du signal, ont analysé une loi d'apprentissage proche de celle du 

Perceptron (loi de Widrow-Hoff) et construisent leur modèle nommé Adaline (Adaptative 

Digital Linear Unit) [102]. Dans sa structure, le modèle ressemble au Perceptron, mais la 

loi d’apprentissage est différente. Cette dernière est à l’origine de l’algorithme de rétro-

propagation du gradient, très utilisé aujourd’hui avec les réseaux MLPs. 

Ensuite, et plus exactement en 1969, Minsky et Papert  publièrent un livre intitulé 

« Perceptron » qui met en évidence les limites des RNAs du type Perceptron et plus 

essentiellement, leur incapacité de résoudre des problèmes non linéairement séparables. 

Suite aux idées publiées dans ce livre, la recherche dans cette discipline a connu des années 

d’ombre (de 1967 à 1982). Durant cette période, la recherche sur les réseaux de neurones 

est limitée à quelques groupes de chercheurs, on peut citer à titre d’exemples : Teuvo 

Kohonen [103], James Anderson [104] et Stephen Grossberg [105].  

Ce n’est qu’en 1982 que l’intérêt des scientifiques par les réseaux de neurones artificiels 

renait grâce au physicien reconnu John Hopfield, qui présente une théorie pour la 

possibilité de fonctionnement des réseaux de neurones artificiels dans un premier article 

intitulé «Neural networks and physical systems with emergent collective computational 

abilities » [106], suivi d’un deuxième article intitulé «Neurons with graded response have 

collective computational properties like those of two-state neurons», en 1984 [107]. 

Parallelement, Werbos a conçoit un mécanisme d’apprentissage pour les réseaux MLPs 

[108]. On peut citer encore la Machine de Boltzmann en 1983, qui était le premier modèle 

connu, apte à traiter de manière satisfaisante les limitations recensées du Perceptron [109].  

Les recherches sur les réseaux de neurones artificiels ont démarré fortement après 

l’apparition de l’algorithme de rétro-propagation de l’erreur, qui est publié par Rumelhart, 

Hinton et Williams en 1986 [110]. Cet algorithme a permis d’ajuster les paramètres d’un 

réseau multicouche et put résoudre le problème d’apprentissage du perceptron. A partir de 

cette date, la technique des réseaux de neurones artificiels a connu un succès considérable 

et elle a été appliquée dans divers domaines de la science et l’industrie.  
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4.2.2 Neurone biologique et neurone artificiel   

4.2.2.1 Model du neurone biologique 

Le système nerveux est composé de 1011 neurones interconnectés. Bien qu’il existe une 

grande diversité de neurones, ils fonctionnent tous sur le même schéma. Ils se 

décomposent en trois régions principales : le corps cellulaire (ou le soma), les dendrites et 

l’axone [111].  

La structure d’un neurone biologique est décrite par la figure 4.1. Le corps cellulaire 

(qui représente l’unité de calcul) fonctionne comme un sommateur à seuil. L’influx 

nerveux est assimilable à un signal électrique se propageant comme suit: les dendrites 

(entrées du neurone) reçoivent l’influx nerveux d’autres neurones à travers des jonctions 

appelées les synapses (poids des entrées), et forment l’arbre dendritique. Les informations 

sont transmises au corps cellulaire qui réalise une sommation au sens large. Le neurone 

évalue le résultat du potentiel somatique : s’il est suffisant (dépasse un certain seuil), il est 

activé ; donc il transmet un signal (0/1) le long de l’axone (sortie du neurone). L’excitation 

est propagée jusqu’aux autres neurones qui y sont connectés via les synapses. 

Neurone biologique

 
Neurone formel 

Figure 4.1: Du neurone biologique au neurone formel. 

4.2.2.2 Model du neurone artificiel 

Le neurone formel (ou artificiel) n’est qu’une simplification extrême du neurone 

biologique, son intérêt réside principalement dans ses poids synaptiques, qui vont 

permettre au réseau de neurone d’apprendre. Le neurone artificiel avec ses entrées 

pondérées et sa correspondante fonction d’activation  est montré dans la figure 4.1. Les 

entrées scalaires individuelles x1, x2, x3, …, xn (qui forment le vecteur d’entrée X) sont 

pondérées chacune avec une valeur appropriée w1, w2, w3, …, wn de la matrice des poids 

W. La somme des entrées pondérées et de la polarisation forme l’entrée de la fonction 

d’activation (ou de transfert) f pour produire la sortie scalaire a du neurone. Cette dernière 

peut être donnée par l’expression suivante : 
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).( bXWfa                                                         (4.1) 

avec b n’est que le biais du neurone, il peut être considéré comme une entrée de valeur 1. 

4.2.3 Fonctions d’activation 

Il existe de nombreuses formes de fonctions d’activation, les plus couramment utilisées 

sont résumées dans le tableau 4.1. Ces fonctions sont continues et dérivables, leurs sorties 

appartiennent à l’intervalle [0, 1] ou [-1, 1].   

Tableau  4.1 : Modèles de fonctions d’activation les plus utilisées.  

Noms Expressions Formes 

Fonction de seuil 








00

01
)(

ssi

ssi
sf  

Fonction de seuil bipolaire 








01

01
)(

ssi

ssi
sf  

Fonction linéaire 0,.)(  asasf  

Fonction bipolaire linéaire 













21

1

2

1

1

)(

asasis

asi

assi

sf

 

Fonction sigmoïde 
 ase

sf 


1

1
)(  

 

Fonction tangente 
hyperbolique asas

asas

ee

ee
sf 






)(  

Fonction Gaussienne )( 2

)( axexf   
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4.2.4 Réseaux de neurones Artificiels  

4.2.4.1 Définitions et applications 

Hecht-Nielsen a proposé de définir les réseaux de neurones artificiels par une définition 

qui est bien rendre compte de son état actuel [112], elle est comme suit : 

«Un RNA est une structure de traitement de l’information parallèle et distribuée, 

constituée d’unités de calcul (les neurones) interconnectées par des réseaux 

unidirectionnels appelés «connexions». Chaque unité de calcul n’a qu’une seule connexion 

de sortie qui peut être dupliquée en autant d’exemplaires que désiré, les duplicata 

transportant le même signal. Le traitement effectué par chaque unité peut être défini de 

manière arbitraire pourvu qu’il soit complètement local, c’est-à-dire qu’il ne dépende que 

des valeurs courantes des signaux arrivant à l’unité par ses connexions entrantes et du 

contenu éventuel de la mémoire locale attachée à cette unité.» [113].  

Un RNA est constitué d’un certain nombre de neurones interconnectés les uns aux 

autres, ils sont organisées en couches. En général, un réseau de neurones artificiel peut être 

divisé en trois types de couches, comme montre la figure 4.2. Elles sont nommées comme 

suit:  

 
Figure 4.2 : Architecture du réseau de neurones multicouches. 

a) Couche d’entrée : Cette couche est responsable de recevoir l'information 

(données), des signaux, des dispositifs, ou des mesures de l'environnement extérieur. Ces 

entrées (des échantillons ou des modèles) sont habituellement normalisées par les valeurs 

limites produites par les fonctions d'activation utilisées. Cette normalisation a comme 
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conséquence une meilleure précision numérique pour les opérations mathématiques 

effectuées par le réseau. 

b) Couches Cachées, intermédiaires, ou invisibles : Ces couches se composent de 

neurones qui sont responsables d'extraire des modèles liés au processus ou au système à 

analyser. Ces couches effectuent la majeure partie du traitement interne du réseau. 

c) Couche de sortie : Cette couche se compose également de neurones, elle est ainsi 

responsable de produire et de présenter les sorties finales du réseau, qui résultent du 

traitement effectué par les neurones des couches précédentes. 

Le vocabulaire RNA regroupe une grande variété des architectures des réseaux et des 

algorithmes d’apprentissage. L’utilisation des différentes structures de RNA dépend 

forcément du système à modéliser ou à commander. Les réseaux de neurones formels, 

possèdent la propriété d’approximation qui peut être énoncée de la manière suivante : 

«Toute fonction bornée suffisamment régulière peut être approchée avec une précision 

arbitraire dans un domaine fini de l’espace de ses variables, par un réseau de neurones 

comportant une couche de neurones cachés en nombre fini, possédant tous la même 

fonction d’activation et un neurone de sortie linéaire.» [114]. 

Les applications concrètes utilisant les RNAs sont déjà très nombreuses, elles sont 

généralisées dans les années 90 grâce aux progrès réalisés dans le domaine du calcul 

numérique. Depuis, ils trouvent leur utilité dans différents domaines, notamment mais non 

exclusivement en automatique, diagnostique, médecine, aéronautique, informatique, 

électronique, …etc. L’objectif idéal d’utiliser les RNAs est d’implanter un cerveau humain 

dans une machine pour qu’elle puisse résoudre intelligemment des problèmes complexes 

rencontrés, que ce soit dans la recherche ou l’industrie. Leurs applications communes 

incluent celles utilisées dans les activités suivantes:  

- La prédiction et la prévision. 

- L’identification des systèmes et le contrôle des processus. 

- La classification, y compris la reconnaissance de formes. 

- L’optimisation. 

- L’aide à la décision. 

4.2.4.2 Architectures des RNAs   

La configuration d’un réseau de neurones peut être quelconque, mais quelques 

architectures typiques sont souvent utilisées, ils peuvent être divisées en deux classes 
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principales. Ces dernières se diffèrent par la disposition de neurones, aussi bien que la 

façon dont ils sont reliés ensemble et la façon dont ses couches se composent. La figure 4.3 

montre les différentes classes des RNAs et présente quelques exemples des réseaux pour 

chaque classe.  

 
Figure 4.3 : Classifications des réseaux de neurones artificiels selon leur architecture. 

a) Réseaux récurrents : Un réseau est dit récurrent (bouclé ou dynamique), si son 

graphe possède au moins un retour de l’information vers l’avant, il fait ramener à l’entrée 

d’un neurone une ou plusieurs valeurs des sorties des neurones suivants. Un réseau de 

neurone bouclé est donc un système dynamique décrit par des équations différentielles. 

Comme la majorité des applications sont réalisées par des programmes d’ordinateurs, on se 

place dans le cadre des systèmes à temps discret, où les équations différentielles sont 

remplacées par des équations aux différences. Un exemple de réseau récurrent est donné 

par la figure 4.4 (a). 

b) Réseaux non récurrents : Un réseau de neurone est non récurrent (dit aussi non 

bouclé ou statique), si son graphe ne possède pas des retours de l’information, ni 

directement ni indirectement à travers d’autres neurones, vers les neurones des couches 

d’ordre inferieur. Dans un tel réseau, l’information circule de l’entrée vers la sortie dans 

une seule direction sans aucun retour. La plus part des réseaux non récurrent sont 

constitués des neurones groupés en couches. Citons à titre d’exemple le réseau 

multicouche qui peut être illustrés par la figure 4.4 (b). C’est un réseau de «propagation 

avant» dans lequel plusieurs couches sont placées bout à bout, en connectant complètement 

les neurones de deux couches adjacentes. Les sorties des neurones d’une couche sont donc 
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les entrées des neurones de la couche suivante. Un tel réseau joue le rôle d’une boite noire 

reliant les entrées d’un système à ses sorties. Il est capable de réaliser plusieurs tâches de 

régression, prédiction et même de classification.          

 
   (a)      (b) 

Figure 4.4: Architecture des réseaux de neurones : a) exemple d’un réseau bouclé et b) réseau non bouclé de 
type MLP à trois couches contient une seule couche cachée de M neurones et un seul neurone de sortie. 

4.2.4.3 Processus d’apprentissage des RNAs 

On appelle apprentissage du réseau de neurones, la procédure qui permet d’adapter ses 

paramètres (poids) pour qu’il puisse s’identifier, le plus fidèlement possible, au 

comportement du système, d’après un algorithme itératif d’ajustement et en se basant sur 

les données de comportement disponibles (exemples), qui lui sont fournies à son entrée. 

Ainsi, le comportement du réseau est modifié plusieurs fois, jusqu’à l’obtention du 

comportement désiré.  

La réussite de l’apprentissage repose sur le choix de plusieurs paramètres. On peut citer 

à titre d’exemples; le type d’apprentissage et l’algorithme l’apprentissage, en se basant sur 

des règles bien définies. Il existe différentes règles d’apprentissage, parmi lesquelles on 

trouve, la règle du perceptron, de Hebb, de Grossberg, de Widrow-Hoff, … etc. La figure 

4.5 englobe les types et les algorithmes d’apprentissage les plus couramment utilisés. Dans 

ce qui suit, on va détailler l’apprentissage supervisé et l’algorithme de rétro-propagation 

puisqu’ils sont à la base de notre contribution.  

a)  Types d’apprentissage : Selon la disponibilité ou non des sorties désirés du réseau, 

on trouve deux types principaux d’apprentissage : l’apprentissage supervisé (utilisé pour 

les réseaux MLP) et non supervisé.   
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Figure 4.5 : Différentes techniques utilisées dans le processus d’apprentissage. 

- Apprentissage non supervisé : Dans le cas de l’apprentissage non supervisé (ou 

automatique), les sorties des exemples d’apprentissage ne sont pas fournis et l’algorithme 

d’apprentissage doit découvrir par lui-même la structure contenue dans les données 

disponibles. L’objectif ici, est de chercher l’ensemble de poids tel que les exemples 

d’entrées puissent être regroupés correctement en classes selon des critères inconnus à 

priori avec une bonne capacité de généralisation. 

- Apprentissage supervisé : Ce type d’apprentissage repose sur le fait que les 

exemples sont des couples (entrée, sortie désirée), c.à.d. que les sorties désirées du réseau 

sont connues. Ensuite, le réseau fournit la sortie réelle en utilisant les données de l’entrée. 

Dans ce cas, le réseau essaye d’adapter ses paramètres en fonction de la différence 

(l’erreur) qui existe entre la sorties réelle et la sortie désirée, en considérant tous les 

exemples disponibles et en utilisant un algorithme d’apprentissage convenable. La figure 

4.6 illustre le principe de l’apprentissage supervisé.  

 

Figure 4.6 : Méthode d’apprentissage supervisé [115]. 

b) Algorithmes d’apprentissage : Cette procédure consiste à minimiser, au sens des 

moindres carrées, une fonction coût qui est dans la plus part des cas  «l’erreur quadratique 
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moyenne», en définissant autant des règles d’apprentissage. Ces dernières sont souvent 

fondées sur le calcul du gradient de la fonction coût. Parmi les algorithmes les plus 

performants, l’algorithme de rétro-propagation et celui de Levenberg-Marquardt. Ces deux 

algorithmes sont les plus utilisés pour l’apprentissage des réseaux MLP à des degrés 

différents.  

- Algorithme de rétro-propagation : Cet algorithme, présenté en Annexe, est 

actuellement l’outil le plus utilisé dans le domaine des réseaux de neurones. C'est une 

technique de calcul des dérivées qui peut être appliquée à n’importe qu’elle structure de 

fonctions dérivables. Mathématiquement, cette méthode est basée sur l’algorithme de 

descente du gradient et utilise les règles de dérivation des fonctions dérivables. Les 

vecteurs des poids du réseau sont ajustés dans le sens négatif du gradient de la fonction 

coût.  Dans cette méthode, l’erreur commise en sortie du réseau sera rétro-propagée de la 

couche de sortie vers les couches cachées, d’où le nom  «rétro-propagation».  

- Algorithme de Levenberg-Marquardt : Cet algorithme est fondé sur la 

décomposition de la fonction coût en série de Taylor au voisinage du minimum que l’on 

cherche à atteindre, puis sur une approximation astucieuse de la matrice des dérivées 

secondes qui permet d’approcher ses dérivées par les dérivées premières (obtenues par la 

rétro-propagartion). Parfois, cette approximation peut être de très grande dimension pour 

être inversée si le réseaux comporte beaucoup de paramètres, ou bien elle peut être tout 

simplement non inversible, ce qui constitue deux limitations importantes de cette règle 

d’apprentissage.    

4.3 Application des RNAs à l’acquisition des séquences PN dans les 

systèmes DS/CDMA 

La technique des réseaux de neurones artificiels est considérée comme l’une des 

techniques de l’intelligence artificielle. Cette technique est largement utilisée dans 

différents domaines d’affaire, de l'industrie et particulièrement de la science. Les RNAs 

offrent plusieurs avantages qui les rendent très attrayants pour les applications des 

communications numériques. Parmi ces avantages on peut citer : (i) la robustesse, (ii) 

l’auto-organisation, (iii) le mémoire fini, (iv) la capacité de classification non linéaire, (v) 

le traitement adaptatif, (vi) l’architecture parallèle distribuée, (vii) l’approximation 

universelle et (viii) la mise en œuvre efficace du matériel [116]. A cause de son 

architecture parallèle distribuée, ils fournissent une grande vitesse de traitement pour des 
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applications de détection temps réel. Les activités de recherches récentes ont prouvé que 

les RNAs sont des processus non linéaires, qui peuvent être entrainés et généralisés à partir 

des données disponibles [117], sans qu’il soit nécessaire d’estimer n'importe quel 

paramètre statistique ; ils peuvent être adaptés pour les applications d'identification et de 

classification. Puisque l'acquisition des codes PN peut être considérée comme un problème 

de détection, et n'importe quel problème de détection peut être traité comme un problème 

de classification en deux-classes, il est possible de le résoudre en utilisant les RNAs. 

Il existe beaucoup des travaux de recherche sur l’axe de la détection multiutilisateur 

dans les systèmes DS-CDMA, mais la plus part appliquent des méthodes conventionnelles 

pour détecter les signaux. Dans les deux dernières décennies, ces recherches ont également 

montré qu’il est possible de résoudre ce problème en utilisant les RNAs. Ces derniers sont 

employés avec succès dans la détection DS-CDMA à utilisateurs multiples [118-133]. La 

première application de cette technique est considérée pour la première fois par Aazhang et 

al. [118]. Ces chercheurs ont entrainé le réseau de neurones MLP par un algorithme 

d’apprentissage compliqué appelé «assisted back-propagation». Le récepteur proposé est 

appliqué dans les deux types du canal AWGN (synchrone et asynchrone). Les résultats 

obtenus montrent que les performances du récepteur proposé sont presque identiques à 

celles du récepteur optimal et montrent que l'algorithme d’apprentissage « rétro-

propagation d’erreur» à permet d’obtenir un détecteur plus performant que le détecteur 

conventionnel. L'inconvénient principal de cette méthode est que le nombre de neurones 

cachés augmente d'une manière exponentielle avec le nombre des nœuds (utilisateurs). Le 

même problème a été traité par Mitra et Pauvre [119], mais en utilisant un réseau de 

neurones de fonction à base radiale (RBF : Radial basis Function). Dans ce travail, le 

nombre de neurones (nœuds) du récepteur proposé augmente exponentiellement avec le 

nombre d'utilisateurs. En plus, dans les environnements à trajets multiples ce récepteur 

devient plus complexe. Un récepteur neuronal de type RBF a été également considéré pour 

les canaux AWGN avec mémoire dans [120]. Le réseau de neurones de Hopfield (HNN : 

Hopfield Neural Network) est appliqué dans [121-122], et [123] pour la détection à 

utilisateurs multiples. De plus, le réseau de neurones compact [124], le réseau de neurones 

recuit [125], et le réseau de neurones quantum (QNN : Quantum Neural Network) [126], 

étaient tous employés pour résoudre le même problème. Le temps de convergence du 

détecteur aveugle a été réduit efficacement en utilisant le réseau de neurones modifié de 

Kennedy-Chua, qui est basé sur le modèle de Hopfield [127]. Le procédé d’apprentissage 

du réseau de neurones a été amélioré en utilisant un algorithme appelé NLBER (Nonlinear 
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Least Bit Error Rate), qui est proposé par Chen et al.  [128]. Chuah et al. [129] ont été 

proposé une version robuste d’un détecteur à de-corrélation non-linéaire avec trois couches 

de type RNN (Recurant Neural Network). Le réseau de neurones MLP entrainé par      

l'algorithme de rétro-propagation BP (Back-Propagation) est appliqué à la détection 

multiutilisateurs dans [130] et [131]. Dans ces deux derniers travaux, deux types de canaux 

ont été considérés, AWGN et Rayleigh à trajets multiples. En plus, plusieurs critères 

d’entrainement du réseau ont été appliqués. Dans des travaux de recherche récents, les 

RNAs basés sur la technique multiutilisateur ont été appliquées avec succès dans les 

systèmes CDMA réalisant de meilleures performances par rapport aux techniques linéaires 

conventionnelles [132-133].Toutes ces activités de recherches ne prennent pas en compte 

la technique CFAR. Noter que, cette technique a été considérée pour la première fois, dans 

[134] mais seulement pour un canal AWGN non-homogène. Les mêmes auteurs ont 

appliqué cette technique au canal à évanouissement Rayleigh dans [135].  

En fait, notre objectif est d’obtenir un détecteur qui peut donner les meilleures 

performances dans les milieux homogènes et non-homogènes et pour les différents types 

de canaux (AWGN et à évanouissement Rayleigh), sans augmenter le coût du matériel et la 

complexité d'implémentation par rapport aux systèmes conventionnels. Ce détecteur doit 

s'adapter aux conditions sévères de l’environnement, qui sont caractérisées par la présence 

des interférences des trajets multiples et/ou d'accès multiple (MAI : Multiple Access 

Interférence), et qui ont une structure aléatoire. Pour diminuer le temps d’acquisition 

moyen du système d'acquisition à stratégie de recherche série, le temps nécessaire pour 

prendre la meilleure décision doit être le plus minimal possible. Les propriétés attrayantes 

des RNAs concernant le problème de la détection multiutilisateur et plusieurs facteurs 

concernant le problème posé nous pousser à utiliser les réseaux de neurones artificiels, et 

particulièrement le perceptron multicouche comme détecteur CFAR. Donc, la meilleure 

décision non-linéaire prise par un détecteur optimal dans les systèmes DS/CDMA peut être 

réalisée en utilisant les réseaux de neurones artificiels [131].  

4.4 Détecteur MLP-NNAP 

Le détecteur MLP-NNAP montré dans la figure 4.7, est constitué de trois couches ; la 

couche d’entrée, une couche cachée et la couche de sortie. La couche d’entrée comporte 

(M+1) neurones recevant, respectivement les (M+1) variables M2 y  ...,  ,y ,yy 1, , sachant 

que la variable y  reçoit la puissance de la phase à tester et le nombre d’entrée (M+1) 

dépend de la nature du problème. Si le nombre de cellules d’entrées est relativement petit 
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(inférieur à 30), les performances du détecteur MLP-NNAP se dégradent [136]. Après 

plusieurs essais, on a trouvé que M=32 donnent les bonnes performances. Le nombre de 

neurones de la couche cachée est choisi de manière à optimiser le temps d’apprentissage, et 

éviter l’effet de mémorisation qui est la conséquence d’un grand nombre d’unités cachées. 

En revanche, la diminution du nombre de neurones de la couche cachée, diminue l’aptitude 

d’apprentissage du réseau. Donc, le nombre de neurones de la couche cachée H est choisi 

égale à 5, avec des fonctions de transferts de type sigmoïde donnée par :  

 
Figure 4.7 : Le détecteur MLP-NNAP. 

)exp(1

1
)(

x
xf


                                                        (4.2)  

La couche de sortie contient un seul neurone avec une fonction d’activation de type 

sigmoïde. La sortie  du détecteur est la sortie de ce neurone, elle ne peut prendre que deux 

valeurs : 1 (synchronisation ou signal présent) ou 0 (non-synchronisation ou signal absent). 

Le biais du neurone de sortie est considéré comme étant le seuil de détection qui doit être 

choisi de façon à fixer le taux de fausse alarme à une valeur minimale désirée après la 

phase d’apprentissage. Les valeurs de seuil du système série pour différentes valeurs du 

taux de fausse alarme sont résumées dans le tableau 4.2. 

Tableau 4.2: Valeurs de  des deux systèmes pour différentes valeurs de Pfa. 

Pfa 0.1 0.01 0.001 0.0001

Seuil 1.59 6.04 6.8545 6.8623

Les poids de connexions entre le iiéme (i=1,2…, M+1) neurone de la couche d’entrée et 

le jiéme (j=1,2,…., H) neurone de la couche cachée, et les poids de connexion entre le jiéme 
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neurone de la couche cachée et le neurone de la couche de sortie sont dénotés h
ijw et o

jw 1 , 

respectivement. La sortie du jiéme neurone caché est donnée par [136] : 







 





1

1

)()(
M

i
i

h
ijjj tywfth                                              (4.3) 

avec jf  représente la fonction d’activation du jiéme neurone caché et )(tyi le vecteur 

d’entrée         

 



H

j
j

o
j thwtu

1
1 )()(                              (4.4) 

u(t) est l’entrée de la couche de sortie. La sortie du détecteur MLP-NNAP est alors la sortie 

du neurone de la couche de sortie )(to , elle est calculée par l’équation suivante : 

                         


)(exp1

1
)(

tu
to                                     (4.5) 

où,  est un réel de très petite valeur et θ représente le seuil de détection qui nous permet 

d’ajuster et fixer le taux de fausse alarme.     

4.4.1 Phase d’apprentissage  

L’algorithme de ‘rétro-propagation du gradient’ est l’un des algorithmes d’apprentissage 

supervisé les plus utilisés pour entrainer les réseaux MLPs. Cet algorithme est introduit 

dans les années quatre-vingt par Rumelhart [110]. Son principe est basé sur une 

modification des poids synaptiques à partir d’un rétro-propagation de l’erreur de la sortie 

vers la couche d’entrée, en passant par les couches cachées. On dispose d’un ensemble de 

156 exemples (base d’apprentissage), constitué de couples (entrée, sortie désirée) suivant 

des distributions chi-deux centrée et non-centrée pour différents paramètres. A chaque 

étape, un exemple est présenté à l’entrée du réseau. Une sortie est alors calculée et ce 

calcul est effectué de la couche d’entrée à la couche de sortie en passant par la couche 

cachée, cette procédure est appelée ‘propagation avant’. L’erreur est ensuite calculée 

(somme quadratique des erreurs sur chaque cellule de sortie), et se rétro-propagée à travers 

le réseau donnant lieu à une modification des poids. Ce processus est répété en présentant 

successivement chaque exemple. Si pour tous les exemples, l’erreur est inférieure à un 

seuil choisi, on dit alors que le réseau a convergé. 
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L’apprentissage consiste à minimiser l’erreur quadratique (considérée comme une 

fonction de poids) commise sur l’ensemble des exemples par l’ajustement des poids. Pour 

cela, il est indispensable de considérer des fonctions d’activation dérivables. 

4.4.2 Algorithme d’apprentissage 

Afin d’entrainer le RNA et l’adapter au problème posé, il est nécessaire de passer part les 

étapes suivantes une par une, comme suit :   

1-  Initialisation des poids h
jiw et o

jw1 de la couche cachée et de la couche de sortie 

respectivement, par des valeurs aléatoire entre 0 et 1; ainsi que les biais. 

2-  Présenter le vecteur d’entrée T
Mp yyyyy ],,,,[ 21  , Pp ...,,2,1

 
aux neurones de 

la couche d’entrée. 

3-  Calculer la sortie désirée en utilisant les équations (4.2) à (4.5). 

4-  Calculer le terme d’erreur pour le neurone de sortie : 

                                       )()( 1
'

1111
o
p

o
pp

o
p netfoy                                            (4.6) 

5-  Calculer les termes d’erreur pour les neurones de la couche cachée : 

o
j

o
p

h
pj

h
j

h
pj wnetf 11

' )(                                                (4.7) 

6-  Ajuster les poids du neurone de la couche sortie : 

pj
o
p

o
j

o
j hnwnw 111 )()1(                                           (4.8) 

7-  Ajuster les poids des neurones de la couche cachée : 

  pi
h
pj

h
ji

h
ji xnwnw  )()1(                                          (4.9) 

8-  Calculer l’erreur: 

o
ppE 12

1
                                                      (4.10) 

9-  A chaque fois on présente au réseau un vecteur d’entrée de façon aléatoire avec leur 

sortie associée et on répète le processus de calcul à partir de l’étape 3. 

10- Une fois qu’on présente au réseau tous les exemples de la base d’apprentissage on 

calcule la fonction coût suivante 

1

P

p
p

E E


                                                    (4.11)  

Si on arrive à l’erreur désirée, le processus d’apprentissage va se terminer. Sinon, on 

recommence à partir de l’étape 2 avec tous les exemples de la base d’apprentissage. 
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4.4.3 Phase de validation 

Après la réussite de l’apprentissage et le réglage du seuil de détection, le réseau doit être 

testé par des données qui n’existent pas dans la base d’apprentissage. Les résultats obtenus 

sont ensuite comparés avec celles du détecteur CAAP, en considérant un milieu homogène. 

Si les performances de ce détecteur sont jugées suffisantes, alors on peut le considérer prêt 

à être travaillé comme un détecteur CFAR. Sinon, toute cette procédure doit être refaite 

plusieurs fois en changeant le nombre des neurones de la couche cachée.   

4.5 Acquisition adaptative série par le détecteur MLP-NNAP 

4.5.1 Description du Système 

L’objectif de cette section est de réaliser l’acquisition adaptative des séquences PN par un 

système non-cohérent série à dwell unique, utilisant la démodulation numérique BPSK 

(Binary Phase Shift Keying). Ce système peut être schématisé par la figure 4.8, il est 

caractérisé par sa simplicité de point de vue « matériel et implémentation ». C’est pour 

cette raison qu’il est considéré dans ce travail.    

 
Figure 4.8 : Structure générale d’un système d’acquisition adaptative série à dwell unique. 

Le système proposé est constitué d’un seul détecteur adaptatif (AD : Adaptive Detector) 

avec une corrélation partielle de longueur N. Le détecteur adaptatif est composé de deux 

parties essentielles qui sont : le corrélateur non-cohérent conventionnel à filtre moyennant 

(MF : Matched Filter) et le bloc de prendre de décision. Ce dernier utilise une des 

techniques de seuillage adaptatif qui est la détection à taux de fausse alarme constant 

(CFAR : Constant False Alarm Rate).   
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Le signal d’entrée du détecteur adaptatif n’est pas constitué du signal PN utile 

seulement, il contient aussi le bruit et les interférences (qui ont pour origine le phénomène 

des trajets multiples et la détection multiutilisateur). Dans ces conditions sévères de 

l’environnement, le détecteur doit décider de continuer ou arrêter la recherche de la cellule 

synchrone (la phase correcte). Il travaille comme suit : 

- Si la puissance du signal reçu dépasse la valeur de seuil détecteur adaptatif, il déclare 

que cette cellule est synchronisée est la recherche est arrêtée. La boucle de poursuite est 

donc activée pour acheminer l’information. La phase du code PN local est décalée par Tc 

pour examiner la cellule suivante et répéter toute cette procédure. Tc représente la durée 

d’un chip de la séquence PN est  peut prendre les valeurs : 0.25, 0.5 ou 1. Dans ce travail 

 est choisi égale à 1. 

- Dans le cas contraire, le détecteur adaptatif déclare que cette cellule n’est pas 

synchronisée. Les phases des codes local est reçu sont décalés pour passer à la cellule 

suivante et toute la procédure de test se répète.   

Le seuil du détecteur adaptatif est calculé automatiquement en fonction des conditions 

actuelles de l’environnement (le niveau des puissances des signaux arrivés), en utilisant les 

algorithmes CFAR. Le bloc qui réalise l’opération d’adaptation de seuil contient un 

registre à décalage de longueur M+1, qui s’appelle «fenêtre de référence». Chaque carré de 

ce registre s’appelle «cellule de référence». La première cellule de référence nommée Y 

contient la puissance du signal de la phase sous test. Les autres M cellules de référence 

nommées Yi, i = 1, 2, …, M, contiennent les puissances des signaux des M phases 

précédentes. Ce système peut estimer le niveau de la puissance du bruit et déterminer la 

valeur de seuil adaptatif automatiquement, en utilisant l’algorithme CFAR convenable et 

en fixant la valeur du taux de fasse alarme désirée. Ensuite, le détecteur adaptatif peut 

prendre une décision concernant l’état du signal désiré (cellule H0 ou H1).  

4.5.2 Procédure de conception du détecteur MLP-NNAP 

L’apprentissage du réseau de neurone, afin d’obtenir le détecteur MLP-NNAP, est réalisé 

en deux étapes de base ce qui peut être expliqué par la figure 4.9. Dans la première étape, 

le réseau de neurones multicouche est entrainé en utilisant l’ensemble des données 

d’apprentissage (Voir les tableaux 4.3 et 4.4 pour connaitre les caractéristiques de tous les 

ensembles de données utilisées dans ce travail) générées sous l’environnement MATLAB. 

À la différence de l’apprentissage des réseaux de neurones en utilisant l’algorithme de 
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rétro-propagation d’erreur, notre problème présente une contrainte sur le réglage du taux 

de fausse alarme PFA dans cette phase. Donc, ce paramètre est réglé après la convergence 

du réseau par simulation, en utilisant un ensemble de données (généré spécialement pour 

simuler le PFA) et en jouant sur le biais du neurone de sortie b(2) (qui peut être considéré 

comme le seuil adaptatif «Téta» du détecteur neuronal).   

 
Figure 4.9 : Schéma bloc des processeurs d’apprentissage et de test du RNA pour obtenir le détecteur MLP-

NNAP. 
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À la fin de cette étape, on obtient les poids (whj, w1h), les biais  )1()1(
hbb   et b(2) (qui 

nous garantie un taux de fausse alarme constant) du détecteur MLP-NNAP. Maintenant, ce 

détecteur est opérationnel et peut être utilisé dans la phase de test.  

Dans la deuxième phase (qui est la phase de test), on ne présente pas des vecteurs 

d’entrées/sortie désirées qui ne sont pas utilisés dans la phase d’apprentissage (méthode 

traditionnelle de test dans les réseaux de neurones). Dans notre travail, on simule la 

probabilité de détection du système série en utilisant le détecteur MLP-NNAP pour 

différentes  valeurs de  SNR/Chip (dB) en considérant un  environnement  homogène. 

Les résultats de simulation obtenus sont ensuite comparés avec ceux du détecteur 

CAAP (Cell-Averaging Adaptive Processor) ou tout simplement le CA-CFAR, qui peut 

être considéré comme un détecteur optimal dans ces conditions. Si les résultats ne sont pas 

suffisants, donc ce processus d’apprentissage sera répété plusieurs fois, en changeant le 

nombre de neurones cachés, le taux d’apprentissage, l’algorithme d’apprentissage ou la 

fonction d’activation jusqu’à l’obtention des résultats jugés suffisants. Dans ce cas, les 

paramètres du détecteur MLP-NNAP doivent être enregistrés. Cette procédure est refaite 

au moins 50 à100 fois à fin de trouver le meilleur détecteur neuronal, qui nous permet 

d’obtenir la probabilité de détection maximale. Maintenant, ce détecteur peut être utilisé 

dans la phase de généralisation, en utilisant l’ensemble de données de généralisation (voir 

tableau 4.4). Afin d’évaluer les performances de ce détecteur, ses résultats vont être 

comparés avec ceux des détecteurs CAAP, OSAP et ACAP. 

Tableau 4.3: Valeurs des paramètres utilisés pour générer l’ensemble de données d’apprentissage en termes 
du nombre d’échantillons. 

Paramètres Données du bruit Données du signal 
Nombre 
d’échantillons 

78 78 

Distribution - Cellule sous-test: Chi-deux 
centrée 

- Cellules de Référence: Chi-
deux centrée 

- Cellule sous-test: Chi-deux 
non centrée 

- Cellules de Référence: Chi-
deux centrée 

M 32 32 
N - 64 
SNR/Chip (dB)  - [-20, 0] 

 
4.5.3 Probabilités de Fausse Alarme et de Détection 

Puisque les méthodes analytiques ne sont pas disponibles pour évaluer les performances du 

détecteur MLP-NNAP, les probabilités de fausse alarme et de détection ont été calculées 

par simulation, en utilisant le logiciel MATLAB. La position de la cellule sous-test est 
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normalement connue pendant les simulations. DP et FAP sont calculées par les deux équations 

suivantes, en utilisant la méthode «Monte-Carlo» : 

testéesHcellulesdestotalNombre

détectionsdeNombre
PFA

0

                                  (4.12) 

testéesHcellulesdestotalNombre

détectionsdeNombre
PD

1

                                   (4.13) 

Tableau 4.4 : Valeurs des paramètres utilisés pour générer les ensembles de données de test et de 
généralisation en termes du nombre d’échantillons. 

Paramètres  Données de test  Données de généralisation  

de PFA  de PD   
Échantillons 500000 100000*3*4 

=1200000 
100000*21*4*15*10 

=1260000000 
Distributions - Cellule sous-test: Chi-

deux centrée 
- Cellules de Référence: 
Chi-deux centrée 

- Cellule sous-test: Chi-
deux non centrée 
- Cellules de Référence: 
Chi-deux centrée 

- Cellule sous-test: Chi-deux 
non centrée ou exponentielle 

- Cellules de Référence: Chi-
deux centrée 

M 32 32 32 
N - 64  64, 96, 128, 256 
SNR/Chip (dB)  - -10, -15, 20 [-20, 0] 
U - - [1,15] 
L - - [1,10] 

4.5.4 Temps d’Acquisition Moyen 

Le temps d’acquisition moyen d’un système de recherche série peut être donné par 

l’expression suivante [137] : 

)(
2

)1)(2(
C

D

FAD
acq qNT

P

KPP
T 


                                 (4.14) 

4.6 Résultats et discussions  

4.6.1 Hypothèses  

Dans cette section, les performances du système d'acquisition adaptatif proposé sont 

évaluées à l’aide des simulations effectuées selon la technique de Monte-Carlo, en utilisant 

105 essais indépendants pour chaque calcul, et en considérant les hypothèses suivantes : (i) 

Nombre de cellules de référence M = 32, (ii) La durée du chip, Tc=1s, (iii) Un code PN 

périodique de longueur q=1023 chips et donc une région d’incertitude de q cellules, (iv) Un 

temps de pénalité égale à KNTc secondes, avec une constante de pénalité K=1000 et (v) des 

trajets multiples avec un profil de décroissance uniforme (=0). Les performances du 

système sont analysées pour un canal à évanouissement lent qui suit une distribution 
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Rayleigh. Deux critères de performance sont considérés: la probabilité de détection et le 

temps d’acquisition moyen. Les résultats obtenus sont comparés avec ceux d’un système 

série adaptatif utilisant les détecteurs CAAP, OSAP et ACAP. Pour obtenir des 

comparaisons fiables, les mêmes conditions d’environnement, pour tous les détecteurs, 

sont considérées. 

Pour les simulations du détecteur OSAP, il est possible de choisir différentes valeurs de 

k entre 1 et M. Parmi tous les choix possibles, nous avons prendre le contenu de la cellule 

d’ordre k = 0.75M comme une estimation de la puissance de bruit; alors que, le paramètre p 

des cellules basses du détecteur ACAP est choisi égal à 16. Donc, dans toutes les 

simulations qui suivent, les valeurs mentionnées ci-dessus de k et p sont employées. 

4.6.2 Conception du MLP-NNAP Sous MATLAB 

La conception du détecteur MLP-NNAP commence par l’entrainement du réseau MLP-

NN. Dans cette étape, qui nécessite beaucoup du temps, le nombre d’itération et l’erreur 

d’apprentissage sont choisis d’être 1000 et 0, respectivement. Plusieurs modèles de réseaux 

de neurone sont entrainés en changeant le nombre de couches cachées, le nombre de 

neurones dans chaque couche cachée, le type de la fonction d'activation de chaque couche, 

l'algorithme d’apprentissage et la valeur du taux d’apprentissage η pour le réseau MLP-NN 

ou seulement du facteur d’étalement pour le réseau GRNN (General Regression Neural 

Network), afin d'obtenir la convergence du réseau. Pendant cette étape, tous les réseaux 

étudiés pouvaient converger avec des erreurs d’apprentissage MSE  (Mean Square Error) 

acceptables.  

Dans cette étape, plusieurs algorithmes d’apprentissage sont employés; nous avons 

utilisé le Toolbox de MATLAB et un programme MATLAB, en programmant l'algorithme 

de rétro-propagation d’erreur, qui est donné dans la section 4.4.2. Les erreurs quadratiques 

moyennes sont données dans le tableau 4.5 avec le temps d’apprentissage. Ils sont obtenus 

en entrainant chaque réseau au moins 20 fois pour les mêmes valeurs des paramètres, dans 

le cas de l’utilisation des réseaux de neurones MLPs. Ensuite, les valeurs moyenne, 

minimale et maximale de l’erreur quadratique moyenne sont prises. Dans ce tableau, les 

performances de la phase d’apprentissage  des réseaux, qui donnent les bons résultats dans 

la phase de test (avant de fixer le PFA), sont présentées. Il est clair que, l'algorithme 

"trainlm" employé pour entrainer les réseaux MLPs est le plus rapide et l’algorithme 

"trainbr" est le plus lent (voir le tableau 4.5). Le réseau GRNN n'a pas besoin de se ré-

entrainer, parce que sa sortie reste la même pour la même valeur du paramètre d’étalement 
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et la même base des données, il a donné la plus petite valeur de l’erreur quadratique 

moyenne.  

Tableau 4.5 : Performances d’apprentissage des différents modèles de RNAs étudiés.   

   MSE Temps 
d’apprentissage 

(S) 
 Modèle de RNAs  Min Mean max 

MATLAB 
toolbox 

MLP-trainlm H=5 0 0,0058 0,0504 2,33 
MLP-traingd 0,0472 0,0592 0,0705 8,17 
MLP-traingdm 0,0461 0,0591 0,0783 8,20 
MLP-trainbr 0 0,0039 0,0210 27,12 

Programme 
MATLAB 

MLP- η=0.05 0 1,6. 10-2 4,48. 10-2 45,44 
           η=0.2   0 8,01. 10-3 1,92. 10-2 41,69 
           η=1 6,41.10-3 1,69. 10-2 3,84. 10-2 39,07 

MATLAB 
toolbox 

MLP-trainlm H=11 0 0,0013 0,0128 3,08 
MLP-traingd 0,0511 0,0596 0,0719 8,20 
MLP-traingdm 0,0521 0,0623 0,0769 8,24 
MLP-trainbr 0,0068 0,0113 0,0268 81,21 

Programme 
MATLAB  

MLP- η=0.05 0 4,48. 10-3 1,28. 10-2 54,54 
           η=0.2   0 1,60. 10-3 6,41. 10-3 53,83 
           η=1 0 3,20. 10-3 1,28. 10-2 48,52 

MATLAB 
toolbox 

MLP-trainlm H=15 0 0,0019 0,0246 4,78 
MLP-traingd 0,0491 0,0593 0,0716 8,54 
MLP-traingdm 0,0484 0,0633 0,0804 8,51 
MLP-trainbr 0,0068 0,0201 0,0268 161,08 

Programme 
MATLAB 

MLP- η=0.05 0 6,41. 10-4 6,41. 10-3 66,29 
           η=0.2   0 9,61. 10-4 6,41. 10-3 61,97 
           η=1 0 0,28. 10-3 1,28. 10-2 54,22 

MATLAB 
toolbox 

GRNN** Spread
=0,1 

0 0,1086 

Spread
=1 

0,12.10-45 0,0930 

Spread
=3 

0,83.10-6 0,0925 

Spread
=4 

0,53.10-3 0,0892 

Spread
=5 

0,0155 0,0889 

 

Tous les réseaux entrainés doivent être testés avant et après la régulation du taux de 

fausse alarme, qui est fixé à la valeur 10-3, afin de choisir le meilleur parmi eux. Les 

résultats des meilleurs modèles des réseaux de neurones étudiés sont résumés dans le 

tableau 4.6. La meilleure valeur de l’erreur quadratique moyenne est obtenue avec le 

réseau GRNN, elle égale à 1,2.10-46. Mais dans la phase de test, ce réseau présente les 

mauvais résultats de la probabilité de détection avant et après le réglage du taux de fausse 

alarme. On sait que le réseau avec peu de neurones cachés fonctionne mieux dans la phase 

de généralisation. En plus, si le réseau apprend par cœur la base des données (l’erreur 
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quadratique moyenne tend vers zéro), il ne peut pas généralisé bien. Donc, les meilleurs 

résultats, en considérant les deux phases (apprentissage et test), sont réalisés avec un 

réseau MLP qui contient 5 neurones cachés et une MSE égale à 0.016 obtenue en utilisant 

le programme MATLAB.     

Tableau 4.6 : Meilleures performances de chaque modèle des RNAs étudié dans la phase de test. 

 MLP 
GRNN PDopt trainlm traingd traingdm trainbr MATLAB 

code 
H  5 15 15 5 5 - - 
 0,05 0,3 0,007 0,5 0,2 - - 
MSE 0,05 0,0197 0,045 0,0094 0,016 1,2.10-46 - 
Spread - - - - - 1 - 
PFAi  0,3443 0,1116 0,1579 0,3204 0,1773 0,0330 - 
PDi  -

10dB 
0,7003 0,8845 0,8707 0,8026 0,8423 0,0013 - 

-5dB 0,9775 0,9995 0,9970 0,9983 0,9994 0,0010 - 
-0dB 0,9990 0,9999 0,9996 1 1 0 - 

Teta  -1,216 -3,6238 -5,3 -13 6,8545 -1,093 0,2409 
PDf -

10dB 
0,3944 0,3260 0,1659 0,0689 0,3159 0,0904 0,4080 

-5dB 0,3046 0,8360 0,6350 0,428 0,9686 0,045 0,9920 
-0dB 0,7828 0.8900 0,8975 0,6338 1 0,001 1 

 Ensuite, la gamme de variation du seuil de détection est cherchée afin de sélectionner la 

valeur qui nous permet de fixer la valeur du PFA désirée (Voir figure 4.10). Maintenant, ce 

réseau peut être utilisé comme un détecteur CFAR. Par la suite, les performances du 

détecteur MPL-NNAP seront étudiées en fonction de plusieurs paramètres et comparées 

avec plusieurs détecteurs adaptatifs proposés dans la littérature. Ils sont résumés dans le 

tableau 4.7, qui rassemble toutes les valeurs des seuils utilisés pour réaliser nos 

simulations. 

Dans la figure 4.11, nous avons démontré que le détecteur MLP-NNAP est capable de 

régler le taux de fausse alarme. Pour cela, quatre valeurs du taux de fasse alarme désirées 

(10-1, 10-2, 10-3 et 10-4) sont considérées et testées avec 1000 contenus différents de la 

fenêtre de référence, pour chaque valeur. On sait que, si le taux de fausse alarme reste 

constant malgré que les conditions de l’environnement changent, le détecteur peut être 

considéré robuste. Cette tache est très difficile de réaliser en pratique. Donc, la 

minimisation de l’intervalle de variation autour de la valeur désirée est suffisante pour 

réaliser un taux de fausse alarme constant. 

Dans le tableau 4.8, l’intervalle de variation du taux de fausse alarme du détecteur 

MLP-NNAP est comparé avec celui des autres détecteurs considérés dans ce travail, en 
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utilisant les valeurs minimale est maximale pour chaque détecteur. D’après ce tableau, on 

voie clairement que les valeurs des taux de fausses alarmes du détecteur MLP-NNAP sont 

inferieures, dans la plus part des cas, aux valeurs des taux de fausses alarmes désirées par 

rapport aux autres détecteurs. Cette situation est acceptable parce que la réalisation d’un 

taux de fausse alarme inferieur ou égale à la valeur minimale désirée est suffisante pour 

réaliser un détecteur CFAR. 

Tableau 4.7 : Valeurs de seuil de tous les détecteurs adaptatifs considérés dans ce travail.  

Détecteur k 
Sk Tk 

PFC=10-2 PFA=10-1 PFA=10-2 PFA=10-3 PFA=10-4

ACAP 

0 0.456 0.0746 0.1548 0.2409 0.3335 
1 0.351 0.0856 0.1778 0.2773 0.3845 
2 0.295 0.0963 0.2005 0.3131 0.4350 
3 0.256 0.1075 0.2243 0.3511 0.4887 
4 0.227 0.1197 0.2502 0.3924 0.5473 
5 0.205 0.1330 0.2786 0.4380 0.6123 
6 0.186 0.1478 0.3103 0.4889 0.6851 
7 0.170 0.1643 0.3459 0.5463 0.7675 
8 0.156 0.1829 0.3861 0.6115 0.8613 
9 0 .145 0.2041 0.4319 0.6860 0.9691 
10 0.136 0.2282 0.4845 0.7719 1.0938 
11 0.128 0.2560 0.5452 0.8716 1.2394 
12 0.121 0.2881 0.6160 0.9885 1.4108 
13 0.116 0.3257 0.6992 1.1265 1.6145 
14 0.112 0.3700 0.7978 1.2912 1.8590 
15 0.109 0.4227 0.9160 1.4898 2.1558 
16 - 0.4861 1.0591 1.7322 2.5207 

OSAP 24 - 1.8156 3.8383 6.0863 8.5801 
CAAP - - 0.0746 0.1548 0.2409 0.3335 

MLP-NNAP - - 1.5900 6.0400 6.8545 6.8624 
 

Figure 4.10 : Taux de fausse alarme en fonction 
de seuil du détecteur MLP-NNAP. 

Figure 4.11 : Taux de fausse alarme en fonction de 
nombre d’itérations du détecteur MLP-NNAP. 
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Tableau 4.8 : Comparaison des  valeurs minimales, maximales et moyennes des intervalles de variation des 
valeurs de taux de fausse alarme des différents détecteurs étudiés. 

Détecteur 
Valeurs 
calculées 

Valeurs  du PFA désirées 
0,1 0,01 0,001 0,0001

CAAP 
Min 0.0971 0.0090 6.6000×10-4 2.2000×10-5 
Moy 0.1000 0.0100 9.9813×10-4 9.9869×10-5 
max 0.1035 0.0110 0.0014 2.2000×10-4 

OSAP 
Min 0.0650 10-3 0 0 
Moy 0.0939 0.0080 6.3300×10-4 5.4000×10-5 
max 0.1300 0.0180 0.0040 0.0020 

ACAP 
Min 0.0700 0.0030 0 0 
Moy 0.1002 0.0102 9.9900×10-4 1.1600×10-4 
max 0.1310 0.0210 0.0060 0.0020 

MLP-NNAP 
Min 0.0700 0.0048 7.12×10-4 7.00×10-5 
Moy 0.0716 0.0059 8.44×10-4 1.14×10-4 
max 0.0720 0.0069 9.92×10-4 1.72×10-4 

4.6.3 Performance du détecteur MLP-NNAP  

Dans les figures 4.12 et 4.13, on représente une comparaison de la probabilité de détection 

et du temps d’acquisition moyen en fonction du SNR/Chip (dB), en considérant la 

longueur de corrélation partielle N comme paramètre. On remarque que, l’augmentation de 

N améliore la probabilité de détection. Considérant maintenant le temps d’acquisition 

moyen. Il est claire que, lorsque le SNR/Chip est inferieur à -12 dB, l’augmentation de N 

améliore le temps d’acquisition moyen. Dans le reste de la gamme du SNR/Chip (c.à.d. le 

SNR/Chip > -12 dB),  et parce que la probabilité de détection dans cet intervalle est proche 

de «un» pour la plus part des cas, une longueur de corrélation partielle plus grande 

implique un temps d’acquisition moyen plus long. Pour cette raison, N est choisi égale 128 

pour le reste des résultats (compromet entre la valeur qui maximise PD et minimise acqT  sur 

tout l’intervalle du SNR/Chip).  

-20 -15 -10 -5 0
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

SNR/Chip (dB)

P
ro

b
ab

ili
té

 d
e 

d
é

te
c

tio
n

 

 
N=64
N=96
N=128
N=256

 
-20 -15 -10 -5 0

10
-2

10
-1

10
0

10
1

10
2

SNR/Chip (dB)

T
e

m
p

s 
d

'a
cq

u
is

it
io

n
 m

o
y

en
 (

S
)

 

 

N=64
N=96
N=128
N=256

Figure 4.12: Probabilité de détection en fonction du 
SNR⁄Chip (dB) du MLP-NNAP, pour différentes 
longueur de corrélation partielle, dans un canal 
AWGN, avec PFA=10-4. 

Figure 4.13: Temps d’acquisition moyen en fonction 
du SNR⁄Chip (dB) du MLP-NNAP, pour différentes 
longueur de corrélation partielle, dans un canal 
AWGN, avec PFA=10-4. 
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Maintenant, on considère une comparaison de la probabilité de détection et le temps 

d'acquisition moyen du détecteur MLP-NNAP en fonction du SNR/Chip, pour différentes 

valeurs du taux de fausse alarme. Nous observons à partir de la figure 4.14 que, 

l'augmentation du taux de fausse alarme augmente la probabilité de détection sur toute la 

gamme de variation du SNR/Chip, et diminue le temps d'acquisition moyen pour les petites 

valeurs du SNR/Chip (<-10 dB), comme représente la figure 4.15. Lorsque le SNR/Chip 

excède -10 dB, le temps d'acquisition moyen est presque le même pour les différentes 

valeurs du taux de fausse alarme. Puisque le taux de fausse alarme est un critère important 

dans les détecteurs CFAR et doit être aussi petit que possible, il va être pris égal à 10-4 pour 

le reste de résultats. 
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Figure 4.14: Probabilité de détection en fonction du 
SNR⁄Chip (dB) du détecteur MLP-NNAP, pour 
différentes valeurs du PFA, dans un canal gaussien. 

Figure 4.15: Temps d’acquisition moyen en fonction 
du SNR⁄Chip (dB) du détecteur MLP-NNAP, pour 
différentes valeurs du PFA, dans un canal gaussien. 

Pour illustrer l'avantage principal du détecteur MLP-NNAP, ses performances ont été 

comparées avec celles de détecteurs  CAAP, OSAP et ACAP pour les deux types des 

canaux (gaussiens et à évanouissement Rayleigh). À partir de la  figure 4.16, on remarque 

que, le détecteur MLP-NNAP a presque la même performance que le détecteur CAAP 

(avec M = 32) dans le cas du canal gaussien. La probabilité de détection de ces deux 

détecteurs est presque égale à la probabilité de détection du détecteur optimal de Neyman-

Pearson (cas idéal). On montre également que, la probabilité de détection du détecteur 

MLP-NNAP est très bonne dans le canal à évanouissement Rayleigh; elle augmente avec 

un taux monotoniquement croissant, lorsque le SNR/Chip varie de -15 à 0dB. Donc, le 

détecteur MLP-NNAP à donné les meilleures performances globales par rapport aux autres 

détecteurs adaptatifs conventionnels. Par conséquent, cette figure démontre les capacités 

du détecteur MLP-NNAP de travailler dans différents types de canaux en donnant de 

bonnes performances. Donc, le type du canal ne doit pas être connu par le détecteur MLP-
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NNAP, parce que le réseau de neurones peut établir son propre modèle à partir des données 

disponibles, il considère les échantillons du canal à évanouissement comme des versions 

bruyantes des échantillons du canal gaussien. 
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Figure 4.16 : Probabilités de détection en fonction du SNR⁄Chip (dB), des détecteurs CAAP, OSAP, ACAP 
et MLP-NNAP, en considérant les deux types des canaux: gaussien et à évanouissement Rayleigh. 

Dans la figure 4.17, l'effet du nombre d'utilisateurs actifs  (U-1) sur la probabilité de 

détection, pour les quatre détecteurs (CAAP, OSAP, ACAP et MLP-NNAP) est comparé et 

évalué. Comme prévu, la probabilité de la détection diminue avec l'augmentation du 

nombre d’utilisateurs actifs pour tous les détecteurs. Mais, on peut voir clairement que la 

probabilité de détection du détecteur MLP-NNAP (ligne noire solide) est plus robuste au 

changement du nombre d’utilisateurs actifs par rapport à celle des autres détecteurs. Sa 

probabilité de détection est approximativement le triple de celle du meilleur parmi les 

détecteurs conventionnels étudiés. Les mêmes remarques peuvent être tirées pour le temps 

d'acquisition moyen mais inversement, comme il est représenté sur la figure 4.18. 

L'effet des trajets multiples sur la probabilité de détection et le temps d'acquisition 

moyen est montré par les figures 4.19 et 4.20, respectivement. Les résultats obtenus 

montrent que, pour les petites valeurs du nombre des multi-trajets ( 5L ), les quatre 

détecteurs ont presque la même performance pour la probabilité de détection et le temps 

d'acquisition moyen. Il est nécessaire  de mentionner dans ce cas que, la performance  du 

détecteur proposé (MLP-NNAP) dépasse les autres détecteurs mais avec un petit taux. 

Toutefois, pour un nombre élevé de trajets multiples ( 5L ), les performances des 
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détecteurs CAAP, OSAP et ACAP dégradent de manière significative. La dégradation de 

la probabilité de détection et du temps d'acquisition moyen augmente sérieusement avec 

l’augmentation du nombre de trajets. Par contre, lorsque le nombre de trajets multiples 

augmente, le détecteur MLP-NNAP (ligne noire solide) devient plus robuste et améliore de 

manière significative la performance du système d'acquisition. Ces résultats montrent 

clairement la capacité du détecteur MLP-NNAP de prendre dynamiquement la meilleure 

décision dans différentes conditions de l’environnement. 
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Figure 4.17: Probabilité de détection en fonction du 
nombre d’utilisateurs actifs des détecteurs CAAP, 
OSAP, ACAP et MLP-NNAP, en considérant un 
canal à évanouissement Rayleigh, avec SNR⁄Chip=-
5dB et ρ=1. 

Figure 4.18: Temps d’acquisition moyen en fonction 
du nombre d’utilisateurs actifs des détecteurs CAAP, 
OSAP, ACAP et MLP-NNAP, en considérant un canal 
à évanouissement Rayleigh, avec SNR⁄Chip=-5dB et 
ρ=1. 
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Figure 4.19 : Probabilité de détection en fonction du 
nombre de trajets multiples des détecteurs CAAP, 
OSAP, ACAP et MLP-NNAP, en considérant un 
canal à évanouissement Rayleigh, avec SNR⁄Chip=-
5dB et ρ=1. 

Figure 4.20 : Temps d’acquisition moyen en fonction 
du nombre trajets multiples des détecteurs CAAP, 
OSAP, ACAP et MLP-NNAP, en considérant un canal 
à évanouissement Rayleigh, avec SNR⁄Chip=-5dB et 
ρ=1. 

 



Chapitre 4                           Acquisition adaptative série par les réseaux de neurones multicouches 

 

133 
 

4.7. Conclusion 

Dans ce travail nous avons traité le problème de l’acquisition adaptative des séquences 

pseudo-aléatoires PN utilisées dans les systèmes de communication DS-CDMA, où la 

communication nécessite une synchronisation entre l’émetteur et le récepteur, qui est 

effectuée en deux étapes : l’acquisition et la poursuite. Notre objectif était d’améliorer les 

performances de l’acquisition des codes PN (qui est une tâche très difficile dans les 

systèmes considérés), en termes de probabilité de détection et temps d’acquisition moyen. 

Pour atteindre cet objectif, nous avons proposé un système qui combine l’architecture série 

caractérisée par sa simple structure et un temps d’acquisition moyen assez long et le 

détecteur MLP-NNAP, qui est caractérisé par un temps de traitement assez court.   

A l’aide des simulations numériques, on a analysé les performances du système proposé 

en fonction de différents paramètres. Nous avons considéré l’homogénéité (absence des 

interférences d’accès multiple causées par les utilisateurs multiples et les trajets multiples) 

et la non homogénéité (présence des interférences d’accès multiple) du canal de 

transmission.  En se basant sur le détecteur neuronal, la probabilité de fausse alarme était 

maintenue fixe. Ensuite, on a comparé ses performances à un système série, qui utilise 

différents types de détecteurs (CAAP, OSAP et ACAP), où on a essayé de minimiser le 

temps d’acquisition moyen, sans perdre l’amélioration apportée par le détecteur MLP-

NNAP sur la probabilité de détection, surtout pour les faibles valeurs de SNR/Chip.  

Les résultats obtenus montrent clairement que le système proposé est plus performant et 

plus robuste que les systèmes conventionnels, plus particulièrement en présence de trajets 

multiples et d’utilisateurs multiples. 
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1. Conclusion 

Dans cette thèse, nous avons traité le problème de l’acquisition adaptative des séquences 

pseudo aléatoires dans les systèmes de communication DS/CDMA. Ces systèmes reposent sur 

la technique de modulation à étalement de spectre; où, plusieurs utilisateurs pourraient 

transmettre ses données simultanément et sur la totalité de la bande de fréquence. En utilisant 

des codes pseudo-aléatoires spécifiques à chacun d’eux,  le signal propre à chaque utilisateur 

ressemble à un bruit aléatoire pour les autres utilisateurs du même canal. Cependant, la 

communication nécessite un processus de synchronisation, qui est réalisé en deux étapes: 

l’acquisition et la poursuite. 

Du fait que les niveaux des signaux reçus et les conditions de l’environnement de 

propagation ne sont pas stables, la bonne acquisition ne peut pas être réalisée en utilisant un 

détecteur à seuil fixe. Ces faits imposent l'utilisation d’un récepteur à taux de fausse alarme 

constant, qui s’articule sur un seuil adaptatif de détection. L’enjeu est désormais de concevoir 

un système d’acquisition simple et pratique, qui réduit le temps d’acquisition des séquences 

PN dans les systèmes DS/CDMA et améliore les performances en détection, avec un volume 

de calcul et un temps de traitement minimaux. Pour atteindre cet objectif, nous avons proposé 

deux solutions différentes qui ont fait l’objet des chapitres 3 et 4. 

La première solution a mis en évidence l’importance de la stratégie de recherche utilisée 

pour améliorer les performances du système d’acquisition. Cette dernière peut réduire 

considérablement le temps nécessaire pour l’acquisition de la phase synchrone. Or, on est 

limité par l’emploie des structures simples, mais la plus part des stratégies de recherche 

candidates augmentent la complexité du système. En effet, l’architecture double-dwell peut 

être la bonne solution, puisqu’elle réduire le temps d’acquisition en minimisant la complexité 

de la mise en œuvre du système d’acquisition. D’autre part et pour améliorer les performances 

en détection, l’adoption d’une antenne intelligente à la réception a put augmenter la 

probabilité de détection et réduire les fausses alarmes (puisque elle peut améliorer le SNR, 

combattre les effets négatifs des trajets multiple, …). En plus, le choix du dispositif de 

décision ACAP augmente la probabilité de détection et minimise les fausses alarmes par la 

technique de censure automatique des répliques des signaux prévenants des trajets multiples, 
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qui peuvent résider dans la fenêtre de référence. Le résultat de cette combinaison offre un 

système plus performant par rapport aux systèmes étudiés et proposés dans la littérature.  

La deuxième approche consiste à considérer le système d’acquisition le plus simple, qui 

est le système à stratégie de recherche série, et concevoir un détecteur adaptatif intelligent à 

base des réseaux de neurones artificiels MLP (entrainer par l'algorithme de rétro-propagation 

d'erreur). Son but est la réalisation de l’acquisition des signaux à spectre étalé dans les canaux 

gaussien et Rayleigh, en maintenant un taux de fausse alarme constant. Donc, une variété 

d’architectures des réseaux de neurones et plusieurs algorithmes d’apprentissage sont 

considérés et testés. En plus, un ensemble de comparaisons sont faites pour différents 

paramètres et plusieurs détecteurs CFAR dans différentes conditions de l’environnement. 

D’après les résultats trouvés et les discussions envisagées, le détecteur MLP-NNAP présente 

les bonnes performances en détection et maintient ainsi un taux de fausse alarme relativement 

constant en comparaison avec tous les détecteurs considéré dans ce travail. Aussi, il s’adapte 

aux variations des conditions de l’environnement et réalise donc le principe CFAR. Ce 

détecteur arrive aussi à minimiser le temps d’acquisition, à cause de sa structure parallèle qui 

réduit considérablement le temps de calculs. 

2. Perspectives 

Il est nécessaire comme perspective de : 

 Considérer d’autres stratégies de recherche comme l’architecture hybride par exemple, 

en combinaison avec la technique des antennes intelligentes et l’algorithme ACAP, afin de 

réduire le temps d’acquisition moyen du système. 

 Appliquer un autre algorithme de censure automatique, tel que l’algorithme ATM-

CFAR à différentes stratégies de recherche. 

 Utiliser d’autres architectures et algorithmes de réseaux de neurones artificiels dans le 

but de créer le réseau le plus convenable pour ce genre de problèmes. 

 Tester la robustesse des systèmes d’acquisition proposés dans cette étude vis-à-vis 

d’autres types d'évanouissement, tels que l’évanouissement de Rice et Nakagami-m.        
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L’un des algorithmes d’apprentissage pour le réseau MLP, et celui de la « rétro-

propagation», c’est l’un des algorithmes d’apprentissage supervisé. Cet algorithme a été mis 

au point dans les années quatre-vingt par  Rumelhart [110]. Le principe de cet algorithme est 

basé sur une modification des poids synaptiques à partir d’un rétro-propagation de l’erreur de 

la sortie vers la couche d’entrée, en passant par les couches cachées. On dispose d’un 

ensemble d’exemples (base d’apprentissage), constituée de couples (entrée, sortie désirée). A 

chaque étape, un exemple est présenté en entrée du réseau. Une sortie réelle est calculée et ce 

calcul est effectué de proche en proche de la couche d’entrée à la couche de sortie. Cette 

procédure est appelée «propagation avant». L’erreur est ensuite calculée «somme quadratique 

des erreurs sur chaque cellule de sortie», et rétro-propagée à travers le réseau donnant lieu à 

une modification des poids. Ce processus est répété en présentant successivement chaque 

exemple de la base d’apprentissage. Si pour tous les exemples, l’erreur est inférieure à un 

seuil choisi, on dit alors que le réseau a convergé. 

L’apprentissage consiste donc à minimiser l’erreur quadratique moyenne (considérée 

comme une fonction de poids), commise sur l’ensemble des exemples par l’ajustement des 

poids en diminuant le gradient. Pour cela, il est indispensable de considérer des fonctions 

d’activation dérivables. La fonction d’activation la plus couramment employée est la fonction 

sigmoïde (logsig). Du point de vue mathématique, le fonctionnement est décrit par les 

formules suivantes:  

Un vecteur 1 2[ , ,........., ]Tp p p pnX x x x est représenté à la première couche. 

L’entrée de neurone (j) de la couche cachée sera  

                                      
1

N
h h h
pj ji pi j

i

net w x 


                                                   (A.1) 

 où,  h
jiw  est le poids reliant le neurone (i) de la couche d’entrée avec le neurone (j) de la 

couche cachée et h
j  représente le biais, h spécifie la couche cachée. 

La sortie du j’ème neurone de la couche cachée est : 

                                                           ( )h h
pj j pji f net                                                    (A.2) 

Pour la couche de sortie du neurone k est : 
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1

L
o o o
pk kj pj k

j

net w i 


                                               (A.3)  

  ( )o o
pk k pko f net                                                    (A.4) 

où,  ‘‘o’’ représente la couche de sortie   

On définit l’erreur à un neurone de sortie par : 

pk pk pky o                                               (A.5) 

où, p représente le pème exemple d’entraînement et k signifie le kème neurone de sortie tel que : 

pky : La sortie désirée. 

pko  : La sortie du k ème neurones de sortie. 

Donc l’algorithme  consiste à ajuster les poids de connexion en minimisant la fonction coût 

définie comme suit.  

   
1

P

p
p

E E


                                              (A.6) 

où, P est le nombre de vecteur d’entraînements et pE  est la somme des carrés de l’erreur pour 

tous les neurones de la couche de sortie:  

                             2

1

1

2

m

p pk
k

E 


                                     (A.7) 

où, m représente le nombre de neurones de la couche de sortie.  

a) Ajustement des Poids de la couche de sortie: Le changement des poids du réseau est 

donné par la relation suivante : 

                                                    ( 1) ( )
( )
pE

w t w t
w t




  


                        (A.8) 

où,   est le pas d’apprentissage dont la valeur varie entre le 0 et le 1. 

Le gradient de pE par rapport aux poids de sortie est : 

           ( )
oo

p pkk
pk pko o o

kj pk kj

E netf
y o

w net w

 
  

  
                    (A.9) 

où, le dernier facteur peut être calculé comme suit : 
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1

o L
pk o j

kj pj k pjo o
jkj kj

net
w i i

w w




  
      

                                  (A.10) 

En combinant l’équation (A.10) avec l’équation (A.9), on obtient : 

                                            ( ) ( )
ip o o

pk pk k pk pjo
kj

E
y o f net i

w


  


                        (A.11) 

 La direction dans laquelle les poids doivent être ajustés est déterminée par le calcul du 

gradient. 

 Les poids de la couche de sortie sont ajustés selon la formule suivante: 

                                               ( 1) ( ) ( )o o o
kj kj p kjw t w t w t                                             (A.12) 

avec,  

                                     ( ) ( )o o o
p kj pk pk k pk pjw y o f net i                                (A.13) 

 Pour simplifier l’écriture des équations qui vont suivre, on adopte les notations suivantes. 

     ( ) ( )o o o
pk pk pk k pky o f net    ( )o o

pk k pkf net                            (A.14)                  

 L’équation d’ajustement des poids peut s’écrire comme suit : 

                                   ( 1) ( )o o o
kj kj pk pjw t w t i                                       (A.15) 

 b) Ajustement des poids de la couche cachée: Le calcul de l’erreur de la couche de sortie 

est facile à déterminer puisqu’on a une connaissance préalable sur la valeur de la sortie 

désirée et la valeur de sortie de chaque neurone. Mais nous n’avons aucune connaissance sur 

la valeur exacte que doit avoir chaque neurone de la couche cachée à sa sortie. Cependant 

l’erreur totale a une relation directe avec les valeurs de sortie de cette dernière. Cette relation 

va permettre de trouver une mesure de l’erreur dans la couche cachée. Pour cela on va répéter 

le même type de calcul pour la couche cachée comme dans le cas de la couche de sortie, en 

utilisant l’équation (A.7). 

                   21
( )

2p pk pk
k

E y o                              (A.17) 

 21
( ( ))

2
o o

p pk k pk
k

E y f net   

2

1

2
o o o

pk k kj pj k
k j

y f w i 
  

       
             (A.18)                  
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 On sait que, pji dépend des poids de la couche cachée. Donc à partir des équations  (A.1) et 

(A.2), on peut calculer le gradient par rapport aux poids de la couche cachée comme suit : 

                        
2( ( ))1

2

o o o
p pk k kj pj k

h h
kji ji

E y f w i

w w

   


                            

                                    
( ) ( )

( )
( ) ( )

o h
pk pk pj pj

pk pk o h h
k pk pj pj ji

o net i net
y o

net i net w

   
  

              (A.19) 

 Ce qui donne le résultat suivant : 

                            ( ) ( ) ( )p o o o h h
pk pk k pk kj j pj pih

kji

E
y o f net w f net x

w

    
                   (A.20) 

 L’équation d’ajustement de la couche cachée est donnée par  

                                        ( 1) ( ) ( )h h h
ji ji p jiw t w t w t                                       (A.21) 

                             ( ) ( ) ( )h h h o o o
p ji j pj pi pk pk k pk kj

k

w f net x y o f net w                           (A.22) 

 On peut utiliser la définition de o
pk donnée par l’équation (A.14), pour écrire : 

                                            ( )h h h o o
p ji j pj pi pk kj

k

w f net x w                (A.23) 

 Notant que chaque poids ajusté dans la couche cachée dépend de tous les termes d’erreur 

de la couche de sortie. Les erreurs connues sur la couche de sortie sont propagées en arrière 

vers la couche cachée pour déterminer le changement de poids appropriés sur cette couche. 

On définit le terme de l’erreur de la couche cachée par  

                                              ( )h h h o o
pj j pj pk kj

k

f net w                                       (A.24) 

 L’équation d’ajustement des poids de la couche cachée est : 

                                              ( 1) ( )h h h
ji ji pj piw t w t x                                         (A.25) 
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