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Résumé

Le positionnement d’'objets sous-marins représente un enjeu stratégique pour des ap-

plications militaires, industrielles et scientifiques. Les systemes de positionnement re-
posent sur des signaux de type SONAR « Sound Navigation and Ranging ». Un nombre
d’émetteurs synchrones et de temps d’émission connus est alors considéré, I'objectif étant
que la position d'un récepteur se fasse en fonction des positions des émetteurs.
Nous avons la main mise sur la détection des signaux en réception d’'une part, et sur le
choix des formes d’ondes a I'’émission d’autre part. La méthode de détection, basée sur
le filtrage adapté, se veut robuste aux différentes perturbations engendrées par le canal
de propagation (pertes par transmission, multi-trajets) et par le systéme lui-méme (envi-
ronnement multi-émetteurs). De plus, la détection restreinte a une somme de tests d’hy-
potheses binaires, nécessite un fonctionnement en temps réel. A I'émission, les formes
d’ondes doivent permettre d’identifier indépendamment les émetteurs les uns des autres.
Ainsi les travaux portent essentiellement sur les modulations FHSS, les parametres de
constructions de ces signaux étant alors choisis de sorte a optimiser la méthode de dé-
tection étudiée. Enfin, I'implémentation des algorithmes issus de ces travaux sur des sys-
temes embarqués a permis leur validation sur des données enregistrées, puis en condi-
tions réelles. Ces essais ont été réalisés avec I'entreprise ALSEAMAR, dans le cadre de la
these CIFRE-DGA.

Mots clés - systéeme de positionnement, multi-émetteurs, détection, CDMA, test d’hy-
pothese, modulations, filtrage adapté



Abstract

There is increasing interest in underwater positioning system in industry (off-shore,
military, and biology). In order to localize a receiver relative to a grid of transmitters,
thanks to knowledge of positions and transmission time, it needs to detect each signal
and estimate TOA. Thus, a range between a transmitter and receiver can be deduced by
estimation of TOA. When receiver knows minimum three ranges, it can deduce its posi-
tion by triangulation.

This work take into account signal detection, and waveform choice. Detection method,
based on matched filter, need to be robust face propagation channel (transmission loss,
multi-paths) and to the system (multi-users environment). Moreover, the detection struc-
ture, being a combination of binary hypothesis testing, must work in real time. For a
CDMA context which requires to distinguish each transmitter, the FHSS (Frequency Hop-
ped Spread Spectrum) modulation, allocating one code per user, is adapted. FHSS signals
performance, depending of the number of frequency shifts N and the time-bandwidth
product, are analyzed from detection criterion point of view. Moreover, detection method
and adapted signal is tested in a shallow water environment.

The research was supported by ALSEAMAR and DGA-MRIS scholarship

Keyword -underwater positioning system, multi-user environment, detection, CDMA,
binary hypothesis testing, modulations, matched filter
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Introduction Générale

Le positionnement d’objets sous-marins représente un enjeu important pour des ap-
plications militaires, industrielles et scientifiques. Ces systémes de positionnement re-
posent sur des signaux SONAR « SOund NAvigation and Ranging». Le systeme de posi-
tionnement est alors composé d’émetteurs et de récepteurs, I'objectif étant que le récep-
teur se positionne en fonction des émetteurs. Afin de positionner un récepteur, il est né-
cessaire d’estimer les distances le séparant d’au moins trois émetteurs. Un modele simple
est de prendre la distance égale au produit de la vitesse de propagation de 'onde dans le
milieu et de la durée que met I’onde a parcourir cette distance. L'instant d’émission étant
supposé connu, la durée de transmission est obtenue en détectant la présence du signal
en réception puis en datant son instant d’arrivée. C’est sur I'aspect détection que s’ins-
crivent les travaux. Nous avons la main mise sur deux parties, la détection des signaux en
réception, et le choix des formes d’ondes a I'’émission. Le nombre d’émetteurs étant au
minimum de trois, I'étude sera étendue a un nombre de Ng émetteurs. Ces deux parties,
détection et choix des formes d’ondes, sont corrélées dans le sens ou la méthode de dé-
tection doit étre adaptée aux signaux émis et vice versa.

Or le canal de propagation ainsi que le systéeme lui-méme introduisent un certain

nombre de perturbations qui sont a prendre en compte dans la détection. Tout d’abord,
la distance maximale de détection, traduisant en partie la performance du systeme, est
fonction des niveaux d’émission et du canal, aussi bien par les pertes par transmission
que par le niveau d’énergie du bruit ambiant. L'équation du SONAR fait le bilan de I'en-
semble des pertes et des énergies mises en jeu. D’autre part, le canal de propagation peut
se comporter comme un guide d’onde introduisant des multi-trajets. En plus de leur im-
pact sur la détection, la distance émetteur-récepteur étant obtenue par le trajet direct, les
trajets indirects peuvent introduire des erreurs sur la datation et donc sur le positionne-
ment. Par ailleurs, le récepteur étant localisé a partir d'un nombre Ng d’émetteurs, il est
nécessaire de définir une famille de signaux permettant de distinguer chaque émetteur.
Enfin, le décalage en fréquence du signal entre I'’émission et la réception (effet Doppler,
différence entre les fréquences d’échantillonnage entre I’émission et la réception) est a
prendre en compte. Cette perturbation a pour effet de comprimer ou de dilater les si-
gnaux a détecter.
Limpact des problématiques énoncées dans le paragraphe précédent sont dans un pre-
mier temps a analyser, et si nécessaire, a prendre en considération dans les modéles de
canaux. Le sujet s’étendant des signaux émis a la détection de ces signaux, I'idée est de
trouver les signaux optimaux vis a vis d'une méthode de détection. La détection doit de
plus étre robuste aux différentes perturbations introduites par le canal et le systeme lui-
méme. Lobjectif dans I'étude des formes d’ondes est de trouver une famille de signaux
maximisant la probabilité de détection et minimisant la probabilité de fausse alarme. La
validation des travaux est faite en trois étapes :

— validation sur données simulées;
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— validation sur données réelles;
— validation en conditions réelles.

11 est a retenir de la validation en conditions réelles, qu’elle nécessite 'implémentation
des signaux sur les émetteurs et de I'algorithme de détection sur les récepteurs. La com-
plexité des algorithmes de détection sont a prendre en compte du fait qu’ils soient im-
plémentés sur des systemes embarqués, ces derniers devant, qui plus est, fonctionner en
temps réel.

Organisation de la thése

Dans l'introduction de ce document, seront exposées les principales contraintes du
canal de transmission sur la détection de signaux SONAR pour de longues distances : les
pertes par transmission, les multi-trajets et 'effet Doppler. A cela s’ajoutent les contraintes
internes au systeme de positionnement, via la technique de modulation employée. En ef-
fet, cette technique impose d’appliquer une signature a chaque émetteur, de sorte a les
identifier indépendamment en réception.

Nous proposons dans ce manuscrit de consacrer un premier chapitre a la détection de
signaux SONAR. La méthode de détection proposée se veut robuste aux interférences du
canal CDMA et aux multi-trajets. Elle respecte également les contraintes d'implémenta-
bilité de par sa faible complexité et sa structure adaptée a une détection temps réel. Cette
méthode est appliquée sur différents canaux de transmission simulés, et les performances
du détecteur sont données en fonction du rapport signal sur bruit.

Un second chapitre est consacré a 1’étude des formes d’ondes a ’émission, celles-ci de-
vant étre adaptées ala méthode de détection proposée. Le critere de détection du chapitre
précédent est repris pour I'analyse des signaux. Un signal dit optimal est alors obtenu, et
étendu au contexte multi-émetteurs a I’aide d'une seconde modulation.

Un dernier chapitre est dédié a la validation des travaux, aussi bien ceux portant sur la
détection que ceux portant sur I’émission. Durant la thése, la méthode de détection a été
implémentée sur un systeéme embarqué, et les signaux étudiés ont fait I'objet de mani-
pulations en mer. Un dernier chapitre décrit ces essais et présente les performances du
systeme a la fois sur des données réelles et en conditions réelles.
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Introduction



CHAPITRE 1. INTRODUCTION

1.1 Introduction

Le terme SONAR vient de I'anglais « SOund NAvigation and Ranging» , et est donc
I’équivalent en acoustique du RADAR en électromagnétisme LURTON et CUCHIERI (2011).
Ces deux disciplines se rapprochent sur de nombreux points du point de vue du traite-
ment du signal. En effet, ces deux ondes sont des supports permettant le transport d’in-
formation. Ces informations sont alors modélisées a travers les grandeurs suivantes : le
temps, I'amplitude, la fréquence et la phase. En traitement du signal, un signal est donc
représenté suivant ces 4 entités, tel que x(¢) = a(t)e/2™/(V+®W avec x le signal, ¢ le temps,
al'amplitude, f la fréquence et ® la phase.

C’est principalement le milieu qui différenciera le SONAR du RADAR. En effet, les
ondes ElectroMagnétique (EM), ou optiques, qui possedent d’excellentes propriétés de
propagation dans l'air et dans le vide, se retrouvent fortement atténuées dans le milieu
marin, du fait de la conductivité de I'eau ainsi que du phénomene de diffusion interne
au milieu marin URICK (1967). Leur utilisation en devient ainsi complétement inadaptée
pour de grandes distances.

Bien que l'intérét de I’Acoustique Sous-Marine (ASM) soit apparue au XI1X° siecle LUR-
TON (1998), c’est seulement avec la Premiere Guerre Mondiale, que les premieére appli-
cations SONAR voient le jour. C’est en revanche depuis la nuit des temps, que certaines
especes aquatiques, comme les cétacés, s’en servent pour observer leur environnement,
et ainsi naviguer, chasser ou encore communiquer. Depuis que 'Homme maitrise cette
technologie, il I'utilise de la méme maniere, afin de caractériser le milieu, détecter / loca-
liser / identifier des sources et communiquer.

Nous nous focaliserons dans cette these sur les aspects détection et localisation d'une
cible. Encore une fois, 'Homme s’est inspiré de la nature, et a emprunté a des especes,
aussi bien terrestres (chauve-souris) que sous-marines (cétacés), I’écholocalisation. Le
principe est le suivant : une onde acoustique est émise par ’animal, et les échos réfléchis
I'informe sur son environnement (cible, obstacle...). Il devient par exemple possible pour
une chauve-souris d’estimer la distance la séparant d’'une proie (via le retard entre I'ins-
tant d’émission et I'instant de réception de 1’écho), sa direction (retard entre les instants
d’arrivées des échos sur ses deux oreilles), sa taille (retard entre des échos proches prove-
nant de la méme direction) et sa vitesse (effet Doppler) LURTON et CUCHIERI (2011). Ce
principe est I"’équivalent du SONAR actif. Le SONAR passif, quant a lui, se base sur le bruit
rayonné par la cible.

Les travaux présentés rentrent dans la catégorie du SONAR actif, dans la mesure ou
nous cherchons a détecter la présence d’'un émetteur dont nous maitrisons la forme d’onde
émise. Nous introduirons dans ce chapitre le principe de positionnement, a travers 'esti-
mation d’'une distance de détection. Ayant la main mise sur les signaux a I'’émission, nous
présenterons différentes techniques de modulation. Enfin, nous définirons les probléma-
tiques engendrées par le canal de propagation.
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1.2 Définition d’'un systeme de positionnement

Le positionnement d’objets sous-marins représente un enjeu important dans les mi-
lieux militaire, industriel et scientifique. Ce type de systéme peut étre utilisé pour contro-
ler des engins sous-marins, de type ROV (Remotely Operated Vehicule), pour asservir la
position d’objets sous-marins ou encore pour rechercher des boites noires.

1.2.1 Différents systémes de positionnement

Il existe 3 grandes familles de systémes de positionnement par acoustique sous-marine
CHRIST et WERNLI SR (2013) (figure 1.1), le Long-BaseLine (LBL), le Short-BaseLine (SBL)
et1' Ultra-Short-BaseLine (USBL).

FIGURE 1.1 — a gauche un systeme LBL, au milieu un systéme SBL, a droite un systéme USBL

LBL : Ce premier systéme nécessite de poser des balises sur le fonds, a des positions
connues. Le nombre minimum de balises permettant de faire du positionnement est de 3.
Le premier mode d’utilisation, et sur lequel portent les travaux de la thése, est de prendre
ces balises comme émetteurs. De cette manieére, en connaissant la position et la signature
de ces émetteurs, un véhicule se déplacant dans cette zone peut se localiser. Si le systeme
est synchrone, le véhicule se localise en calculant le temps de trajet de I’onde acoustique.
Dans le cas inverse, il doit étre équipé d'un émetteur permettant d’interroger les balises.
Dans le second mode d’utilisation, c’est le véhicule qui émet un signal, et les balises qui
estiment la position du véhicule via les différences des temps d’arrivées. Ce systeme per-
met de couvrir de grandes zones (plusieurs kilometres) avec une précision de I'ordre du
metre.

SBL: Le systeme SBL nécessite le placement d'une seule balise sur le fond. Un réseau
de 3 récepteurs (formant une antenne) est alors placé sur une plateforme, généralement
sous la coque d'un bateau. Le signal émis par la balise est alors détecté par chacun des
récepteurs, et le positionnement se fait via la différence entre les temps d’arrivées.

USBL: Ce systeme se rapproche du précédent, la nuance étant que le positionnement
ne se fait plus par la différence des temps d’arrivées, mais par la différence de phase, per-
mettant ainsi d’obtenir la direction d’arrivée du signal. En mesurant la profondeur, il de-
vient alors possible d’estimer la position de la balise. Contrairement au SBL, 'antenne est
ici composée de 2 hydrophones placés cote a cote. Lintégration d’'une telle antenne est
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donc bien moins contraignante.

Dans le cadre de la thése, nous nous restreindrons au systeme LBL. De plus, ce sys-
teme peut fonctionner avec des balises placées a la surface de I’eau, ce qui facilite gran-
dement sa mise en place. Le systeme LBL sera davantage illustré dans la section 1.2.3 a
travers une application.

1.2.2 Réception: estimation d’'une distance
Soit un systéme synchrone, composé de Ny émetteurs (Ng = 3) et d'un récepteur (fi-
gure 1.2). On supposera les informations suivantes connues du récepteur :
— La position des émetteurs;
— Le temps d’émission (f;);
— La signature acoustique des émetteurs;
— La célérité de I'onde acoustique dans I'eau (c)

Afin que le récepteur puisse se positionner par rapport au réseau d’émetteurs, il est
nécessaire d’estimer les distances le séparant de ces derniers. Une fois que le récepteur
connait au minimum 3 distances avec 3 émetteurs différents, il peut alors déduire sa po-
sition par triangulation.

(QE)) E1

)

t2

FIGURE 1.2 — Positionnement par triangulation. R désigne le récepteur et E; sont les émetteurs. f;
représente le temps d’émission et t, le temps d’arrivée du signal sur le récepteur

Estimation de la distance émetteur/récepteur

Dans la section 1.2, la distance (D) séparant I'émetteur E; du récepteur R, est égale au
temps de trajet (AT) du signal multiplié par la célérité c. Le systeme étant synchrone, le
temps £ est connu du récepteur. Bien qu’étant variable par rapport au milieu, on considé-
rera la célérité ¢ connue (elle sera corrigée lors de I'étape de positionnement). Linconnue
restante est £, le temps d’arrivée du signal sur le récepteur. Le signal enregistré par le ré-
cepteur est alors découpé (suivant le temps) en plusieurs observations. La premiére étape
est la prise de décision entre présence ou absence du signal émis par Ej, et ce, sur chaque
observation. Il s’agit de la détection. Ensuite, s’il y a détection, il faut alors dater I'instant
d’arrivée du signal. Nous appellerons cette étape la datation.

8



CHAPITRE 1. INTRODUCTION

1.2.3 Applications

Aujourd’hui, I'acoustique sous-marine est utilisée dans trois grands domaines d’ap-
plications : le militaire, la prospection pétroliere et la recherche. Dans le domaine mili-
taire, I'acoustique sous-marine est utilisée a des fins de surveillance du territoire, pour le
développement d’armes sous-marines ou encore pour le positionnement d’engins sous-
marins. Les entreprises de prospection pétroliere utilisent I’acoustique sous-marine pour
la recherche de fuites de pétrole, et plus couramment, pour le développement de systeme
de recherche de pétrole. Enfin, 'acoustique est utilisée pour la connaissance de I'’environ-
nement. Comme présenté en introduction, les mammiferes marins utilisent ’acoustique
sous-marine pour communiquer, chasser, etc. Les sons émis nous permettent d’obser-
ver les mammiféres marins, mais également de savoir dans quelles zones ils se situent ou
migrent, et ce, de maniére non intrusive ZIMMER (2011).

Prospection pétroliére

La recherche de pétrole représente un enjeu important dans le monde actuel. Les
fonds sous-marins sont encore a ce jour peu explorés. Pour cette raison, les systéemes
de prospection pétroliere ne cessent d’évoluer. Cette section ne vise pas a développer
le principe de recherche de pétrole (airguns, acquisition de données sismique...), mais
bien a montrer le fonctionnement du systéme de positionnement permettant I’acquisi-
tion de ces données. Contrairement a ses prédécesseurs, le systéme présenté ci-dessous
ne présente pas ces capteurs sur le fond ou a la surface (z ~ 10m), mais a une centaine
de metres sous le niveau de la mer. Ce systeme combine alors les performances de ses
prédécesseurs, en termes de qualité des données récoltées et de cotits opérationnels.

() Récepteur
O Emetteur

9 Drone de

surface

FIGURE 1.3 - Exemple d'un systéme LBL pour la prospection pétroliere. Les fleches rouges et vertes
représente les échanges d’information entre le navire et les drones de surface.

Lobjectif est d’assurer la position des lignes sur lesquelles sont installés les systemes
d’acquisition des données sismiques. En effet, afin de traiter au mieux les données sis-
miques, il est nécessaire que le enregistreurs soient correctement placés Nous avons donc

9
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créé un maillage de récepteurs, placés uniformément sur ces lignes (figure 1.3). Enfin, en
localisant chaque récepteur, nous pourrons asservir leur position grace aux drones de
surface placés aux extrémités et en surface. Pour cela, un ensemble de N, émetteurs est
placé autour du maillage. Leurs positions ainsi que leurs signatures sont connues des ré-
cepteurs. Lensemble du systeme étant synchronisé, les temps d’émission sont également
connus. Comme présenté dans la section 1.1.2, grace a la connaissance de tous les pa-
rametres, chaque récepteur peut se positionner en détectant, puis en datant les instants
d’arrivées des signaux émis. Leur position réelle est ensuite transmise au bateau, puis des
instructions sont renvoyées aux drones afin d’asservir la position des récepteurs, et donc
des lignes.

On notera que le systéme est synchrone, dans le sens ou les émetteurs émettent aux
meémes instants.

1.2.4 Emission: Techniques de modulation

Etant dans un context multi-émetteurs, il est nécessaire de pouvoir identifier indépen-
damment chacun des signaux émis. L'objet de cette section est de présenter les différentes
techniques permettant cette identification.

Les techniques de modulation peuvent étre classées en 3 grandes catégories (figure 1.4) :

— TDMA (Time Division Multiple Access)
— FDMA (Frequency Division Multiple Access)
— CDMA (Code Division Multiple Access)

Frequency Frequency Frequency

TDMA Technic FDMA Technic

CDMA Technic

FIGURE 1.4 — Techniques de modulation. Chaque émetteur est caractérisé par une couleur, E; en
vert, E, en rouge et E3 en bleu.

La technique TDMA assigne un instant d’émission a chaque émetteur. Par exemple, si
le temps est noté hh:mm:ss, I’émetteur E; émettra toute les minutes tel que t=hh:mm:00,
I'émetteur E; a t=hh:mm:20 et I'’émetteur E3 a t=hh:mm:40. Il faut également prendre en
compte la durée maximale du temps de trajet AT, qui doit étre supérieure a I'intervalle de
temps entre 2 émissions.

La méthode FDMA divise la bande de fréquence disponible par le nombre d’émetteurs, et
alloue une sous-bande de fréquence a chaque émetteur.

La méthode CDMA assigne une signature a chaque émetteur, permettant ainsi a cha-
cun d'utiliser I'’ensemble de I'espace temps-fréquence disponible, au détriment d’inter-
férences entre signaux.

Chaque méthode présente une contrainte. La méthode TDMA limite la récurrence
d’émission, ce qui aura pour conséquence de réduire le rafraichissement du positionne-
ment. Ainsi plus la surface de positionnement sera grande, moins souvent il sera possible

10



CHAPITRE 1. INTRODUCTION

d’estimer la position des récepteurs. La méthode FDMA réduit la bande de fréquence de
chaque signal, ce qui implique d’apres le terme PG de ’équation du SONAR équation 1.1,
une dégradation du rapport signal sur bruit et donc une réduction de la portée de détec-
tion. Enfin, la méthode CDMA, quant a elle, introduit des interférences entre les signaux.
C’est enfin sur cette derniére méthode que portent les travaux de these, I'objectif étant de
choisir une famille de signaux minimisant les interférences entre signaux et maximisant
les performances vis-a-vis de la méthode de détection.

1.3 Problématiques liées au canal de propagation

Dans les systemes de positionnement présentés précédemment, il est nécessaire, afin
d’estimer une distance entre I'émetteur et le récepteur, de détecter en réception le signal
émis. Le canal de transmission sous-marin introduit différentes perturbations sur le si-
gnal émis. Cette section vise a modéliser les modifications apportées par le canal.

1.3.1 Equation du SONAR

L'équation du SONAR fait le bilan des niveaux d’énergie des sons captés en réception
URICK (1975) SINTES (2002). Cette équation prend en compte le niveau d’énergie du signal
émis (Source Level), le niveau de bruit ambiant capté par le récepteur (Noise Level), les
pertes par transmission liées a la distance parcourue par le signal (Transmission Loss), les
propriétés de I'antenne d’émission a travers son indice de directivité (Directivity Index),
le gain du processus dépendant des parametres du signal émis (Processus Gain), le seuil
de détection (Detection Threshold) et un dernier terme prenant en compte les imperfec-
tions du systeme général (Processus Loss). Chaque terme est relevé en dB, afin d’obtenir
I’équation suivante (dans le cas du SONAR passif) :

TL=SL-NL+DI+PG-DT-PL (1.1)

Les parametres présentés ici sont ceux du systeme de prospection pétroliere décrit dans
la section 1.2.3 :

SL: le niveau d’émission des pingers est de 190 dB

TL: ce niveau de pertes, dépent de la distance (r) parcourue par 'onde acoustique. Ces
pertes sont majorées par un modele simplifié, équation 1.2a dans le cas ou 'on
suppose une propagation sphérique, et équation 1.2b dans le cas d'une onde cy-
lindrique (correspondant davantage a une propagation en petit fond).

TL < 20log(r) (1.2a)

TL < 15log(r) (1.2b)

Un second terme, correspondant a I'absorption, est couramment pris en compte.
Pour les gammes de fréquences utilisées durant notre étude, nous considérerons
ces pertes comme négligeables.

NL: le bruit ambiant est la somme de plusieurs types de sources, qui sont caractérisées
comme anthropophoniques (traffic maritime, systemes SONAR), géophoniques (bruit
de mer, tremblement de terre) ou biophoniques (crevettes claqueuses, mammiferes
marins). Ce bruit de fond affecte plus ou moins certaines fréquences, les plus affec-
tées étant les gammes BF (Basses Fréquences) et TBF (Tres Basses Fréquences).
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DI : suivant le diagramme de directivité de I'émetteur et de la direction dans laquelle se
trouve le récepteur, il est attribué un gain. Dans notre contexte, la source est consi-
dérée comme omnidirectionelle, et I'indice de directivité est pris a 0dB.

PG : le gain du processus est déterminé par I'espace temps fréquence occupé par le si-
gnal émis, tel que :

PG =20log(BT) (1.3)

avec B labande de fréquence du signal, et T la durée du signal. Ce gain estlié al'opé-
ration de compression d'impulsion, ce dernier point étant discuté en chapitre2.

DT : Le seuil de détection détermine le compromis entre le pourcentage de détection Pp
et le pourcentage de fausses alarmes Ppa. Ce seuil dépend de la méthode de détec-
tion. C’est le ratio entre ces deux pourcentages qui qualifiera la performance et la
qualité de la méthode de détection. On prendra dans un premier temps DT=7dB
(cas d’école), ce qui correspondra a Pp = 90% et Ppa = 0,01%.

PL: Les pertes du processus absorbent toutes les pertes induites par les imperfections
technologiques, quelles soient au niveau hard ou soft. Ces pertes sont couramment
prises a 4dB.

Pour les parametres du systeme utilisé et les valeurs présentées précédemment, il
faut un niveau d’émission théorique d’environ 140dB pour une portée de détection de
30km(équation 1.4).

SL=TL+NL-DI-PG+DT +PL
:2010g(30-103)+50—0—510g(BT) +7+4 (1.4)
=139dB

1.3.2 Multi-trajets

Un autre type de phénomeéne di au canal de propagation est présenté dans cette sec-
tion. Il s’agit des trajets que peut parcourir I'onde acoustique.

Dans le cas ot 'on considére une propagation sphérique d'un émetteur, immergé a
une profondeur z (figure 1.5), on remarque que le signal émis peut parcourir différents
trajets afin d’atteindre le récepteur. Il y a le trajet principal, appelé trajet direct (A), et un
ensemble d’autres trajets (B, C et D), subissant une ou plusieurs réflexion(s), sur la sur-
face ou sur le fond, qui sont appelés trajets indirects. Lorsque le signal se propageant (a)
rencontre une surface, il est soumis a 3 phénomenes (figure 1.5) : la réfraction (b), la ré-
flexion (c) et la diffusion (d). La réfraction considere qu’'une partie du signal va poursuivre
son trajet dans l'air, ou dans le sol. La réflexion, sera au contraire, la partie du signal qui
va poursuivre son chemin dans I'eau (le signal subissant alors un déphasage de ). Les
directions prises par ces deux trajets, ainsi que la répartition en énergie, vont dépendre
de I'angle d’incidence (0,). Enfin, les surfaces du canal de propagation étant considérées
comme rugueuses, les réflexions sont dites diffuses, et il n'y a donc pas un unique trajet
réfléchi, mais une multitude dans toutes les directions.
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Source égepteur

FIGURE 1.5 - Ensemble des trajets effectués par le signal émis. A représente le trajet direct et B, C
et D des trajets indirects. A droite sont représentées la réfraction (b), la réflexion (c) et la réflexion
diffuse (d)

Modéle de propagation

L'équation d’onde, équation 1.5 CLAY et MEDWIN (1998), décrit la propagation d'une
onde acoustique dans un gaz ou dans un liquide. Elle dépend de I'état de la pression p en
un point de I'espace (x, y, z) et de la célérité locale c(x, y, z).

0? 0? 0? 1 02
Ap= p.o9pP 9P _ p
0x? 0y? 0z*> c%(x,y,2) Or?
La résolution de I'équation d’Helmholtz (équation 1.6), permet de connaitre en tout
point de I'espace la pression d'un signal sinusoidale de fréquence fj, et ainsi d’établir

une carte de sa propagation en fonction de la profondeur z et, suivant la méthode de
résolution, de la distance x.

(1.5)

Ap+k*(x,y,2)p=0 (1.6)

Plusieurs méthodes de résolution de I'’équation d’Helmholtz permettent de décrire la
propagation de I'onde dans le canal sous-marin JENSEN et collab. (2011) : méthode des
rayons, par intégration du nombre d’onde, les modes normaux, les équations parabo-
liques, par différences finies et éléments finis. La théorie des rayons que nous utiliserons
ici, proche de I'optique géométrique, utilise une approximation « haute fréquence » pour
résoudre I’équation d’'Helmholtz, telle que :

@ < — 1.7)
dz A )

C’est-a-dire que la variation relative de célérité doit étre faible sur une distance de
'ordre de la longueur d’onde LURTON (1998). On retiendra que la théorie des rayons sera
adaptée pour des fréquences supérieures a 100-200 Hz pour les grands fonds, et supé-
rieures a 200-1000 Hz pour des petits fonds (figure 1.6). La méthode ondulatoire donne,
quant a elle, la solution globale de I'équation de propagation, et est complétement adap-
tée a des signaux BF ou TBE et/ou des petits fonds.

c

Impact du profil de célérité

La célérité du son dans I'eau est généralement comprise entre et 1450 ms~! 1550 ms™.
Cette variable dépend de 3 parametres du milieu : la pression p (souvent exprimée a tra-
vers la profondeur z en m), la température T en °C et la salinité S en %o. Le modele de
Leroy LEROY et collab. (2008) permet de calculer le profil de célérité en fonction des 3
parametres T,z et S, mesurés dans la colonne d’eau.
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Fréquence Distance de
(Hz) propagation
A

10000 4 200 m

Ultrasons

20000 42 km

Sons 300 420 km

20 4100 ki Propagation modale
Infrasons
10 41000 km
} ' } J } » Profondeur dela
0 10 300 1000 6000 colonne d'eau (m)

FIGURE 1.6 - Illustration schématique des domaines de validité des théories de propagation mo-
dale et par rayon acoustique illustrés en fonction de la fréquence du signal transmis et de la pro-
fondeur de la colonne d’eau BONNEL et JOSSO (2014).

c=1402,5+5T—5,44x1072T>+2,1 x 1074T3+ 1,335 - 1,23 x 10" 2ST +8,7 x 10 °ST?
+1,56x1072Z+2,55x10'22~7,3x1071273+1,2x1075Z(p-45)-9,5x 10" 3 TZ3+3x 1077 T?Z
+1,43x107°SZ (1.8)
Il est courant de faire '’hypothéese que I'onde se déplace suivant une trajectoire recti-

ligne, mais la variation de la célérité en fonction de la profondeur peut avoir comme effet
de courber cette trajectoire. En effet, 'indice de réfraction n, parametre proportionnel de

14 o cre ) . .
la célérité du milieu (n; = f), se retrouve donc également variable en fonction de la
c

profondeur. Pour cette démoristration, nous considererons dans un premier temps le mi-
lieu stratifié en fonction de 'indice. Ainsi, suivant le profil de célérité et 'angle d’arrivée
du signal sur, ce qui est appelé en optique, le dioptre, il devient possible a travers la loi de
Snell-Descartes pour la réfraction (équation 1.9), de décrire la direction du trajet réfracté,
et donc de montrer la courbure du rayon (figure 1.7).

cos(07) 3 cos(0»)

(1.9
a1 C2

Dans LURTON (1998), Lurton montre, en utilisant I'équation iconale, que si la célérité
varie de maniére graduelle en fonction de la profondeur z, alors le trajet suit un rayon de
courbure proportionnel a la variation de la célérité. Ainsi certains rayons étant pourtant
dirigés vers le fond ou la surface peuvent ne jamais les atteindre du fait de la courbure de
leurs trajectoires. La trajectoire des rayons est donc fortement dépendante de la célérité
du milieu, ainsi que de la bathymétrie. Des tracés de rayons en fonction de profils de
célérité mesurés, seront présentés dans le dernier chapitre portant sur les résultats.
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g, " €1<€2<C3<C4

FIGURE 1.7 — Courbure d'un rayon dans le cas d'un milieu stratifié en noir. Lorsque I'’on considére
des couches infiniment fines, le rayon suit le trajet bleu

1.3.3 Effet Doppler

Le canal de propagation n’est pas la conséquence de tous les phénomenes observés.

Nous introduisons dans cette section I'effet engendré par une vitesse relative entre un
émetteur et un récepteur, ou une différence de fréquences d’échantillonnage entre ces
deux entités.
Leffet Doppler se caractérise par une compression ou une dilatation du signal temporel
x(t), soit un décalage en fréquence de son spectre, X(f), tel que X(f) = F[x(1)], F[x(1)]
étant la Transformée de Fourier du signal x(f), Josso (2010). Mathématiquement, cela
se traduit par une multiplication du signal x(¢) par une exponentielle complexe avec v
le décalage en fréquence Doppler, ce qui correspond, dans le domaine de Fourier, a une
convolution par un dirac:

{ x4(8) = VVvx(ev)el?! 1.10)

Xa(f)=X(f)*d(f—V)

Ce décalage fréquentiel entre le signal émis et le signal recu peut étre dii a une vitesse
relative entre 'émetteur et le récepteur, ou bien, a la différence de la fréquence d’échan-
tillonnage entre ces deux entités. Il est facile d'imaginer que lorsque I'émetteur se déplace
vers le récepteur (figure 1.8) I'intervalle entre deux émissions se retrouve réduit.

) Signaux émis
Récepteur

'

Emetteur

FIGURE 1.8 — Propagation d'une onde acoustique dans le cas d'une vitesse relative non nulle entre
I’émetteur et le récepteur.

Nous montrons ici la correspondance entre le décalage en fréquence v et la vitesse
relative entre I’émetteur et le récepteur. Soit un signal émis a un instant ¢ = 0 et regu a
t = ;. Le temps de trajet est égale a 1, et la distance entre 'émetteur et le récepteur,
dans le cas d’'une vitesse nulle, est égale au temps de trajet multiplié par la célérité de
I'onde acoustique telle que D = £, c. En prenant une vitesse relative v entre I’émetteur et
le récepteur, la distance séparant I'émetteur du récepteur varie en fonction du temps :
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Dg/r(f) = D —vt. Afin d’obtenir le décalage en fréquence v associé a la vitesse v, prenons
un second signal, émisa t =T et recu a ¢ = f,. Alors 7, nous donne la relation suivante :

D(rp) _ N D(n)-v(ta - 1)
c

Ainsi le décalage temporel ¢, associé a la vitesse v, est donné par I'équation 1.12a, et

v, inversement proportionnel a 6¢; est donné par I'équation 1.12b, avec f; la fréquence

d’émission des signaux (fo = 1/T).

=T+ T (1.11)

T
h—1hH = ” (1.12a)
1+E
v:ﬂ% (1.12b)

Un Doppler important engendrera des détections manquées de par le décalage en
fréquence du signal recu. Les vitesses relatives que nous rencontrerons seront relative-
ment faibles (vmax < 1m/s) etle décalage en fréquence Doppler associé sera faible (viax <
10Hz). Cet effet sera en revanche traité dans une partie de nos analyses, a travers notam-
ment I'utilisation de la fonction d’ambiguité présentée dans la section 2.2.3.
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Détection de signaux larges bandes
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CHAPITRE 2. DETECTION DE SIGNAUX LARGES BANDES

2.1 Introduction

Dans l'introduction, différentes contraintes ont été présentées. Elles sont dues a la fois
au canal de transmission, et au systéme de positionnement.
Ce chapitre présente les travaux de la thése concernant le récepteur. Dans un premier
temps, nous définissons une structure de détecteur adapté au contexte CDMA, autrement
dit multi-émetteurs (section 1.2.3). Apres un positionnement par rapport a I'état de l'art,
une méthode de détection basée sur un nouveau critere est discutée. La détection pro-
posée est ensuite appliquée sur des canaux de transmission, préalablement définis. Ces
canaux introduisent les interférences du canal de transmission réel et du systeme CDMA,
afin de tester la robustesse de la méthode de détection. Enfin, nous conclurons d'une pos-
sible amélioration de la détection via le deuxieme élément que nous maitrisons, le choix
des formes d’onde a I'’émission.

2.2 Compression d’'impulsion

2.2.1 Filtrage adapté

Etant dans le cas du SONAR actif, nous avons connaissance du signal émis. Cette
connaissance du signal a détecter est essentielle dans le choix de la méthode de détec-
tion, ainsi que dans le traitement ou le débruitage du signal en réception. Afin de faire
ressortir la présence du signal recherché, le filtrage optimal est le filtrage adapté (en sup-
posant le signal recherché déterministe).

Soit le modele du signal recu tel que :

r(t) =n(t) +age(t—Trtoa) (2.1)

r(t) étant le signal recu, n(t) le bruit, e(#) le signal émis, Ttoa I'instant d’arrivée du si-
gnal émis et a, le coefficient d’atténuation du signal. On appellera fonction d’intercorré-
lation entre le signal émis e(z) et le signal recu r(t), la fonction I, (1) (équation 2.2) avec
T le décalage temporel entre e(t) et r(t). La fonction d’intercorrélation mesure la «res-
semblance » au cours du temps, entre e(f) et r(f), et fait ressortir la présence du signal
recherché, en 'occurrence e(?) :

rer(r):f e(t)r*(t—T)dt=f r(e* (t—T)dr (2.2)

—00 —00
Le schéma bloc suivant représente le mécanisme de la fonction d’intercorrélation et le
modélise par un unique bloc (figure 2.1).

e’f(t—‘l’) eT(t—T)
v ] Lor(m_ l Feyr (1)
' (L®—' f—TT(-)dt—el> ! = r &Filtrage adapté—el> K

FIGURE 2.1 - Modélisation de la fonction d’intercorrélation entre le signal recu r(t) et le signal
recherché e;(t).

On ajoutera que la fonction d’intercorrélation I, (1) estla somme de l'intercorrélation
I'.r (1) et de 'autocorrélation I',. (1) al'instant Ttoa :

Fer (1) =T en (1) + Qelee (T —TT0A) (2.3)
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La suite des travaux utilise la représentation analytique des signaux, de la forme x“(¢) =
a(t)el®? Le signal recu étant réel, la représentation analytique peut étre obtenue par :
x*(1) = x(r) + jx(1) (2.4)

avec X(t) la transformée de Hilbert de x(t), celle-ci déphasant le signal d’entrée de m/2.

1
2(1) = A [x(D)] = —
{ (0 = A1x(0] = x(0)* — (2.5)

Fx(0)] =X()[—jsign(f)]

X(f) étant la transformée de Fourier de x(#). La figure 2.2 montre alors le processus per-
mettant de transformer le signal réel recu r(¢) en un signal complexe r*(t).

r(t)ia-f(t) :T LU r(ﬂ(t)

FIGURE 2.2 — Mise en forme du signal regu.

Autocorrélation d'un signal sinusoidal

Soit le signal e(f) défini analytiquement de la maniere suivante :

e(t) = H(%) el2nfot (2.6)

avec «I1» la fonction porte telle que :

T 0 sinon

H(i):{l si-T<r<1 o)

D’apres I'équation 2.6 et I’équation 2.2, la fonction d’autocorrélation est :

Fee(r) = tri ) /27" 2.8)

avec fp la fréquence du signal et « tri » la fonction triangle telle que :

T T-|1|] si-T<t<T
): (2.9)

0 sinon

Afin de rendre les étapes de détection et de datation, plus aisées, nous utilisons 1’en-
veloppe de la fonction d’intercorrélation (figure 2.3), obtenue en prenant le module de
[¢e(T), et la phase en prenant sont argument.

LPY(1) =| Tee(T) |
{ ee ° 2.10)

Fggmse (1) = arg[lee(1)]
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Enveloppe
) —Partie Réelle
2 0 —Partie Imaginaire
H— w
2 VWA
<
|
-T 0 T
Retard ©
‘ —Phase
Q
20 \
<
|
-T 0 T
Retard ©

FIGURE 2.3 - Enveloppe de la fonction d’autocorrélation (en haut). Phase de la fonction d’auto-
corrélation, comprise entre —n et 7 (en bas)

C’est sur I'enveloppe de la fonction d’intercorrélation qu'une des méthodes de dé-
tection sera basée. L'enveloppe de la fonction d’autocorrélation d'un signal sinusoidal
est donc une fonction triangle de largeur 2T et centrée en T = 0 (retard correspondant
a Ttoa pour l'intercorrélation entre e(t) et r(t) équation A.7). L'objectif de la compres-
sion d’impulsion est de « compresser » 'impulsion qui est dans le cas d'un signal sinusoi-
dal, la fonction triangle. Nous I'appellerons pic de détection. L'intérét est potentiellement
d’améliorer la détection, mais également la datation (estimation de Ttpa), en augmentant
la résolution du pic de détection.

Autocorrélation d’'un signal large-bande

Contrairement au signal présenté précédemment, ou le spectre du signal est contenu
dans un Dirac, les signaux large-bande occupent une certaine bande de fréquence, notée
B. C’estla diversité fréquentielle d'un signal large-bande qui permet la compression d'im-
pulsion. En effet, contrairement au signal présenté précédemment, le signal large bande
a une fréquence qui évolue au court du temps, rendant ainsi I'impulsion de la fonction
d’autocorrélation plus étroite. Un signal large bande est obtenu par modulation du signal
émis. Ces signaux seront d’avantage présentés dans la section 3.1. Afin d’illustrer la com-
pression d’impulsion ainsi que les méthodes de détection présentées dans ce chapitre,
nous considérerons un signal largement utilisé dans la communauté du RADAR et du SO-
NAR, le chirp. Léquation suivante est la représentation analytique décrivant ce signal :

e(r) = H(%) e®W (2.11)

avec O(1) = 2n(fy + k1)t dans le cas du chirp linéaire. La fréquence instantanée F(t) dé-
crit I'évolution de la fréquence au court du temps (ici F(#) = %% = fo+kt). foestla
fréquence initiale du signal et k = B/T (B étant la bande de fréquence du signal) décrit la

pente du Chirp linéaire.
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Fréquence [kHz]

02 04 06 08
Temps [s]

FIGURE 2.4 — Représentation Temps-Fréquence d'un chirp linéaire

Dans STEVENS (2004), 'auteur fait la démonstration de 'autocorrélation du chirp li-
néaire et de ses propriétés. Ainsi, au voisinage du pic de détection (1 < T) la fonction
d’autocorrélation devient :

Tpo(T) = tri (%) e 12T sine(kTT) 2.12)

sin(x)

avec sinc(x) = . Ainsi I’enveloppe de la fonction d’autocorrélation du Chirp linéaire

X
est T2V (1) = tri (1) sinc(nktT). Donc si Ty correspond au premier passage a 0 de I'57 (1),
onanBTy = +meten on déduit que lalargeur du pic de corrélation est égale a 2/B (contrai-
rement a 2T pour le signal sinusoidal).

Amplitude

-To 0 To
Retard

FIGURE 2.5 — Fonction d’autocorrélation d’un signal sinusoidal (trait bleu pointillé) et d'un chirp
linéaire (rouge trait plein)

Lintérét de I'utilisation d’'un signal large bande est montré clairement par I’augmen-
tation de la résolution du pic de détection, et donc de la datation. La compression d’im-
pulsion s’appliquera sur tous les signaux large-bande présentés dans le chapitre 3. Les
deux sections suivantes discutent de I'impact des perturbations induites par le canal.

2.2.2 Cohérence temporelle

La cohérence temporelle informe sur la capacité de 'onde acoustique a générer des
interférences. Le temps de cohérence est inversement proportionnel a la bande de fré-
quence du signal : T, = 1/B. La longueur de cohérence associée est notée L. = 1.c. Ainsi,
si la différence de marche (8L) entre deux trajets du signal émis est inférieur a L., il y
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aura alors des interférences, celles-ci pouvant étre constructives ou destructives (suivant
OL et les signaux large-bande utilisés). Les signaux sur lesquelles nous travaillerons ont
une bande de fréquence de 5kHz, soit 1, = 0,2ms et L, = 0,3m. Sur les données issues
des essais en mer, la durée entre les instants d’arrivées de deux trajets est de 'ordre de
1A = 0,001 ms, soit une différence de marche 8L = 0,0015m.

Cas sans interférance Cas avec interférance
04 04
\P/;_ =T T \l:)/" -T T
bm 02 ¢ ¢ aq) 02 ¢ ¢
—8.01 0 0.01 —8.01 0 0.01
Retard [s] Retard [s]

(@) (b)

FIGURE 2.6 — Intercorrélations pour des distances émetteur-récepteur de 6km. Comparaison entre
absence (a) et présence (b) de multi-trajets.

Les figures 2.6a et 2.6b montre que I’amplitude du pic de détection est atténuée (qua-
siment d’'un facteur 2) en présence d’'un écho. Cela est dii aux interférences destructives
entre les deux trajets.

2.2.3 Fonction d’ambiguité

Ont été présentées en introduction les différentes problématiques liées au canal de
propagation. Nous allons ici voir 'impact de I'effet Doppler sur le filtrage adapté. Comme
il a été dit dans la section 1.3.3, le décalage en fréquence d'un signal se fait en multipliant
ce signal par une exponentielle complexe de fréquence Doppler v. La Fonction d’Am-
biguité (FA) représente la fonction d’intercorrélation entre deux signaux pour plusieurs
fréquences v telle que :

Xer (T, V) :f e()r*(t—1)e/™dys (2.13)

—0o0

On retrouve la fonction d’intercorrélation en v =0 (I, (T) = Xer(T,0)) et on définit la
Coupe Doppler (CD) (HAGUE et Buck (2012)) pour 1 = 0 telle que CD,(v) = X.r(0,Vv). La
CD informe sur 'atténuation du pic de détection en fonction du décalage fréquentiel. Par
dualité temps-fréquence, on déduira que la largeur du pic de détection suivant v est in-
versement proportionnelle a la durée du signal. Fy = 1/T correspond au premier passage
a0dela CD (figure 2.7).
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FIGURE 2.7 — Fonction d’autoambiguité du chirp linéaire; la CD (a gauche); la fonction d’autocor-
rélation (en haut)

La CD permet dans un premier temps de connaitre la robustesse du filtrage adapté

face a 'effet Doppler. Si I'effet Doppler de I'application induit une atténuation significa-
tive du pic de détection, il est alors nécessaire de remplacer la fonction de corrélation
I (1) par la fonction d’ambiguité. Afin de détecter le signal, il faudra alors appliquer un
banc de filtres, composés d'un décalage fréquentiel (différent pour chaque filtre) suivi
d’'un filtrage adapté. Les décalages en fréquence Doppler v de notre étude étant bien in-
férieurs a 2/T, nous n'utiliserons pas la fonction d’ambiguité dans la détection.
La non-uniformité de la courbe de célérité dans la colonne d’eau ainsi que la variation de
la célérité le long du trajet directe introduisent aussi de I'effet Doppler. Au vu des données
a disposition et de la "qualité" des pics de corrélation, on supposera cet effet négligeable.
Cette hypothese permettra d’alléger 1'algorithme de détection qui doit étre implanté sur
un systeme embarqué (un tel systéme est contraint en mémoire et en temps de calcul).

2.3 Structure du détecteur

2.3.1 Détection "temps réelle"

Comme présenté dans la section 1.2.3, le systéme de positionnement étant asservi,
il est nécessaire de positionner les récepteurs en temps réel. Cette contrainte s’étendant
donc ala détection, le signal enregistré par les récepteurs est traité par blocs d’acquisition
de durée 2T. r (1) représentera a présent cette observation. Cette contrainte implique que
I'intégrale équation 2.2 est bornée entre —T et T. Bien que les observations passées soient
écrasées au fur et a mesure, il est en revanche possible d’en conserver des informations,
comme les propriétés statistiques de I'y,(1). Lobjectif de ce chapitre est de déterminer
s'il y a présence du signal dans I'observation présente. L'étape de datation, permettant
d’estimer la distance entre I’émetteur et le récepteur, ne se fera que s’il y a détection du
signal recherché.
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2.3.2 Détecteur conventionnel

Lapplication en question est un systeme CDMA synchrone sur lequel est appliqué un
détecteur conventionnel en réception HOLMES (1982). Ainsi, I’ensemble des signaux émis
sont recherchés de maniére indépendante. Cela se traduit par I'application d'un banc de
filtres adaptés sur I'observation. A chaque filtre adapté correspond la signature e j() d'un
émetteur j, tel que:

T T
l“ejr(r):f ej(t)r*(t—T)dIZf r(ne;(t—7)de (2.14)
-T

La structure complete du détecteur est alors définie par la figure 2.8.

ef(t—1)

l 1—‘elr (1)

Filtrage adapté / !

t a(t
1’()1’()

FeNE r (T)

Filtrage adapté

T

*
eNE(t—T)

: 0/1

FIGURE 2.8 — Structure du détecteur CDMA synchrone

Il existe d’autres types de structures de détecteurs plus complexes, prenant en compte
les interférences dues a un canal multi-émetteurs (principalement adapté a des systémes
CDMA asynchrones) et a trajets multiples (VERDU (1998)). Le récepteur RAKE (OUERTANI
(2013)) en est un exemple. Ces structures de détecteurs sont trés utilisées en communi-
cations sous-marines, ou l'objectif est de retrouver le message émis dans le signal recu.
Ainsi, les interférences sont une problématique importante dans ce type d’application.
Dans un contexte de positionnement ou I'information recherchée est le TOA (Time Of Ar-
rival), ces interférences sont moins problématiques, mais réduiront potentiellement les
performances du détecteur. Enfin, les récepteurs de types RAKE augmentant de maniere
conséquente la complexité du systeme, nous avons choisi de palier aux problémes d’in-
terférences au niveau du bloc de détection présenté figure 2.8. Les méthodes de détec-
tion choisies devront alors étre robustes aux interférences dues au canal CDMA et multi-
trajets. On notera que poursuivre les travaux sur la structure du détecteur permettrait
alors d’améliorer les performances du systéme de détection, dans le cas de multi-trajets
destructeurs ou d’interférences entre signaux. Dans la section 4.2.3, une manipulation
"collision" vise a tester la détection lorsque plusieurs signaux arrivent simultanément
avec des niveaux d’énergies similaires.

2.4 Modélisation du canal CDMA

2.4.1 Définition de I’observation

L'observation r(f) est composée d'une somme de signaux. Deux types de signaux sont
a distinguer : '’ensemble des signaux issus du paysage acoustique sont regroupés dans le
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signal n(#), considéré comme un bruit gaussien; les signaux, dits utiles, étant les signaux
émis e;(¢) par les émetteurs du canal CDMA. On définit alors le modeéle de ’observation :

A g (m)
r(1) n(t)+jZ=lmZ=la] ej(t—=T;") (2.15)
avec j € {1,2..Ng}, a; le coefficient li€¢ au niveau d’énergie du signal (a; = 0 sile signal e;(z)
est absent), T; son instant d’arrivée et M; le nombre de multi-trajets du signal.

Dans le canal CDMA, et d’apres la structure du détecteur, |'objectif est de détecter dis-
tinctement I'ensemble des signaux émis e;(f) par les émetteurs, chacun étant identifié
par une signature. La détection se faisant émetteur par émetteur, on considerera N dé-
tections, ou a chaque détection correspond la recherche d’un signal e(#) d'un émetteur
donné. Afin de modéliser le canal CDMA, nous définissons alors trois signaux : le bruit
ambiant n(?), le signal émis e(?) recherché et un signal interférant i(¢), correspondant a
la présence d’un des signaux émis dans le canal CDMA et non recherché dans |’observa-
tion. Ainsi, 'observation est représentée de la maniere suivante :

M, M;
r)=n@+ Y alet-T)+ Y a™i(r-T!") (2.16)
m=1 m=1
Le bruit n(#) est d’énergie E;, = Ny, et les énergies des signaux e(t) et i(f) sont prises
unitaires, afin que le Rapport Signal sur Bruit (SNR) et le Rapport Interférence sur Bruit
(RIB) soient représentés a travers les coefficients (ae, ;). Le SNR, le RIB ainsi que le Rap-
port Signal sur Interférence (RSI) sont décrits dans les paragraphes suivants.

SNR

Le bruit n(f) étant de puissance Ny, le SNR sera défini a travers le coefficient o, et Ny.
Les principaux facteurs déterminant le SNR sont : SLgp (Source Level) le niveau d’émis-
sion de la source en dB, TLgg (Transmission Loss) les pertes par transmission étant fonc-
tion de la distance r entre I'’émetteur et le récepteur, et NLqg (Noise Level) le niveau de

bruit. Ainsi nous avons SNR4g = (SLgg — TL4g) — NLgg. Le SNRg4p est modélisé a travers le
Ue.e

coefficient a,, tel que SNRgp = 10log;4( E

2
) = lologlo(g—;). Inversement, le coefficient
n

a, est obtenu en fonction du SNRgg tel que o, = /Ng105NRas/10,

RIB

De la méme maniere que pour le calcul de a,, a; dépendra du RIBgg. Alors RIBgg =
Eq. i 2
]g"l) = lologm(;—‘o), et le coefficient a; est donné en fonction de RIBgg tel que
n

(xl — 1 /NO].ORIBdB/lO.

RSI

10log;(

Afin d’interpréter les résultats pas la suite, nous définissons le Rapport Signal sur In-
E o
terférence (RSIgg), tel que RSIgg = 1010g10(¥) = 10log,, (—g) = SNRg4g — RIB¢g.
(Xj.i (xl
Si le niveau de bruit NLgg est supposé constant, ainsi que les niveaux d’émission des
émetteurs SLgg, ce qui différencierales SNR et RIB seront les pertes par transmission TLgg

qui sont fonctions de la distance r. Alors, un faible SNR indique que le signal recherché a
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parcouru une longue distance, tandis qu'un RIB important signifie que I'’émetteur interfé-
rant a 'observation est proche du récepteur. Le détecteur devra alors prendre en compte
ces interférences.

Le phénomene d’éblouissement (SKLAR (2001)) apparait lorsqu’'un signal interferent de
forte énergie arrive en méme temps que le signal recherché de faible énergie. Les travaux
s’appliquant a un systeme synchrone (toutes les émissions se font au méme instant), cette
situation ne peut pas se produire. En effet, deux émetteurs situés a une méme distance
du récepteur et émettant simultanément, auront en réception une énergie similaire. Il se
peut, en revanche, occasionnellement, que plusieurs émetteurs se trouvent a une méme
distance d’'un récepteur. Ainsi, si le nombre de signaux interférents augmente, nous se-
rons confrontés au phénomene d’éblouissement. Cette situation, se produisant rarement,
sera abordée. D’autre part, nous verrons que des signaux interférants de fortes énergies
auront un impact sur la détection.

2.4.2 Définition des modeles de canal

Afin de tester I'efficacité de méthodes de détection, nous définissons quatre canaux.
Comme il en a été discuté précédemment, il y a, en dehors de I'effet Doppler, deux types
d’interférences : les signaux interférants i(z) introduits par le contexte CDMA, les multi-
trajets dont les amplitudes et les retards sont dépendants du canal de transmission. Le ca-
nal gaussien est le plus simple. Il fait 'hypothése que le bruit est gaussien et ne prend en
compte aucune de ces interférences (équation 2.17). Le canal gaussien / CDMA reprend
le canal gaussien avec I'introduction des interférences dues au contexte CDMA (équa-
tion 2.18). Ces interférences sont représentées par la présence du signal i(¢). Le canal
gaussien / CDMA / collision, prends en compte la possibilité que deux signaux sont recus
au méme instant par un récepteur (équation 2.19). Le systeme étant synchrone (mémes
instants d’émission pour tous les émetteurs), deux signaux arrivant au méme instant si-
gnifie que les distances entre le récepteur et chacun des deux émetteurs sont identiques
(on considerera alors les niveaux d’énergies de ces deux signaux identiques o; = a,). On
considerera dans le modele la présence d'un seul signal interférant (cette hypothese sera
étendue a la présence de trois signaux interférant dans le chapitre 4). Enfin, le canal gaus-
sien / CDMA / multi-trajets ajoute un nombre M, de signaux e(?), avec des énergies et
temps d’arrivées différents (équation 2.20). Le niveau d’énergie et 'instant d’arrivée du
trajet direct sont respectivement «, et T,, et M, est le nombre de trajets indirects.

Canal gaussien :

r(0) = n(t) + ape(t —T,) 2.17)
Canal gaussien / CDMA :

r(t)=n(t)+oee(t—T,)+a;i(t—T;)

. (2.18)
a;=0sia,>0
Canal gaussien / CDMA / collision :
r(t) =n(t) +aee(t—T,) +o;i(t—T;
(1) = n(f) + aee( e) T i i) 2.19)

;=0

Canal gaussien / CDMA / multi-trajets :
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M,
r(t) =n(t) +oee(t—Te) + ) &, em(t—"Te,,) (2.20)

m=1

2.5 Détection : Tests d’hypotheéses

La figure 2.9 se veut résumer globalement la théorie de la décision (SCHARF (1991),
MCDONOUGH (1995), URICK (1967)), en faisant correspondre des principes de résolutions
pour différentes problématiques. D’apres la structure du détecteur proposé, 1'objectif du
bloc "détection" (figure 2.8) est de prendre la décision entre présence et absence du signal
e(t). Nous allons donc appliquer un test d’hypothese sur chaque fonction de corrélation
Le;r ().

Test d’hypothése Estimation de parametre
[Détection/ Classiﬁcation] (Estimation | [Prédiction]

FIGURE 2.9 — Définition de la théorie de décision.

2.5.1 Définition du test d’hypothese

Soit x une réalisation de X, correspondant, dans notre cas, a la fonction d’intercorré-
lation FET(T). Laloi de X dépend d’'un parametre 0, celui-ci correspondant au parametre
o défini précédemment (rappelons que a, = 0 signifie que e(t) est absent et o, > 0 que
le signal e(t) est présent). On a donc 6 = «,. Le parameétre 0 appartient a 'espace des pa-
rametres O tel que ©® = 6y U 0;. Nous sommes dans le cas d'une hypothese simple car il
n'y a qu'un seul parametre permettant de prendre une décision. Une hypothése H; est
alors définit pour 0 € ©;. Etant dans le cas de la détection, il n'y a que deux décisions pos-
sibles, a savoir Dy, la décision d’absence du signal et D, la décision de présence du signal.
(0 =0= Dg et 0 >0 = Dy). Il sagit d'un test d’hypothese binaire tel que Hp : 0 € O et
H; : 6 € ©;. On écrira ce test sous la forme :

_ 0~H0, xeR
‘pm‘{ 1~H,, X€A

avec ¢(x) lafonction de décision (p(x) =0=Dg et p(x) =1=D;) etlesespace Ret Ales
espaces respectifs de rejet et d’acceptation. Les décisions associées sont respectivement
Dy et D;. Dans la théorie de la détection, deux types d’erreurs peuvent étre faites. La pre-
miere est lorsque la décision D, est prise sachant Hy : c’est une fausse alarme, a laquelle
est associée la probabilité P ¢, = P(D;|Hp). Dans I'autre cas ou la décision Dy est prise sa-
chant H;, c’est un manque de probabilité associée P,, = P(Dy|H;). Au contraire, décider
D, sachant H; est une détection correcte de probabilité P; = P(D;|H;) = 1 —P(Dg|Hp). En-
fin, on appellera la probabilité de non détection P,,; = P(Dy|Hy), le cas ot la décision D
est prise sachant qu’il n'y a pas de signal présent dans I'observation.
On notera P, et Pr, les pourcentages de détection et de fausses alarmes en sortie du dé-
tecteur. Ce sont ces parameétres qui permettront de mesurer les performances du détec-
teur. L'objectif est alors d’avoir P; proche de 100% et P, proche de 0%, et ce, quelles que
soient les distances émetteurs / récepteur et le niveau de bruit ambiant. On considérera
alors une distance maximale de détection (en lien avec le SNR) correspondant a la dis-
tance a partir de laquelle P; n’est plus suffisante.

(2.21)
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Définition des hypotheses

Ainsi, le probleme est résumé en deux hypothéses, Hy correspondant a I’hypothese
nulle, c’est-a-dire que le signal recu ne contient que du bruit, et '’hypothese H; 'hypo-
theése alternative (le signal regu contient du bruit et le signal recherché) :

{Ho : r()=n( (2.22)

Hy : r(®)=n()+aee(t—Troa)

Le test d’hypothese étant appliqué apres filtrage adapté, les deux hypothese Hy et Hy
sont définies telles que :

{HO TR =180

2.23
Hy : TR0 =T% (1) +al% (1T - Tron),de >0 (2.23)

avec I'® la partie réelle de la fonction de corrélation I'.

2.5.2 Détecteur de Neyman-Pearson

Il existe plusieurs méthodes de détection s’appliquant aux tests d’hypothése binaires.
Le lemme de Neyman-Pearson en est un exemple :

0, fo,® <afy,®
¢ =1 Y, fo,x =afs X (2.24)
Lo fo,(0>afy,®

avec respectivement fp, (x) et fy, (x) les fonctions de répartition de I'observation x dans les
hypotheses Hy et Hy, et a le seuil de détection. Ainsi, la décision D; est prise pour ¢(x) =1,
Dy pour ¢(x) =0, et D; avec une probabilité y lorsque ¢(x) = y.

Le test le plus couramment utilisé est le test du maximum de vraisemblance, oul’on com-
pare les fonctions de répartition dans les deux hypotheses. On obtient alors le test sui-
vant :

[0, I®<a
dbx) = { 1, Ix) >« (2.25)
avec
fo,®)
[(x) = ——— 2.26
x) Fo @) ( )

Le seuil o est alors défini en fonction de la fonction de répartition de fy,(/) et de la
probabilité de fausse alarme :

+oo

Pra =P(I(x) > alHyp) = f fo, (DAt (2.27)

e

Densités de probabilité

Afin de choisir une méthode de détection adaptée, celle-ci se basant comme pour le
maximum de vraisemblance sur les densités de probabilités, il est nécessaire de connaitre
ses densités de probabilité dans chacune des hypotheses. Lobjectif est, dans un premier
temps, d’approcher la densité de probabilité le partie réel de 1a fonction d’intercorrélation
r?, (1) dans '’hypothese Hy par une loi gaussienne. Le bruit étant posé comme une va-
riable aléatoire, on supposera, d’apres le théoreme centrale limite, que I'intercorrélation
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FIGURE 2.10 — Densités de probabilité de la réalisation x dans les hypothese Hy (courbe bleue en
trait plein) et H; (courbe rouge en pointillées). La probabilité P ¢, de fausse alarmes est représentée
par la surface rouge.

', (1) suit une loi gaussienne, de moyenne my et de variance 2. On a alors la fonction
de répartition de la réalisation T'}, (1) dans I’hypothese Hy :

(2.28)

(TR — myp)?
feo(rfn) = - } )

1
exp
\ /27[0% ( 20T

On trouve dans la littérature des tests d’hypotheése permettant de valider 'hypotheése
selon laquelle une observation suit une loi gaussienne ou non. Les deux tests sont les
tests de Kolmogorov-Smirnov (MASSEY JR (1951), MILLER (1956) et WANG et collab. (2003))
et de Lilliefors (CONOVER et CONOVER (1980), LILLIEFORS (1969) et LILLIEFORS (1967)).
Ce dernier test, non paramétrique, est adapté a des données de parametres statistiques
inconnus. Son principe est le suivant :

— estimer la moyenne et la variance de la distribution en se basant sur les données;

— trouver le maximum de variance entre la fonction de répartition empirique (issue
des données) et la fonction de répartition gaussienne de moyenne et de variance
estimées précédemment;

— comparer le maximum de variance obtenu a un seuil statistique significatif, per-
mettant de valider ou non 'hypothese que les données suivent une loi gaussienne
ou non.

Ce test est appliqué sur les fonctions d’intercorrélation I'}, entre un signal e(¢) et des
observations r(f) ne contenant que du bruit ambiant n(#). Les observations r () sont issus
de données réelles. Le test valide I'hypothése que T'%, suit une loi gaussienne pour plus
de 90% des 10000 observations testées, le taux d’erreur étant fixé a 5% (figure 2.11a). En
revanche, I'% (1) sachant H; n'est pas gaussienne du fait que ', (1) ne suive pas une loi
gaussienne (figure 2.11b). En effet, le modéle gaussien calculé ne colle pas avec la fonction
de répartition.

On supposera par la suite que fy, (I'%, (1)) est connue et fo, (T R (1)) inconnu. Le détec-
teur de Neyman-Pearson ne pouvant étre utilisé directement, nous allons définir un seuil
de détection basé sur la connaissance de f3, (I'}, (1)) uniquement.
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FIGURE 2.11 - (a) Intercorrélation et densité de probabilité de F . (1) sachant Hy; (b) Intercorréla-
tion et densité de probabilité de I'%. (1) sachant Hj.

2.5.3 Critere du maximum de l'intercorrélation
Définition du seuil de détection

La densité de probabilité étant connue dans I’hypothése Hy uniquement (équation 2.29),
nous allons ici utiliser une détection basée sur la valeur maximale de la fonction de cor-
rélation, celle-ci étant élevée lorsqu’il y a présence d’un pic de détection. Le seuil est alors
estimé a travers fy, (T'%) et une probablllte de fausses alarmes fixée (équation 2.30). On
suppose que la probabilité que F . appartient a ’hypothese Hy :

1 TR, — mg)?
% |Ho) = ——— exp (-”—20) (2.29)
\/2n0? 20y
La probabilité de fausses alarmes est alors définie telle que :
Pra = P(max(T'% ] > alHp) (2.30)

Connaissant I’équation 2.29 et ’équation 2.30, on peut écrire Pgs de la maniere sui-
vante :
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1 +00 ™ — m0)?
PFA = f exp (—M)dt (231)
\/2m03 e 203
Le seuil obtenu est alors :
a=/20%erfc™! (4Ppp 0F) + myg (2.32)

avec erfc! I'inverse du complémentaire de la fonction erreur. La moyenne mpx et la va-
r
riance 0? » €tant couramment estimées, le seuil de détection «a est alors adapté au rapport

er
signal sur bruit. Le test d’hypothése est alors une comparaison entre la valeur maximale
de la fonction d’intercorrélation et le seuil a (figure 2.12).

. 0, ¥1axT[r§,] <a
r;)= TIsT= 2.33
q)( er) 1’ 'II"naXT[FZer] >a ( )
—T=<t<
_f%(x)
rr‘no Seuil

FIGURE 2.12 — Densité de probabilité de la réalisation FZ*,, dans I'hypothése Hy. La probabilité Ppa
de fausse alarmes est représentée par la surface rouge.

Application du test d’hypothése sur le canal gaussien

Dans un premier temps, nous ne considérerons pas les interférences engendrées par
le canal CDMA ni les multi-trajets, c’est-a-dire o; = 0 et M, = 0 (équation 2.17). La fonc-
tion d’intercorrélation est donc la suivante :

I (1) = TR (1) + aoI'%, (1 — Tron) (2.34)

avec l"fr (1) la partie réelle de la fonction d’intercorrélation complexe I, (T).

Le test d’hypothese proposé est appliqué sur un canal gaussien dont le modele est
défini par I'’équation 2.34.
Nous considérons 10000 observations, de durée égale a deux fois la durée T du signal
e(t). 10% des blocs contiennent le signal recherché e(?). Les simulations sont effectuées
pour trois valeurs de SNRgg (—15dB, —12dB et —9dB), chacune correspondant donc a une
distance r entre I’émetteur et le récepteur. La figure 2.13 montre comment évolue le seuil
de détection par rapport a la fonction d’intercorrélation. On remarquera que la présence
d’un pic de détection augmente de maniére significative le seuil de détection. Dans le cas
ol il y a détection, le seuil de détection ne sera pas actualisé.
Pour un Pga fixé a 1073, les pourcentages de détection sont de 100% et les pourcentages
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FIGURE 2.13 — Evolution du seuil de détection o en fonction de l'intercorrélation (la fonction d’in-
tercorrélation est ici divisée en 15 blocs de durée 2T). SNR4g = —15dB.

de fausses alarmes de 0%. Ces résultats sont valables pour les trois valeurs de SNR4z. On
concluera que le test d’hypothese est adapté au canal gaussien, avec un niveau du signal
recu variable.

Le seuil de détection d'un bloc N est estimé au bloc N-1 (c’est la raison pour laquelle
on observe une augmentation brutale du seuil de détection lorsque dans le bloc N-1 appa-
rait un pic de corrélation). La présence du signal recherché introduisant un pic de détec-
tion sur la fonction d’intercorrélation entre e(t) et le signal recu r(t), le test d’hypothese
mis en place compare la valeur maximale de la fonction d’intercorrélation avec un seuil
basé sur les propriétés statistiques de I'intercorrélation en I’absence du signal recherché,
et d'une probabilité de fausse alarme fixée. Ce seuil étant estimé a chaque observation (de
durée 2T), on considéra le seuil adapté au rapport signal sur bruit. Ce test d’hypothése a
ensuite été appliqué a un canal gaussien. Les performances du détecteur sont idéales, ce
dernier offrant des pourcentages de détection de 100% pour des pourcentages de fausses
alarmes de 0%.

Application du test d’hypothése sur le canal gaussien / CDMA

Dans cette partie, nous introduisons les interférences engendrées par le canal CDMA,
soit a; # 0 (équation 2.18). La fonction d’intercorrélation est donc la suivante :

I8 (D) =T8,(0) +ael'h (T = Tron) + aiae TN (1 = Tp) (2.35)

Le test d’hypothése est appliqué comme précédemment, avec, cette fois-ci, la pré-
sence de signaux interférants introduits par le canal CDMA. Nous considérons 10000 ob-
servations, de durée égale a deux fois la durée T du signal e(t). 10% des blocs contiennent
le signal recherché e(#), et 10% des blocs contiennent le signal interférant i(#) (soit 11,11%
des blocs restants). Les simulations sont effectuées pour 3 valeurs de SNRgg (—15dB,
—12dB et —9dB), chacune correspondant donc a une distance r entre 'émetteur et le ré-
cepteur plus ou moins élevée. De la méme maniere, plusieurs SIR4p allant de —6dB pour
un SNR4g de —9dB a —21dB pour un SNR4g de —15dB sont testés. Chaque SIR4g cor-
respond a une distance entre I’émetteur interférant et le récepteur. Pour chacune de ces
simulations sont testées plusieurs valeurs de probabilité de fausses alarmes P¢,. Ainsi, a
chaque seuil «, correspondant a une valeur donnée de Py, est associé un pourcentage
de détection p, et un pourcentage de fausses alarmes py,. Les résultats de ses simula-
tions sont représentés a travers les courbes ROC (Receiver operating characteristics) (fi-
gure 2.14).
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FIGURE 2.14 — Courbe ROC pour plusieurs couples (SNRyg, INRgp), représentés parSIRgg.

En définitif, le test d’hypothese présente de bons résultats pour de faibles SNR g allant
de —9dB a —15dB. En revanche, lorsque I'émetteur interferent est proche du récepteur,
c’est-a-dire un fort INR4p (ou faible SIR4p), alors ce dernier engendre des fausses alarmes
de part la forte amplitude de I';,. On cherche alors un nouveau test d’hypothese dont le

critére est insensible aux interférences du canal CDMA.

2.6 Définition d’un critere robuste aux interférences du ca-
nal CDMA

Contrairement au test d’hypotheése précédent qui compare la valeur maximale de la
fonction d’intercorrélation avec un seuil estimé avec les propriétés statistiques du bruit
et d'une probabilité de fausse alarme, le critére présenté ici est une mesure de la forme de
la fonction d’intercorrélation. Cette mesure est la moyenne de I’enveloppe de la fonction
d’intercorrélation I', (1), normalisée et centrée sur sa valeur maximale telle que :

| Ter (T—Tmax) | (2.36)
| Ter (Tmax) |

Tmax €tant le retard correspondant a la valeur maximale de 'intercorrélation :
Tmax = argmax [, (1)]. Dans le cas ou le signal e(z) est présent, ce retard correspond au

—T=t<T
maximum du pic de détection, soit au temps d’arrivé du signal recherché (Tpax = Te =

fer (1=

Troa).

2.6.1 Définition du criteére

Les figures 2.15 montre 'intercorrélation en présence de plusieurs signaux. Le critere
1, est défini par I'équation 2.37. On remarque que la moyenne de T, est plus élevée dans
le cas ou il y a présence de n(¢) (figure 2.15b) et/ou i(¢) (figure 2.15d), que dans le cas ou il
y a présence de e(?) (figure 2.15c¢). Cela est dii a la présence d'un pic de détection lorsque
le signal recherché est présent. Ainsi, le second seuil iy, est défini tel que Dy est choisie si
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FIGURE 2.15 — Lenveloppe de la fonction d’intercorrélation | I'p,(T) | : () présente les trois cas
de figure : a gauche, présence du bruit; au milieu, présence du bruit et du signal recherché; a
droite, présence du bruit et d'un signal interférant. (b) montre I'intercorrélation T, (T) en présence
du bruit n(f) uniquement; (c) montre I'intercorrélation I',, () en présence du bruit et du signal
recherché e(?); (d) montre l'intercorrélation T, (T) en présence du bruit et du signal interférant
i(1).

Mo > Uy, (hypothese Hy), et D est choisie si p,, < ppj, (hypothese H;). Ce seuil est alors
défini tel que :

m :L:iff ()dt 2.37)
| Ter(Tron) | 2TJr 7 '

avec |1, la moyenne de 'enveloppe de la fonction d’intercorrélation centrée, normalisée
et [ la moyenne de I’enveloppe de la fonction d’intercorrélation centrée mais non nor-
malisée. On considere dans un premier temps un canal gaussien / CDMA. Les hypotheses
sont définies telles que :

Hy : r®=n®+o;i(t-T;) (2.38)
Hi : r(®)=n)+ae.e(t—Te),a,>0 ’
Le test d’hypothése se présente alors de la maniere suivante :
0,  Mer>Hyp
(x) = { _r (2.39)
(-b L, Mer < Hrp

avec iy, le seuil de détection a définir.

2.6.2 Définition du seuil de détection

La force dela méthode de discrimination des fausses alarmes, est la faible moyenne de
I'intercorrélation I',, (1) dans le cas ot il y a un pic de détection, c’est-a-dire dans I’hypo-
these H; (présence du signal recherché). Le seuil de détection iy, est alors choisi en fonc-
tion de ,, dans I'hypotheése Hy, soit lorsque I'p; (T) = I'epy (T) + QoL ee (T — T10a) (K17, = He,

34



CHAPITRE 2. DETECTION DE SIGNAUX LARGES BANDES

sachant H;). D’aprés la décomposition de I',, (équation 2.37) et 'inégalité triangulaire,
ona:

1
2T | Ter(Tton) |
B 1
2T | 1—‘er (TTOA) |
1

<
2T | Ter(TtoA) |
1

<
2T | 1—‘er (TTOA) |

T
o, = f ITe(t=Tron) | dv

T
fT | Ten(T+TroA) + el ee(T) | dT

- (2.40)

| Tee(T) I dT
T

T
f | Ten(t+Tron) | dT +0‘ef

-T -

[pen + (xepee]

La grandeur | I',, (Ttoa) | permet la normalisation de la fonction d’intercorrélation par la
valeur du pic de détection correspondant a la présence du signal e(#). Cette valeur peut
étre décomposée telle que :

| Ter (T1oA) 1= Ten(Ttoa) + aelee(0) | (2.41)

Or le principe de détection est basé sur la présence d'un pic de détection a l'instant
Troa, olt le signal e(t) est présent. On supposera donc que I'c;,(Ttoa) < aI'¢.(0). Ainsi, le
module ', (T1oa) étant tres petit devant a,I'..(0) = a.E, = ap, on écrira | T'pr (T1oa) |= ct.
En reprenant I’équation 2.40 on obtient :

— — e —
Mer = & S Hent _el”lee = Hen + Hee (2.42)
e U
Hor = Heop + Mee — € (2.43)

€ permettant I’égalité. D’autre part, le bruit n(t) étant considéré comme blanc, on suppo-
sera la moyenne de la fonction d’intercorrélation p,., comme identique, quel que soit le
signal large bande utilisé. Le seuil de détection est alors choisi de la maniére suivante :

{ HTh = Her = pee"'el (2.44)
g = H,,—¢€ '
avec €' étant variable en fonction de la durée du signal, des propriétés statiques du bruit,
ainsi que du SNR a travers le coefficient o, (paragraphe 2.4.1).

Pour le test d’hypothése basé sur le maximum d’intercorrélation, on utilise la courbe
ROC pour choisir la probabilité de fausse alarme qui minimise le pourcentage de fausses
alarmes et maximise le pourcentage de détection. De la méme maniére, la courbe ROC
permettra de choisir le seuil py;, optimal.

2.6.3 Application du test d’hypothese sur le canal gaussien / CDMA

Le test d’hypothése basé sur la valeur maximale de la fonction d’intercorrélation pré-
sentait des fausses alarmes, celles-ci étant causées par le canal CDMA. En effet, le maxi-
mum de 'intercorrélation induits par la présence de signaux interférants de fort RIB, dé-
passe le seuil de détection. Le test d’hypothese proposé ici est appliqué sur le méme canal
gaussien / CDMA. Les résultats présentés a traverse les courbes ROC sont comparés au
premier test d’hypothese (figure 2.16).

Les courbes ROC, tracées pour plusieurs valeurs de SNR et RIB, montrent que le nou-
veau test d’hypothese fonctionne pour de faibles valeurs de SNR, tout en étant robuste a
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FIGURE 2.16 — Les lignes bleues correspondent aux courbes ROC du premier test d’hypothése (Sec-
tion 2.5.3). Les courbes en pointillées rouges sont les courbes ROC du test d’hypothése basé sur le
critere .

la présence de signaux interférants. On observe alors sur chaque courbe qu'un seuil p;,
correspond a un couple (P4, Pf,). En dehors du fait que le critere u est insensible a la
présence des signaux interférants, il est intéressant de savoir si un méme seuil pyj, per-
met d’obtenir un couple (P; = 100%, P, = 0%), quelque soit le SNR. Sachant qu'un uy,,
élevé favorise le taux de détection et qu'un py,, faible favorise le taux de fausses alarmes,
nous relevons, pour différents SNR, le py;, le plus faible, tel que P; = 100% (figure 2.17).
Les performances d’'un détecteur étant données par le couple (Pg4, Pr,), la Pr, associée au
couple (P; = 100%, SNR) est relevée (figure 2.18).

p,=100%
0.4

0.35( B

0.25( B

gy

| o b ; ;
SNR

5
0.035 10

FIGURE 2.17 - Seuil minimum p;, en fonction du SNR tel que P; = 100%.
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FIGURE 2.18 - P¢, associées aux seuils ppj, sélectionnés figure 2.17.

D’apreés les résultats présentés, le test d’hypotheése basé sur le critere p est complete-

ment adapté a un canal CDMA. Sur le canal simulé, un méme seuil pp; permet d’avoir
100% de détection pour 0% de fausses alarmes, et ce quelque soit le SNR supérieur a
—14dB. On notera alors SNRp;mire, le SNR minimal tel qu'il existe un seuil py; présen-
tant un couple (P; = 100%, P, = 0%).
On notera sur la figure 2.17 que [y, = Hee lorsque le niveau de bruit est faible (SNR élevé).
En effet, on peut considéré que ., ~ 0 dans ces conditions, et donc d’apres I'équa-
tion 2.44 : 1, = Hee. Plusle SNR diminue, plus le [y, optimal (au sens de la probabilité de
détection) augmente. Cet écart est directementlié a 1 ,,,, qui n’est plus négligeable lorsque
le SNR diminue.

2.6.4 Application du test d’hypothése sur le canal gaussien / CDMA avec
collisions

Cette section vise a étudier I'influence d’'un signal interférant sur la détection, lorsque
celui-ci est présent en méme temps que le signal recherché. Nous supposons, dans un
premier temps un unique signal interférant. Les résultats obtenus seront ensuite étendus
pour un nombre supérieur de signaux interférants. Les hypothéses sont alors redéfinies
de la maniere suivante :

{HO cr()=n()+a;i(t-T)) (2.45)

H, : r®=n@)+oage(t—Tp)+a;i(t—T;),a,>0eta; >0

Le principe de détection étant basé sur la présence d'un pic de détection a l'instant

Ttoa, Oou le signal e(?) est présent, nous faisons, comme précédemment, I'hypothese que

4T ¢ (Troa — Ti) < &I ¢ (0). De méme, le module o5T,; (Troa — T;) étant trés petit devant

Aelee(0) = acEe = g, on écrira | ey (T1oa) |= ae. Comme pour I'équation 2.43, et en appli-
quant la relation a; = . (du fait que le systeme est synchrone section 2.4.2), on obtient :

Hor = Ty + 2 Moo + 2 i —€
“er - uen O(e I-lee ae Uez (246)

= Hept Heet Hei —€
I'p; n'étant pas centrée sur la valeur maximale de l'intercorrélation I',,, c’est-a-dire

I'instant Ttoa, Hei €st a redéfinir. On notera pour la démonstration que AT =| Ttoa — T1 |,
le décalage entre l'instant d’apparition du signal e(#) et 'instant d’apparition de i ().
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1 T
Mei = ﬁf | Tei(t—Ttoa —AT) | dT

| r-at (2.47)
=— Fei(t—T dr
5T )roar | Tei TOA) |

or f—_TT-AT |Tei(t—Tr0A) |dT =0, donc:

1 T-AT
Hei = m[T | Tei (T —Tr0a) | dT (2.48)

Ainsi le seuil de détection est défini tel que :

Hrp = Her = Hep + Hee + Hei — € (2.49)

Les résultats de la section précédente sont repris, avec I'introduction d'un et de deux
signaux interférants dans I’observation.
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FIGURE 2.19 - Influence de la présence d’'un et de deux signaux interférants sur le choix du seuil
W, en fonction du SNR tel que P = 100%.
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FIGURE 2.20 — Py, associées aux seuils 1y, sélectionnés figure 2.23 en présence d’'un et de deux
signaux interférants.
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Lors de I'étude sur le canal gaussien / CDMA, la valeur p,. a été identifiée sur la fi-

gure 2.20, c’est-a-dire lorsque p,,, = 0. Dans le cas de la présence de signaux interférants,
le seuil est défini par I’équation 2.51. La courbe du seuil py;, en fonction du SNR subit
alors un décalage de 1.; — €. On constatera, d’autre part, que plus le niveau de bruit sera
élevé, plus I'influence du signal interférant sera faible. Sur la courbe ol apparait la P¢,
associée au couple (P; = 100%, SNR), on constate une augmentation du SNRy; e, Signi-
fiant que le couple idéal (P4 ,P,) est obtenu pour un SNR plus petit, donc une distance
émetteur-récepteur réduite.
On concluera de cette étude que la présence simultanée du signal recherché et d'un ou de
plusieurs signaux interférants réduit de maniére conséquente les performances du détec-
teur proposé. Une solution permettant de réduire ce probleme est de choisir une famille
de signaux a I’émission minimisant les ;.

2.6.5 Application du test d’hypothese sur le canal gaussien / CDMA /
multi-trajets
Cette section vise a étudier I'influence de multi-trajets sur la détection. Pour cela le

canal est modélisé, et le détecteur est testé pour différentes valeurs de seuils. La modéli-
sation du canal présentée en section 2.4.2 permet de définir les hypothéses suivantes :

{HO cor()=n()+a;i(t-T;) (2.50)

H;, : r(t):n(t)+(xee(t—Te)+Z%‘;1aemem(t—T6m),ae>0et(xem>0

Les hypotheses faites dans les précédents canaux pour modéliser le seuil de détection
sont reprises pour un canal présentant des multi-trajets, soit :

Qe

m
Hee, — €

M,

Tor =Ton+ et 3.
er — Men ™ 7 Mee

O‘e m=1 O‘e

(2.51)

M,
= MHep t Hee t Z A, Hee,, —€
m=1

I'¢e,, Wétant pas centré sur la valeur maximale de I'intercorrélation I',,, c’est-a-dire
I'instant Ttoa, Hee,, €st a définir. On notera pour la démonstration que AT =| Ttop —Te,, |,
le décalage entre 'instant d’apparition du signal e(?) et I'instant d’apparition de e, (t).

1 T
Meen = Ef | Tee,, (T—Troa — AT) | dT

-T
| Toat (2.52)

=— [ee, (T—T dt
2T ) 1_at | eem( TOA) |

or f—_TT—AT | Tee,, (T—Troa) |dT =0, donc:

1 T-AT
Heew = 50 AT f . | Tee,, (T —Trona) I dT (2.53)

Ainsi le seuil de détection est défini tel que :

M,
Brn = Her = Hep + Hee t ), Qe Hep,, — € (2.54)

m=1
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Les mémes simulations que dans les sections précédentes sont appliquées au canal
présenté ici, avec M, = 1 et M, = 2. Les énergies des trajets indirects o, sont prises telles
que o, = .. La différence de urj, pour chaque cas etlorsque le niveau de bruit est proche
de zéro, n'est pas e, mais e — €. En effet, cela est dii au fait que la différence entre les
temps d’arrivé est inférieure a la durée du signal, et que les signaux recus ne sont pas
completement décorrélés entre eux.
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FIGURE 2.21 - Influence de la présence d’'un et de deux signaux interférants sur le choix du seuil
Wy, en fonction du SNR tel que Py = 100%.
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FIGURE 2.22 - Py, associées aux seuils Uy, sélectionnés figure 2.21 en présence d’un et de deux
signaux interférants.

Lors de I'étude sur le canal gaussien / CDMA, la valeur .. a été identifiée sur la fi-
gure 2.21, c’est-a-dire lorsque W, ~ 0. Dans le cas de la présence de multi-trajets le seuil
est défini équation 2.54. De la méme maniere que pour un canal ou différents signaux ar-
rivent simultanément sur le récepteur, les multi-trajets ont tendance a augmenter le seuil
de détection [y, nécessaire pour obtenir le couple (P00% ,Pr, = 0%). Cette baisse de
performance du détecteur étant fonction du parametre ¢, le choix du signal e(¢) émis
sera a choisir tel que ., doit étre minimale.

2.6.6 Influence de la forme d’onde

Il a été montré équation 2.44 que le seuil pr,;, est fonction de pe., la moyenne de 'au-
tocorrélation, centrée et normalisée, du signal émis e(¢). La forme de la fonction d’auto-
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corrélation I',, étant dépendante du signal e(1), il est donc logique que la forme d’onde
émise influence p. et donc pyy,. Le seuil pry, agissant sur les performances du détecteur,
on conclut que le choix de la forme d’'onde émise a un impact sur le couple (Pg, Prg).
Afin de mesurer cet impact, nous avons appliqué différentes formes d’onde sur le canal
gaussien CDMA. Les courbes relevant le {1, minimum tel que Pz = 100% et les Py, as-
sociées sont donc tracées pour ces différents signaux. Les formes d’ondes présentées ont
été choisies telles que I'influence de la forme d’onde soit le mieux représentée.

p,=100%
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—p =0.02
0.4*“*\ 7Mee=0'06 J
— — =010
03 ~__ —p =021
£ i —p =0.31
0.2
0.1+
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FIGURE 2.23 — Seuil minimum g, pour différents . tels que P; = 100%. Tous les signaux pré-
sentent une bande B et une durée T identique, seul differe la modulation (le nombre de saut de
fréquence pour une modulation FHSS par exemple).

Pra associé au pd=100%
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FIGURE 2.24 - Py, associées aux seuils iy, sélectionnés figure 2.23. Tous les signaux présentent
une bande B et une durée T identique, seul differe la modulation (le nombre de saut de fréquence
pour une modulation FHSS par exemple).

Les collisions et les multi-trajets ont pour effet de dégrader les performances du détec-
teur. Cette remarque est déduite par les résultats présenté dans les sections précédentes.
En effet, la présence de ces interférences, implique de choisir un seuil py;, plus élevé pour
atteindre un pourcentage de détection de 100%. Cette augmentation du seuil introduit
une augmentation des pourcentages de fausses alarmes, et donc réduit le SNRy ;i . La
dégradation du SNRy; i, indique une réduction de la portée de détection du systéme.
ATinverse de I'effet provoqué par les interférences, la réduction de .. augmente quand
aluile SNRy iz, améliorant ainsi les performances du détecteur. Loptimisation du dé-
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tecteur passe alors par un élément sur lequel il est possible de jouer : le choix de la forme
d’onde émise.

2.7 Conclusion

Ce chapitre discute de la méthode de détection développée durant la these. Les pro-
blématiques définies dans le chapitre 1 sont prises en compte par le détecteur, soit : la
longue portée, les multi-trajets, I'environnement CDMA (ou multi-émetteurs) et I'effet
Doppler. Les signaux a détecter étant connus du récepteur, le premier traitement appli-
qué au signal recu est le filtrage adapté, celui-ci faisant ressortir la présence du signal
recherché. La fonction d’ambiguité prend en plus en compte le décalage fréquentiel (ou
décalage Doppler) du signal en réception. Pour cela, la fonction d’intercorrélation entre
le signal recu et le signal émis est calculée pour plusieurs décalages fréquentiels. Cette
opération augmente le temps de traitement de la détection (cette durée étant fonction
de l'intervalle entre deux décalages fréquentiels et le décalage maximal). Or nous avons
montré que 'effet Doppler introduit par les vitesses relatives émetteurs/récepteurs était
négligeable dans 'application sur laquelle porte les travaux. La détection est alors effec-
tuée sur la fonction de corrélation.

Deux principales contraintes sont en revanches issues du systeme de positionnement :
la détection temps réel et la limitation des ressources de calcul. La détection temps réel
impose de travailler sur des observations de durées limitées, ici choisies a deux fois la
durée du signal recherché. La limitation des ressources de calcul se traduit par le temps
d’exécution de la détection, et par la mémoire nécessaire a cette opération. Nous avons
alors opté pour un détecteur conventionnel, celui-ci appliquant la détection sur chaque
fonction de corrélation, soit une par émetteur. Des détecteurs plus complexes, comme
le détecteur RAKE OUERTANI (2013), prennent en compte les interférences entre signaux
(par exemple dans le cas de multi-trajets). On retiendra que ces détecteurs, principale-
ment utilisés dans les communications sous-marines, sont une piste pour ’amélioration
de la détection proposée.

Dans un second temps, nous avons modélisé plusieurs canaux de propagation, chacun
prenant en compte les signaux parasites suivants : le bruit ambiant, les multi-trajets et
les signaux interférants du canal CDOMA. Un premier critere de détection est présenté,
dont le seuil est basé sur la connaissance de la densité de probabilité du bruit ambiant et
d’une probabilité de fausse alarme. La valeur maximale de la fonction d’intercorrélation
est alors comparée a ce seuil et une décision sur la présence du signal recherché est prise.
Ce test d’hypothese fonctionne pour un canal gaussien, mais trouve sa limite lorsque les
signaux interférants sont de fortes énergies. Un second critére de détection robuste a ces
fausses alarmes est alors proposé. Cette nouvelle détection est alors confrontée aux ca-
naux précédemment définis, et se trouve alors étre robuste a 'ensemble des signaux pa-
rasites. Les performances du détecteur sont alors données en fonction d'un SNR limite,
celui-ci étant lié a la distance maximale de détection. De plus, I'influence de la forme
d’onde sur la détection est analysée, et on concluera que I'application a I’émission d’'une
forme d’onde adaptée permet d’augmenter la distance maximale de détection.

Ainsi, I'analyse des signaux a I’émission dans le chapitre suivant visera a trouver les si-
gnaux et leurs parametres de construction optimisant la détection.
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CHAPITRE 3. CONSTRUCTION DES FORMES A I'EMISSION

3.1 Introduction de signaux

Cette section vise a présenter les modulations de signaux de base, c’est-a-dire les
modulations en amplitude, en phase et en fréquence. Rappelons que le contexte CDMA
(Code Division Multiple Access) impose d’attribuer une signature a chaque émetteur, celle-
ci se faisant a travers un code, applicable ou non, sur certaines des modulations présen-
tées. Le comportement des signaux face a I’effet Doppler via la Fonction d’Ambiguité (FA)
présentée section 2.2.3, sera analysé. L'émetteur que nous utiliserons pour valider les tra-
vaux sera présenté en introduction du chapitre 4. Cet émetteur entraine des contraintes
sur le choix des formes d’ondes a I’émission. En effet, la structure du détecteur (figure 4.1
chapitre 4), ne permet d’émettre que des modulations d’amplitude, de phase et/ou de
fréquence.

Avant d’introduire les différents types de la modulation, nous définissons ici la repré-
sentation analytique d'un signal x(£), tel que x(£) = a(f)e/ @/ (O1+0®) Tes variables fonc-
tions du temps ¢ sont les suivantes :

— a(t) : 'amplitude du signal;
— f(1) :1afréquence du signal;

— (1) : la phase du signal.

Ces variables a(?), f(t) et @(f) permettent de transmettre de 'information a travers un
canal de transmission. C’est le principe de modulation. Cette section introduit le fonc-
tionnement de ces modulations, et en montre quelques exemples. On conclura ensuite
sur celles qui seront adaptées ou non a notre contexte. Rappelons également que nous
cherchons des signaux larges bandes, nous permettant la compression d’impulsion et la
maximisation du gain du processus (section 1.3.1). Avant d’introduire les différentes mo-
dulations, nous faisons I’analyse d’'une Onde Continue (OC), dont I'enveloppe du signal
est telle que :

1 t
XOCZWH(T) (3.1)

avec T la durée du signal. La FA de ce signal (équation 3.3) présente un unique lobe prin-
cipal en retard temporel, de largeur 2T, et un lobe principal en décalage fréquentiel de
largeur 2/T.

|t |) sin[aTv(l—|T|/T)] (3.2)

X(T’V):‘(l_? nTv(l—|t|/T)

L'objectif de la compression d’'impulsion est ainsi de réduire la largeur du lobe princi-
pal de la fonction d’autocorrélation (I'(t) = x(t,0)), et ce, en modulant le signal afin qu’il
occupe une certaine bande de fréquence. Comme pour la largeur du lobe principal de la
Coupe Doppler (CD(v) = x(0,Vv)), qui est égale a deux fois I'inverse de la durée T du si-
gnal, la largeur du lobe principal de la fonction d’autocorrélation, dans le cas d'un signal
large-bande, est égal a deux fois I'inverse de la bande de fréquence B du signal. Ainsi, plus
la bande de fréquence du signal sera importante, plus la largeur du lobe principal de la
fonction d’autocorrélation sera étroite.
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FIGURE 3.1 — 3.1a est la représentation temps-fréquence de 'Onde Continue; 3.1b en est sa FA

Autocorrélation

Q fonction FA

FIGURE 3.2 — Autocorrélation et CD de la FA d’'une OC.

3.1.1 Modulation d’amplitude (MA)

La modulation d’amplitude consiste a multiplier un signal modulant a(¢) (en bande
de base) par un signal porteur (une fonction sinusoidale de fréquence plus élevée), afin de
pouvoir transmettre plusieurs signaux sur des canaux fréquentiels différents. La modula-
tion d’amplitude est notamment utilisée en radio, tel que a(¢) représente par exemple un
morceau de musique. Ce signal est ensuite modulé en fréquence afin d’étre émis dans
une certaine bande de fréquence, avec f(¢) = fy la fréquence porteuse. Le signal transmis
est alors :

xam (0 = a(t)el?ht (3.3)

En réception, le signal est démodulé afin de ne récupérer que le signal en bande de base
correspondant au morceau de musique a(t). En acoustique sous-marine, ce type de mo-
dulation est peu utilisé sur de grandes distances, de part la forte influence du canal de
transmission sur le signal. a(f) permet en revanche de représenter la durée et I'instant
d’apparition du signal x(z), grace a la fonction porte I1 (% —Ty), avec T la durée du signal
et Ty I'instant autour duquel est centré le signal.
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A(f)

0 fo

Fréquence

FIGURE 3.3 — En bleu, le spectre A(f) du signal utile en bande de base; en vert le spectre A(f — fo),
le signal utile mis sur une porteuse.

a(t) peut également étre utilisée comme fenétre d’apodisation (HARRIS (1978) NUT-
TALL (1981)), celle-ci étant utilisée pour modifier le spectre du signal, ou encore, dans
notre cas, sa fonction d’autocorrélation. Nous appliquons sur une Modulation Linéaire
de Fréquence (section 3.1.3) une fenétre d’apodisation de type Hamming telle que :

Wy = agp— a; CoS (3.4)

(er(n— 1))

avec n = 1,2,...,N, et (ap, a;) couramment pris tels que ay = 0,54 et a; = 0,46. On re-
marque que les lobes secondaires de la fonction d’autocorrélation on été nettement ré-
duits, en contrepartie d'un élargissement du lobe principal (figure 3.4 et figure 3.9). En re-
vanche, la fenétre d’apodisation aura aussi pour effet de réduire I'énergie du signal (pour
un méme niveau d’émission), réduisant ainsi le RSB et donc la portée de détection. Le
RSB est défini tel que :

N 2
RSB = (g—) (3.5)
o Z -1 wn

avec ¢ la variance du bruit. Dans le cas ou la fenétre d’apodisation n’est pas appliquée,
w,=1Vn:

N
RSBuniforme = ? (3.6)

ainsi les pertes engendrées par la fenétre d’apodisation sont :

RSB per s = M 3.7

Z 1wn

soit dans le cas de la fenétre de Hamming utilisée, une pertes de 1,36dB.
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FIGURE 3.4 - Enveloppe de la fonction d’autocorrélation et de la coupe Doppler d'un chirplinéaire
(section 3.1.3) sur lequel est appliquée une fenétre d’apodisation de type Hamming (BT = 100).

En conclusion, ce type de modulation, qui est fortement dépendant du canal de trans-
mission, n’est pas adapté a une propagation sur de grandes distances. En revanche, I'uti-
lisation d'une fenétre d’apodisation a comme impacte de réduire les lobes secondaires de
la fonction d’autocorrélation, au prix d'une réduction de la puissance du signal a I'’émis-
sion. Un compromis entre réduction de la puissance d’émission et amélioration de la dé-
tection est alors a trouver afin d’évaluer si I'utilisation d’'une fenétre d’apodisation est a
préconiser ou non.

3.1.2 Modulation de phase

La modulation PSK (phase-shift keying) est couramment utilisée pour transmettre de
I'information, comme en communications. En effet, le message a transmettre subit dans
un premier temps un codage, afin de rendre I'information moins sensible aux interfé-
rences (par exemple le nombre 6 devient'0110’ en binaire). On peut alors facilement ima-
giner d’utiliser la modulation PSK dans un contexte CDMA, ou I'identification de chaque
émetteur est faite a travers l'attribution d’'un code a chaque émetteur. D’autre part, la
bande de fréquence d’'un signal PSK est égale a I'inverse de la durée d'un bit #;,.

La modulation PSK de base est la modulation B-PSK (Binary Phase-Shift Keying), ou le
code associé est binaire, ‘0’ ou '1’, et la phase est respectivement égale a '0’ ou 'n’ (fi-
gure 3.5).

Les codes Q-PSK (Quadrature phase-shift keying) ont 4 valeurs possibles, '0’, '1’, 2/
ou '3/, dont les phases associées sont respectivement 'nt/4’, '3n/4’, '51/4" ou '7n/4’. En
comparaison avec le code B-PSK, 'augmentation du nombre de phases augmente le débit
d’information, en raison du nombre d’états que peut prendre un bit. Cette augmentation
de débit se fait au prix d'une réduction de la robustesse du signal face aux effets induits
principalement par I'émetteur et le récepteur, comme la distorsion de phase ou le bruit
de phase. Dans le cas du canal CDMA, ou |'on souhaite attribuer une signature a chaque
émetteur, 'augmentation du nombre de phases aura pour conséquence d’augmenter le
nombre de signatures possibles pour un nombre de bits donné. Par extension, les M-PSK
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FIGURE 3.5 — Application d'un codage binaire sur un signal B-PSK.

(M-ary phase shift keying) sont des modulations PSK dont le nombre de phases est égal a
M (M étant une puissance de 2).

Nous prendrons 'équation suivante comme représentation mathématique d'un signal
PSK:

apsk(t) =1/ ) a(— - ktb) el 2nfet+clont o) (3.8)
Ti=

avec
— N :la taille du code PSK;
— al(t) : lafonction porte I1;
— 13 :la durée d’un bit;
— [ :lafréquence centrale;
— c(k) :1e k-iéme éléments du code PSK;
— @p : la différence de phase entre deux phases successives;
— (9 : la phase initiale du code PSK.

Dans le cas d'un code B-PSK (ou 2-PSK), les valeurs du code sont telles que c € [0, 1], et
les parametres de phases sont @ = 27" =7 et ¢o = 0 telles que représentés figure 3.6a. En-
fin, pour les codes Q-PSK (ou 4-PSK) c€ [0,1,2,3], pa = %T" =T1/2 et o = /4 (figure 3.6b).
Il est important de noter que la bande de fréquence B d'un signal PSK est égale a I'inverse
de la durée d’'un bit ¢,

(@) (b)

FIGURE 3.6 — 3.6a Constellation d'un signal BPSK; 3.6b Constellation d'un signal QPSK
Plusieurs méthodes de génération de signaux PSK existent et sont référencées dans
LEVANON et MOZESON (2004). En revanche, la majorité des signaux présentés sont des M-

PSK (M>2). Or, les émetteurs utilisés pour valider les signaux en conditions réelles nous
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imposent l'utilisation de modulation B-PSK. Cette contrainte est liée a la carte électro-
nique de I'’émetteur. C’est pourquoi nous nous restreindrons a I’étude des signaux B-PSK.
Dans BARKER (1953), 'auteur introduit un code équivalent au chirp en modulation de
fréquence. Son code est représenté tableau 3.1 pour des tailles de code allant de N =2 a
N = 13. Ces codes B-PSK sont parmi les plus performants en terme de niveau des lobes
secondaires (figure 3.7), et ont par la suite été repris et étendus dans TURYN (1963), LIND-
NER (1975), COHEN et collab. (1989) et COHEN et collab. (1990). Ces signaux, performants
du point de vue de la détection, ne sont pas adaptés a un contexte CDMA car ils ne gé-
nerent pas un nombre suffisant de codes par taille N. Dans la section 3.4, nous utiliserons
une méthode de génération de code CDMA issue des codes de Hadamard YANG et collab.
(2000) et Kasami CHANDRA et CHATTOPADHYAY (2009). Cette méthode génere pour une
taille de code donnée, un nombre identique de codes, ces derniers étant orthogonaux ou
quasi-orthogonaux entre eux.

Taille du code N | Code
2 11oull
3 110
4 1110 ou 1101
5 11101
7 1110010
11 11100010010
13 1111100110101

TABLEAU 3.1 — Code binaire de Barker

Autocorrélation
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FIGURE 3.7 — Autocorrélation d'un signal B-PSK utilisant un code de Barker de taille 13.

La plupart des signaux PSK présentés ici ne sont pas adaptés a notre contexte, soit par
une contrainte d'implémentation pour les signaux M-PSK (avec M>2), soit par le contexte
multi-émetteurs imposant la génération d'une famille de signaux. On retiendra alors les
modulations B-PSK, issues des codes orthogonaux de type Hadamard ou Kasami, per-
mettant d’obtenir un nombre de codes suffisant. Les signaux B-PSK ainsi obtenus seront
alors adaptés a notre contexte de longue portée et multi-émetteurs, avec £}, = %.

3.1.3 Modulation de fréquence

Les modulations d’amplitude a travers a(t), et de phase a travers ¢(t) ont été présen-
tées précédemment. La modulation de fréquence, comme son nom I'indique, fait varier
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la fréquence au cours du temps. Ainsi, nous prendrons dans le modeéle de xpsk, a(t) =I1()
la fonction porte, () = (g la phase initiale du signal et f(¢) la fréquence instantanée du
signal en fonction du temps :

1 t\
xpsk (1) = —I1 (T) e]2nf(t)+(p0 (3.9

VT

Modulation Linéaire de Fréquence (MLF)

La MLF (ou encore chirp linéaire) est une des modulations les plus utilisées dans le
domaine du RADAR et du SONAR. Ce signal, cong¢u lors de la Seconde Guerre Mondiale, a
été utilisé simultanément par les Allemands, les Britaniques et les Américains (GENESIS
(1988), CoOK (2012)). Sa construction est relativement simple du fait que la fréquence
instantanée évolue de maniere linéaire au cours du temps telle que : f(¢) = fo+ kt, avec k
la pente du chirp et fj sa fréquence initiale (figure 3.8a). Nous considérerons par la suite
le signal en bande de base, tel que fy = 0. La modulation linéaire de fréquence présente
le grand avantage d’étre robuste face a I'effet Doppler, de par sa ressemblance avec lui-
méme affecté par I'effet Doppler. Sa tolérance face a I'effet Doppler est observable via la
FA figure 3.8b et figure 3.9, décrite telle que :

(3.10)

_ |t I) sin[nT(vFB(T/T))(1—| | /T)]

X(T,v) = ‘(1 - —
T nT(vFBE/THA-|T|/T)

pour | T |< T, 0 sinon.
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FIGURE 3.8 — (a) est la représentation temps-fréquence d'un chirp linéaire et (b) en est sa FA (BT =
100).

Par extension, on retrouvera les modulations de fréquence quadratiques et logarith-
miques, avec comme fréquence instantanée respective f(t) = kt? et f(t) = k'. Ces mo-
dulations sont intéressantes dans le cas ou I'application SONAR visée induit de 1'effet
Doppler important. Il est en revanche difficile d’utiliser ces modulations dans un systeme
CDMA ou un signal doit étre attribué a chaque émetteur.

Modulation par déplacement de fréquence (MDF)

Cette modulation de fréquence fait varier le signal entre des fréquences prédétermi-
nées. Par comparaison a la modulation de phase pour la transmission d’information bi-
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FIGURE 3.9 — Autocorrélation et coupe Doppler d'un chirp linéaire.

naire, il est de la méme maniere possible d’attribuer une fréquence par symbole telle que
fo correspond au bit 0’ et fi au bit'1’ (figure 3.10). On a alors :

1 N-1 t .
xmpE(D =4/= Y. a(— - ktb) el2nfotctofa)t (3.11)

avec c le code a transmettre et fa = f1 — fo.
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FIGURE 3.10 — Application d'un codage binaire sur un signal FSK a deux fréquences.

Linconvénient de cette modulation est que le fait qu'une méme fréquence soit ap-
pelée plusieurs fois, implique que la fonction d’autocorrélation présente des pics secon-
daires importants. C’est ce que ’on peut constater sur la figure 3.11. Nous verrons dans la
suite de ce chapitre que ces lobes secondaires dégradent les performance de la détection,
et ont donc une incidence sur la portée de détection.

Une autre modulation MDF qui pallie a ce probleme de lobes secondaires de la fonc-
tion d’autocorrélation, est la modulation a sauts de fréquence, encore appelée en anglais
Frequency Hopped Spread Spectrum (FHSS). Cette modulation fait apparaitre un nombre
N de fréquences (similairement a la modulation M-PSK qui a un nombre M de phases).
Alors, I'ordre d’apparition des fréquences est faite par des codes, ceux-ci permettant de
générer un nombre M de signaux. De plus, contrairement au chirp, le signal FHSS res-
semble peu a lui-méme décalé en fréquence, de par I'ordre d’apparition des fréquences
(figure 3.12a). Ainsi, le pic principal de la FA (figure 3.12b), appelé thumbtack, permet
une tres bonne localisation du signal en retard T et décalage fréquentiel v. Ceci peut étre
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FIGURE 3.11 — Autocorrélation d'un code Barker de taille 13 appliqué a un signal FSK a deux fré-
quences.

un avantage pour la détection d’un signal en réception, dans le cas ou I'on souhaite, par
exemple, estimer la vitesse relative entre I'émetteur et le récepteur.
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FIGURE 3.12 — 3.12a est la représentation temps-fréquence d'un signal FHSS utilisant un code de
Welch de taille 1 et 3.12b en est sa FA.
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FIGURE 3.13 — Autocorrélation et coupe Doppler d'un signal FHSS utilisant un code de Welch de
taille 11.
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3.1.4 Conclusion

Cette premiere étude sur les formes d’onde vise a introduire les modulations les plus

courantes, et ainsi, faire une premieére sélection de celles qui sont applicables dans notre
contexte. En effet, les signaux doivent étre adaptés a des transmissions sur de longues
distances, un systeme multi-émetteurs et les signaux doivent étre implémentables sur le
matériel qui permettra par la suite de les tester.
Le tableau 3.2 référence 1'ensemble des modulations et les criteres de choix. La portée de
détection prend en compte la largeur de bande du signal et la robustesse de la modulation
face au canal de propagation. Le critere CDMA indique la possibilité d’appliquer un signal
a chaque émetteur. Enfin, les signaux étant par la suite testés en mer, il est important de
prendre en compte les contraintes liées aux émetteurs (chapitre 4). On retiendra alors
deux modulations, la modulation B-PSK, avec les codes de Hadamard et de Kasami, ainsi
que la modulation FHSS, dont la construction et ’analyse font I'objet de la prochaine
section.

Signaux Longue portée | CDMA | Implémentabilité
00 x x v
MA x v v
PSK B-PSK v 4 4
PSK M-PSK 4 4 4
MF MLF 4 x v
MF MDF v 4 4

TABLEAU 3.2 — Signaux adaptés

Enfin, d’autre modulation plus complexe comme la modulation FSK/MLF ou PCCS
(Phase Coded Costas Signal) seront brievement présentées en section 3.4. Elles sont éga-
lement analysées dans LEVANON et MOZESON (2004).

3.2 Codes et signaux FHSS

3.2.1 Définition

Un signal FHSS u,, () est composé de signaux élémentaires si(¢), chacun de ses si-
gnaux élémentaires étant un signal sinusoidale de fréquence fi. Ainsi, u,,(t) est le mieme
signal d’'une famille de M signaux générés, et si(¢) est le k'®™me signal élémentaire sur N a
apparaitre dans le signal u,, (7).

N-1
Um(t) = Z Sk (1) (3.12a)
k=0
1 [ jZTl'fkt
Sk(t):ﬁn Z_A_ktA .e (3.12b)

avec tp = T/N. Lordre d’arrangement des fréquences du signal u,,(t) est régi par le code
{ym}llj;(}, tel que fi = 2nyX fa, avec fo = B/N. Les méthodes présentées section 3.2.2 per-
mettent de générer ces codes. Chaque méthode permet de générer un nombre M de si-
gnaux, dépendant de la taille des codes N souhaitée, mais aussi de la méthode elle-méme.

Pour résumer, les éléments permettant la construction d’'un signal FHSS sont les suivants :
— up(f) :le signal FHSS;
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— sk (1) : 1e k'*me signal élémentaire de u,,(t);

— fx :lafréquence du signal élémentaire s (?);

— y;' :1e kieme élément du m*®™e code généré (y;"' € {0,1,.N —1});
— N :lalongueur du code;

— M :le nombre de codes (ou signaux) générés;

— Ia :la durée d’'un signal élémentaire;

— fa :l'intervalle entre 2 fréquences successives.

3.2.2 Générations de codes FHSS
Principe

Maintenant, la question est: comment déterminer 'ordre d’apparition des fréquences
afin qu’'un signal FHSS présente de bonnes propriétés en réception? Dans COSTAS (1984),
CosTAS suggere une méthode pour générer des codes ayant une fonction d’auto-ambiguité
idéale. Ces codes sont représentés par la matrice ai.,k]? , constituée de 1’ and '0’, avecun 1’
par ligne et par colonne :

s s (m) .

my _ | 1 sij=f""()
4ij = { 0 sinon. 3.13)

et le code y,, peut étre exprimé par cette matrice tel que :
. .« (m)
(m) I osia; ;= 1

S = : 3.14
Vi { 0 sinon. 614

avec (i, j) un ensemble d’entiers allant de ‘0’ a’'N -1/, et f la fonction permettant de géné-
rer M codes. La figure 3.14a montre un exemple de matrice ag.,k]? obtenue par la méthode
de Golomb-Costas, et le signal en figure 3.14b est obtenu via le code et la connaissance
des parametres B et T. Il existe deux grandes familles de génération de signaux FHSS :
les codes de Costas et les codes a congruences. Les codes de Costas seront plus adaptés
du point de vue de la fonction d’auto-ambiguité, tandis que les codes a congruences se-
ront plus efficaces envers les fonctions d’inter-ambiguités entre les signaux générés (RI-
CKARD JR (1993) TAYLOR et collab. (2013)).

. A
J Frequency
A fa
f9 i i
o [ ] F 8 —----- 1
8 f7 - )
7 B| f6 e la
6 f5 =
5 f4 —
4 f3 -
i f1 —_— L
T 23 4567809 > t1t2t3t4t5t6t7t819 Time

| < >

-
(@) (b)

FIGURE 3.14 — (a) montre un code aﬁk? de Golomb-Costas avec g = 11 et a = 2; (b) montre le signal
FHSS associé au code de Golomb-Costas.
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Les méthodes de génération de signaux qui seront présentées, sont basées sur la théo-
rie des corps de Galois STEWART (2015). p représente un nombre premier, et g est la puis-
sance d'un nombre premier. L'ensemble de Galois associé a g est noté GF(q), tel que
GF(g)=1{0,1,..g—1}.

Soit g un nombre premier. Alors 'ensemble des entiers modulo g est un corps de
Galois contenant g éléments : GF(q) = {0,1,..q — 1}. Ce corps admet un nombre ¢(qg —1)
(la fonction d’Euler HARDY et WRIGHT (1979)) d’éléments primitifs tels que :

(g-D=p"-py%..p” (3.15)

et
o(g-1=p" - p e pl T (=D - (p2—2) - (pr - 1) (3.16)
Par exemple, pour g =11: (g—1) =10=2"-5" et (g—1) = ¢(10) =2°.5%.(2-1)-(5-1) =4

Il y a deux types de codes : les codes complets qui contiennent tout les éléments du
corps de Galois GF(q), et les codes non-complets ou certaines valeurs peuvent étre pré-
sentes plus d’'une fois (figures 3.15). Identiquement a la technique de modulation FDMA
présentée dans la section 1.2.4 du chapitre 1, les signaux issus des codes non-complets
n'utilisent pas nécessairement toute la bande de fréquence disponible. Cela induit une
réduction du Gain du Processus (PG = 201og(BT)), ce qui rend ces signaux moins efficaces
en terme de portée de détection. Pour cette raison, nous focaliserons notre attention sur
les signaux FHSS issus des méthodes de génération de codes complets.

» Bl =

f2 —

— >

12 3435 t1t2t3t4 t5
A

]

f2 —

>
123435 t1t2t3t4 t5

=N WSRO

RN WSRO

FIGURE 3.15 — Exemple d'un code complet (en haut) et d'un code non-complet (en bas).

La suite de cette section est divisée en deux. Une premiere partie présente les géné-
rations de codes type Costas, et une seconde partie présente les générations de codes de
type congruence.

3.2.3 Codes de Costas

Dans la recherche d'un signal SONAR idéal, John P. Costas COSTAS (1984) propose
I'idée de construire des signaux a sauts de fréquences dont les codes ne présentent pas
de répétitions. Cela signifie que la matrice ag?;) et une version d’elle méme décalée ho-
rizontalement et/ou verticalement ont au maximum un ’'1’ qui se recouvrent. DRAKAKIS
et collab. définit ce critere dans DRAKAKIS et collab. (2011a) :
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Definition 3.2.1. : soit f : [n] — [n] une bijection, avec n un entier. Alors, f est consi-
déré avoir la propriété de Costas si tout les éléments des vecteurs, sont tous différents, ou
égauxsi:

Vi,j,kavecl<1i,j,j+k<N
fli+k)-fA)=f(j+k)—f(j)=i=jork=0

Dans ce cas, f est appelée une permutation de Costas, dont N est la taille du code.
Les techniques de génération des codes de Costas sont analysées dans FREEDMAN et LE-
VANON (1985); CHANG (1987); DELISLE et BLANCHETTE (1991); DRAKAKIS et collab. (2009);
DRAKAKIS (2010); DRAKAKIS et collab. (2011b) et améliorées dans GOLOMB et TAYLOR (1982);
GOLOMB (1984); CHANG et SCARBROUGH (1989); DRAKAKIS (2006). Par la suite, nous res-
treindrons I'étude aux principaux codes : Golomb-Costas et the Welch-Costas.

Golomb Costas

La méthode de Golomb-Costas génere [p(qg — 1)]2 matrices aE”J?) de taille N = (g — 2),
telles que :

f(@) =logg(1—a’) mod (p) (3.17)

avec i = 1,..,qg — 2, (a, p) deux éléments primitifs, @ mod (b) est 'opération de modulo

de a par b et logg la fonction logarithme en base p. D'une autre maniére, I'élément (i, j)

de la matrice ag";) est égale 2’1’ si et seulement si a +p/ = mod (g) = 1. Dans le cas

ou l'on prend g = 11, il y a donc 4 éléments primitifs : a; =2, ap =6, az =7 et ag = 8.
En choisissant comme éléments primitifs a = 2 et f = 2, le code de Golomb obtenu est
yl =15,3,2,7,1,8,4,6,9}, dont la matrice ag.lj). associée est représentée figure 3.14a.

Welch Costas

La méthode de Welch-Costas génere [¢(g—1)] matrices agf’]?) de taille N = (g—1), telles
que:

f)=a’ mod (p) (3.18)

avec i =1,..,q— 1. Dans COSTAS (1984), COsTAS utilise la méthode de Welch-Costas avec
g = 11 et a = 2 pour montrer que toute les différences entre chaque élément d'une matrice
et une version décalée d’elle méme est unique (Table 3.3). Du point de vue du signal qui
en découle, cela signifie que I'auto-ambiguité du signal sera faible pour un retard T et/ou
un décalage Doppler v donné. L'intérét de cette propriété sera davantage présenté dans
la section 3.2.5 sur la fonction de Hamming.

Le tableau 3.4 résume les méthodes de génération des deux codes de Costas présentés
dans cette sous-section.

Code Generation function f (i) N M
Golomb Costas | logg(1 - a') mod(p) | g—2 | [p(g—1)1?
Welch Costas o mod (p) qg-1]| [p(g-1)]

TABLEAU 3.4 — Techniques de génération des codes de Costas.
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Code
Shift 2 4 8 5 1 9 7 3 o6 1
1 2 4 -3 5 -1 -2 4 3 -5
2 6 1 2 4 -3 -6 -1 -2
3 3 6 1 2 -7 -3 -6
4 8 5 -1 -2 -4 -8
5 7 3 -5 -1 -9
6 5 -1 -2 -4
7 1 2 -7
8 4 -3
9 -1

TABLEAU 3.3 - Le triangle des différences pour g = 11. Le code de Welch-Costas associé a o = 2
est {2,4,8,5,10,9,7,3,6,1}. Chaque ligne correspond a un décalage horizontal du code, et chaque
valeur est la différence entre un élément du code et un élément de sa version décalée.

3.2.4 Codes a congruences

Les codes a congruences sont différents et ne respectent pas nécessairement la défi-
nition 3.2.1 de Costas, permettant les bonnes propriétés de la fonction d’auto-ambiguité.
Mais ils présentent d’autres avantages du point de vue de I'inter-ambiguité entre les codes
d’'une méme famille (une famille de codes est]’ensemble des codes générés par une méme
méthode et pour une méme valeur de q). Les techniques de générations de codes ont
été introduites dans TITLEBAUM (1981); TITLEBAUM et SIBUL (1981); BELLEGARDA et TIT-
LEBAUM (1988); MARIC et TITLEBAUM (1990); XIA et collab. (2004) et analysées dans RI-
CKARD JR (1993); TAYLOR et collab. (2013); TITLEBAUM et collab. (1991); MARIC et TITLE-
BAUM (1992); WEI et GHAFOURI-SHIRAZ (2002); FAN et collab. (2005). Cette section pré-
sente les méthodes de génération des codes a congruences, pour les codes complets uni-
quement.

congruences Linéaires

Dans TITLEBAUM (1981), TITLEBAUM présente une méthode de génération de codes
basée sur la théorie de la congruence linéaire. Cette méthode génere N — 1 matrices a%)
de taille N = n, avec n un entier. Les codes générés seront entiers dans le cas ou n est un
nombre premier, donc dans notre contexte n = p. La génération de ces codes se fait de la
maniere suivante :

f@)=a-i mod (p) (3.19)

aveci=0,.,p-letl<a<sp-1.

congruences cubiques

Les codes a congruences Cubiques sont présentées dans MARIC et TITLEBAUM (1990).
Cette méthode génere N — 1 codes de taille N = p, tels que :

f(i)=a-i®> mod (p) (3.20)
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aveci=0,.,p—-letl<sasp-1.

congruences hyperboliques

Les codes a congruences hyperboliques sont introduit dans XIA et collab. (2004) andMARIC
et TITLEBAUM (1992). Cette méthode permet de générer N codes de taille N = (p — 1) tels
que:

f=a-i"' mod(p) 3.21)

aveci=1,.,p—-letl<sasp-1.

Le tableau suivant résume les méthodes de génération des trois codes a congruences
présentés dans cette sous-section.

Code Generation function f (i) N M
Linear congruence a-i mod (p) p N-1
Cubic congruence a-i’> mod (p) p N-1

Hyperbolic congruence | a-i~' mod (p) | p—1 N

TABLEAU 3.5 - Techniques de génération des codes a congruences.

L'ensemble des générations de codes pour la construction des signaux FHSS a été pré-
senté dans cette section. Les performances de ces codes seront évaluées dans la prochaine
section a travers la fonction de Hamming.

3.2.5 Analyse des codes

Avant d’analyser les signaux FHSS, nous étudions dans cette section les codes per-
mettant leur construction. Nous utiliserons dans un premier temps la fonction de corré-
lation de Hamming, qui est la fonction de corrélation entre deux codes y¥, (ou a%) sous
la forme matricielle). Par extension, la fonction d’ambiguité de Hamming effectue la cor-
rélation entre deux codes, pour plusieurs décalages verticaux (le décalage horizontal cor-
respond au décalage temporel 1 de la fonction de corrélation, et le décalage vertical cor-
respond au décalage fréquentiel v de la fonction d’ambiguité). L'objectif de cette section
est de comparer les codes et de définir leurs performances vis a vis de la fonction d’auto-
corrélation, ainsi que des intercorrélations entre signaux d'une méme famille. Rappelons
qu’'une famille de codes a%) est issue d'une méme méthode de génération de signaux, et
est donnée pour une méme valeur de N. La famille générée contient alors M codes, avec
m =1,2...M. Nous nommerons a{,j et al?,]., deux codes d’'une famille, telles que (r,s) € m
etr#s.

Corrélation des codes

Lidée est ici de superposer deux codes, décalés horizontalement ou non, et de comp-
ter le nombre d’éléments égaux a "1" de la superposition des matrices agr} et ai.s}. La fonc-
tion effectuant cette opération est la fonction de Hamming, définie telle que :

N-1
H,s(w) = Zoh(a; @y ) (3.22)
n=
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FIGURE 3.16 — Fonction d’autoambiguité de Hamming d'un code de Costas de longueur 9.

avec

i Al N
' s _{0 sia; ; # a;

T as ) = i+u,j
i+u,j i, j 1 sinon. 3.23)

etu=0,1,...N—1. On note H, le nombre maximal de recouvrement pour un décalage u
non nul, tel que :

Hys =max Hrs(u)l(a’ L as ) ea”’

BIURIE (3.24)
& _ r s (m) )
A, =max|H, @) (al.’j, ai’j) ea, u# 0]

Les codes étant complets, F,, (1) = 1 quelle que soit la méthode de génération de
signaux. On notera que H,,(0) = N. Par simulation, on obtiendra de la méme maniere
H,s(u) =1, quelle que soit la méthode de génération et la valeur de N.

En conclusion, toutes les méthodes de génération de signaux ont des performances égales

du point de vue des autocorrélations et intercorrélations des codes d'une méme famille.

Ambiguité des codes

La fonction de Hamming peut étre étendue avec un décalage vertical correspondant
au décalage fréquentiel v :

N-1
Hys(u,v) = ) hiaj ;,a;,, i0,) (3.25)
n=0

avecv=-N+1,...-1,0,1,...N-1.

H,s(u, v) est appelée fonction d’interambiguité de Hamming, et H,,(u, v) fonction
d’autoambiguité de Hamming (figure 3.16). Les fonction H, et H,, sont respectivement
données par les équations suivantes :

R m)
H,; =max|H,(u, V”(“f,j’“f,j) Eag’,j ]

H,, =max|H, (4 ) (a;j, f]) € aﬁ”;), u#z0,v# 0]
Pour chaque famille de génération de signaux, sont relevées dans le tableau 3.6 les
valeurs de H, et H,, les plus défavorables.
Les H,; et H;, présentées dans le tableau 3.6 sont indépendantes de N, mises a part

les valeurs en gras, celles-ci augmentant lorsque N augmente. Plus de résultats sur ces

(3.26)
a
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Méthode de génération N M | Hy¢ H;,
Costas Golomb qg-2=9 |16 | 4 1
Costas Welch p-1=10| 4 | 3 1
congruences Linéaire p=11 10| 1 | p-1=10
congruences Cubique p=11 10| 3 2
congruences Hyperbolique | p—1=10 | 10 | 3 2

TABLEAU 3.6 — Maximum de la fonction de Hamming pour p (ou g) égale 11.

valeurs sont présentés dans RICKARD JR (1993). Loptimalité des codes de Costas du point
de vue de H,, est expliquée par la propriété de J.P. Costas présentée en section 3.2.3. Les
codes a congruences hyperboliques et a congruences cubiques restent néanmoins per-
formants quel que soit N. Apres analyse des méthodes de génération de code FHSS, nous
conclurons que les codes de Costas sont optimaux vis a vis de I’autoambiguité. Les codes
a congruences présenterons quand a eux de meilleurs performances en ce qui concerne
I'interambiguité.

D’autre part, un décalage vertical v correspond a un décalage fréquentiel v= f) = %, avec
B = 5kHz. L'effet Doppler maximal étant inférieur a vih,x = 10Hz (section 1.3.3), il fau-
drait N > L = 500. Nous verrons plus tard que cette valeur de N est aberrante, ce qui
permet de considérer Vmax < fa. Leffet Doppler étant donc supposé négligeable dans
notre contexte, toutes les méthodes de génération de codes FHSS se voudront identiques
(H,s=1etH,, =1 dansle cas ou v = 0 section 3.2.5).

3.3 Analyse des parametres de construction des signaux FHSS

Les parametres de construction des signaux FHSS sont le produit BT, la taille du code
N et le code ordonnant I'ordre d’apparition des fréquences. On considere que le produit
BT est donné par le systéme, et c’est en fonction de ce parameétre que sera choisie la valeur
de N. Il existe dans la littérature plusieurs choix de N en fonction du produit BT, I'objectif
étant de minimiser les lobes secondaires. Ces travaux font I'objet de la section 3.3.1. Nous
proposons par la suite d’étendre cette analyse en section 3.3.2 sur les parametres des si-
gnaux FHSS, en cherchant les parametres de constructions optimaux pour la méthode de
détection définit dans le chapitre 2. On retiendra de la méme maniere une valeur opti-
male de N en fonction de BT telle que pe. soit minimum. Une analyse supplémentaire
visera a étudier 'influence des codes sur pee.

3.3.1 Rapportlobe secondaire sur lobe principal

Afin de rejoindre le Chapitre 2 sur la détection, nous considérons le signal émis e(?),
correspondant a un signal u,,(f) (équation 3.12a) d'une famille de signaux FHSS, issue
d’'une méthode de génération de type Costas ou congruences, pour un N donné.

Définition des régions d’intéréts

Dans la littérature, le critére mesurant les performances des signaux FHSS est adapté a
des méthodes de détection basées sur 'amplitude maximale de la fonction de corrélation.
Les lobes secondaires de la fonction d’autocorrélation sont a minimiser afin d’augmenter
I’amplitude du lobe principal par rapport au lobe secondaire. Ainsi, la performance d'un
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signal est donnée par le rapport entre le lobe principal et le maximum des lobes secon-
daires. Les influences des parameétres de construction des signaux FHSS sont analysées a
travers ce ratio.

La relation entre N, le nombre de sauts de fréquences, et BT, le produit entre la durée du
signal et la bande de fréquence du signal, est choisit pour minimiser les lobes secondaires
dans différentes régions de la fonction d’autocorrélation. Considérant un Doppler nul, les
deux régions de 'autocorrélation sont :

— larégion centrale, avec | T [< i

— larégion des lobes secondaires, avec | T |= fp

Région ceﬁtrale ‘ Région des lobes secondaires
|
I\
/
-T 4d td T

FIGURE 3.17 — Définition des régions d’'intérét de la fonction d’autocorrélation.

Choix de N en fonction de BT

Minimisation des lobes secondaires dans la région des lobes secondaires

Dans RICKARD JR (1993), 'auteur détermine une limite de la fonction d’autoambiguité
dans la région des lobes secondaires de la maniére suivante :
Hy  4H,N
N n'TB

| Xee(T, V) I< (1+1In(N/2H,,)) (3.27)

Dans le cas ol le Doppler est nul, cette limite devient :

4H,,N .
(1+In(N/2H,,)) (3.28)

,0) |<
| Xee(T,0) | <TB

avec H,, le maximum de recouvrement d’un code avec lui-méme décalé verticalement
et/ou horizontalement, définit dans la section 3.2.5.

En dérivant I'équation 3.27 en fonction de N et en cherchant le BT optimal, on retrouve
la relation entre N et TB minimisant les lobes secondaires dans la région des lobes secon-
daires TITLEBAUM (1981) :

2

AN N
(TB) opt = T(Z + ln(N/ZHrr)) (3.29)
Pour un produit BT fixé, RICKARD JR résout 3.29 et définit Nyisg (Minimal Sidelobe Re-
gion) :
N _ nTB (3.30)
YRV 42 + In(Nysr/281,) '
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Minimisation des lobes secondaires dans la région centrale

Le choix de Nyquist permet d’obtenir une région centrale présentant moins de lobes
secondaires que pour N = Ny;sg. Dans TITLEBAUM et collab. (1991), les auteurs définissent
Nnyg, telle que p fo = 1. Sachant que 75 = T/N et que fa = B/N, Nny4 est donnée par :

Niyq = VTB (3.31)

En comparant les méthodes MSR et de Nyquist, il peut étre déduit que Ny 4 > Nymsr
pour un BT identique. Le choix de Nyquist donne des tailles de codes plus grandes. Les
équations 3.30 et 3.31 permettent d’obtenir la relation liant Nyy4 @ Njysr

2\/ 2+In(Nyvsr/29,,)
NNyg = N NMsr (3.32)

Compromis entre régions et minimisation du lobe secondaire maximal de la région centrale

Dans TAYLOR et collab. (2013), les auteurs définissent deux nouvelles valeurs de N :

— Nmwms (Minimize Maximal Sidelobe) ;

— Nwmmps (Minimize Maximum Peak Sidelobe).

Nmms est un compromis entre la minimisation des lobes secondaires dans chacune des
régions. Nyvps minimise quand a lui la valeur maximale du lobe secondaire le plus élevé
dans la région centrale.

Dans TAYLOR et collab. (2013), il est montré empiriquement que le choix MMS et
MMPS sont proches du choix de Nyquist. Les courbes de Nynvs et Nvwvps en fonction
du produit BT sont alors approximées par la méthode des moindres carrés :

Nmms = Nnyg—0,3=vBT-0,3 (3.33)
Nmmps = Nnyg +0,6 = VBT +0,6 (3.34)

La figure 3.18 releve ’ensemble des choix de N pour un produit BT = 150. Le choix
MSR montre de meilleurs résultats dans la région des lobes secondaires tandis que le
choix de Nyquist est plus adapté pour la région centrale. Le choix MMS, basé sur le croi-
sement entre les deux courbes, implique que les lobes secondaires seront de méme am-
plitude dans les deux régions. Le choix de Nyquist "nettoyant" la région centrale, c’est en
revanche le choix MMPS qui est le plus performant dans cette méme région. Lensemble
des choix de N en fonction du produit BT est représenté figure 3.19.
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< Nysr k- N |—Région centrale
Ny ---Région des lobes secondaires
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FIGURE 3.18 — Ratio lobe secondaire maximal sur lobe principale en fonction de N et pour BT =
150.

%0 100 150 200 250
BT

FIGURE 3.19 — Choix de N en fonction de BT.

Les choix de N issus de la littérature cherchent a étre optimaux du point de vue de cer-
taines méthodes de détection TAYLOR et collab. (2013). Ces travaux, mesurant I’optimalité
d’un signal en fonction du rapport entre le lobe secondaire et le lobe principal de la fonc-
tion d’autocorrélation, ne sont pas adaptés a la méthode de détection proposée dans le
chapitre 2. Nous proposons de mesurer la performance des signaux FHSS par rapport a
la méthode de détection. Cette méthode étant basée sur le critére p, nous utiliserons ce
méme critére pour choisir le nombre de sauts de fréquences pour un produit BT donné.

3.3.2 | : critére de performance des signaux

Dans la section précédente, nous avons présenté les analyses issues de la littérature,
ces analyses portant sur le choix des parametres de construction des signaux FHSS. Les
résultats obtenus sont alors donnés par le choix du N optimal pour un produit BT donné.
Nous allons de la méme maniere rechercher la valeur de N optimale pour un produit BT,
et ce, du point de vue de la méthode de détection proposée dans le chapitre 2. Il a été
conclu dans ce chapitre que minimiser ., permettait d’améliorer les performances du
détecteur. Le N optimal sera alors le N minimisant ... Apres avoir calculé analytique-
ment la fonction d’intercorrélation des signaux élémentaires composant le signal FHSS,

63



CHAPITRE 3. CONSTRUCTION DES FORMES A I'EMISSION

nous tracerons le critere .. en fonction de la valeur N. Le N minimisant .. sera relevé
pour différents produit BT, et une expression analytique en sera déduite. Enfin, nous nous
interrogerons sur 'influence du code sur le critere piee.

Influence du nombre de fréquences N

Afin d’optimiser la méthode de détection, nous cherchons les parametres minimisant
la moyenne de l'autocorrélation I'c.(1). Le signal e(t) étant composé de N signaux élé-
mentaires si(#),lafonction d’autocorrélation I',. (1) peut étre décomposée en une somme
d’intercorrélations élémentaires I'y, 5, (T) telles que :

T
[ee(T) =f e(He” (t—1)dt

-T
T N-1 N-1
=f Y sk() ) s (t—1dt
=T k=0 1=0
N-1N-1 /T (3.35)
= sp(D)s; (r—1)dt
k=0 1=0Y-T
N-1N-1
= Z Z L5, (T)
k=0 1=0

D’apres la définition du critere [, (équation 2.37) et de I’équation 3.35, on peut écrire :

T

1
Hee = ﬁ " [Tee(T) [ dT

1 T N-IN-1

=57 /.| Y ) Tag(oldr

T k=01=0
N-IN-1 pT (3.36)
< — g5, (D) 1 dT
o7 ;);0 T (0]
1= Modele
== Usps; = U
N == k91 ee
La démonstration du modele apparait en Annexe B. On a alors :
\ 4N 1
Modeéle
=—=—I[nN-1)-04]+ —+— 3.37
ee T[ZBT[ ( ) ) m?BT 2N ( )

On cherche la valeur de N en fonction du produit BT minimisant p}°%¢l¢, En considé-

duModéle
ranticique N € R, on cherche une expression de N en fonction de BT tel que ;;N =0:
dp%()déle S [In(N—-1)—-0.4] + aN__1 L 0 (3.38)
dN  m2BT " m?BTN-1 2N2 '

On supposera alors que pour N > 10, % ~ 1. On obtiendra finalement 'expression :

\/ n2BT
N = (3.39)
8In(N—1) + 0.6]
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Lavaleur de N en fonction du produit BT telle que la moyenne p., de la fonction d’au-
tocorrélation est minimale est ici obtenue analytiquement. Afin de valider cette démons-
tration, nous recherchons les valeurs de N empiriquement. Pour cela, on génere pour
chaque valeur de N, 1000 signaux FHSS dont les codes sont générés aléatoirement (les
codes sont complets). Ainsi, on releve le p,, moyen sur 'ensemble des signaux générés.
On obtient la figure 3.20 dans le cas ou BT = 150.

0.04/ |

0.03 _ 1
. N =9

0.02 1

0.01 5 10 15 20 25 30

N

FIGURE 3.20 — g moyen en fonction de N pour un BT = 150.

Le Ny, choisi est celui qui minimise la valeur ., d’un signal FHSS, pour un produit BT

donné, soit N, = argmax[pu(N)]. Dans I'exemple ou BT = 150, la valeur de N minimisant
2<N=30
Hee €st N = 9. Cette opération est effectuée pour plusieurs produit BT (figure 3.22).

Les figures 3.21 comparent le modéle définit en équation B.12 et les simulations. De
part la majoration faite dans la définition du modéle (eq B.1), il apparait un offset c (fi-
gure 3.21a) entre le modele et les simulations. Le minimum local se faisant pour une
méme valeur de N (figures 3.21b, 3.21c et 3.21d), et ce quelque soit le produit BT, on va-
lidera donc le modele nous permettant 'obtention de N,,. On notera que I offset ¢ n’aura
pas d’influence dans la recherche de N, équation 3.38.

Comme les choix de N issus de la littérature, nous définissons N minimisant le critere
Hee, €n fonction du produit BT. La courbe de N, en fonction de BT est obtenue empiri-
quement (figure 3.23).

FIGURE 3.22 — |1, en fonction de N pour différents BT.
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FIGURE 3.21 — (a) correction de I'offset c lié a la majoration;(b), (c) et (d) : comparaison entre le
modele et les simulations pour différents produit BT.
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FIGURE 3.23 — Choix du N optimal du point de vu du critére ., en fonction du produit BT.

Les choix de N issus de la littérature ne sont pas adaptés a la méthode de détection
présentée dans ce manuscrit. Nous avons proposé de mesurer la performance des signaux
FHSS par rapport au critere de détection. Cette méthode étant basée sur le critere p, me-
surant la moyenne de la fonction d’intercorrélation centrée et normalisée, nous utilisons
ce méme critere pour choisir les parametres des signaux a I’émission. Un nouveau choix

de N en fonction du produit BT est alors proposé, celui-ci minimisant la moyenne de la
fonction d’autocorrélation ., des signaux FHSS.
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Recherche du code optimal

Le second parametre de construction du signal FHSS est le code définissant |’ordre
d’apparition des fréquences. L'influence du code sur la valeur ., est analysée dans cette
section. Pour cette étude on s’appuie sur les générateurs de codes FHSS (codes de Costas
et codes a congruences). Pour un méme produit BT, nous relevons pour chaque famille le
signal présentant le plus faible p... Une courbe de ., en fonction de N est ainsi obtenue
(figure 3.24).

—Code A

0.15 \ —Code B
Hhd —Code C
\\ —Code D

\ _ _ —Code E

01 Signal optimal -

uee

0.05\\ S /</ f

~—

5 10 15 20 25
N

FIGURE 3.24 - Signaux optimaux pour chaque méthode de génération de signaux en fonction de
N avec BT = 150.

On obtient, suite a I’étude de '’ensemble des méthodes de génération de codes FHSS,
un signal présentant des performances supérieur vis a vis du critere p.. Le code dit op-
timal est particulier et existe quelque soit N € N. La figure 3.25 reléve les valeurs ., opti-
males en fonction de N,.

20
o Noptimal
n
_NNyquist
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n
z
101
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FIGURE 3.25 - N = f(BT) pour le signal optimal.

Le choix de N dans le cas du code optimal s’approche d’avantage du choix de Nyquist

que du choix de N};. On déduira alors dans ce cas particulier que Nﬁp timal NNyq = VBT.
Suite a cette étude, le signal optimal obtenu a été testé en mer en comparaison avec
d’autres signaux. L'analyse de cette manipulation sera faite au chapitre 4, section 4.3.
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3.3.3 Conclusion

Cette section visait a étudier les parametres de constructions des signaux FHSS. La
littérature propose des valeurs N en fonction du produit BT minimisant les lobes secon-
daires dans deux régions : la région centrale (| T |< £p) et la région des lobes secondaires
(| T |> tp). La méthode de détection proposée dans le chapitre 2 requiére que les pa-
rametres optimaux minimisent la moyenne de la fonction d’autocorrélation centrée et
normalisée ([¢.). Un nouveau choix de N en fonction du produit BT est alors obtenu.
On remarquera que cette valeur N, se rapproche de N4 et Nyvvs, celles-ci minimisant
les lobes secondaires de la fonction d’autocorrélation dans la région centrale. Il en est
alors déduit que les lobes secondaires de cette région ont une influence sur ., et que
les lobes secondaires de cette région influenceront significativement ... Lensemble des
codes complets FHSS présentés en section 3.2 ont été testés, et un code optimal est re-
tenu. Celui-ci minimise p.., et peut étre construit quelque soit la taille du code N, € N.
On conclura que les parametres de constructions présentés, c’est-a-dire N, et le code dit
optimal, sont optimaux vis-a-vis de la méthode de détection.

Le signal idéal que I'on retiendra est unique pour un BT donné, or le contexte pour lequel
il est construit est un contexte multi-émetteurs, nécessitant un signal par émetteur. La
section 3.4 vise a appliquer ce signal idéal a un contexte multi-émetteur.

3.4 Adaptation du signal optimal a un context CDMA

Il existe diverses extensions des signaux FHSS. Pour cela, le principe est de moduler les
signaux élémentaires si(t). Cette section introduit certaines des ces modulations, celle-ci
pouvant étre implémentées sur le matériel permettant de les tester en conditions réelles.

3.4.1 Introduction des modulations de signaux FHSS
Modulation FSK/MLF

Dansl'intérét de réduire les lobes secondaires, I'auteur propose dans MOZESON (2004)
de remplacer les OC (Ondes Continues) par des MLE Dans LEVANON et MOZESON (2003)
cette méme modulation est utilisée afin de supprimer les grating lobes. Ces lobes ap-
paraissent dans la région centrale de la fonction d’autocorrélation (| T |< #a) lorsque la
condition d’orthogonalité n’est pas respectée (fx fao = 1). La condition d’orthogonalité cor-

respond au critere de Nyquist présenté en section 3.3.1 (Nnyq = VBT = \/ JfaNNyg-taNNyqg =
Iafa=1).

Modulation PCCS

Dans LEMIEUX et INGELS (1990), est introduit pour la premiére fois la modulation
FSK/PSK. Nous 'appelerons Phase Coded Costas Signal (PCCS), bien que I’étude s’étende
a des codes FHSS de type congruences. Les signaux FSK sont des signaux a sauts de fré-
quences de type Costas et les OC sont remplacées par des modulations PSK. Lintérét de
'utilisation de la modulation PCCS est la réduction des lobes secondaires par l'utilisa-
tion d'une modulation QPSK. La modulation QPSK est générée a partir des codes de Welti
WELTI (1960), tels que les codes en phase et en quadrature soient complémentaires.
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FIGURE 3.26 — Application d'une modulation de phase sur une signal FHSS.

Sur un principe similaire, PACE et NG utilisent les codes complémentaires de Golay
GOLAY (1961) pour coder les signaux élémentaires s (). Le principe est d'utiliser I'un des
deux codes complémentaires c; pour le codage a I’émission, et d’utiliser le second code
d;j pour le décodage en réception. La somme de ces deux codes étant nulle lorsque leur
décalage est non nul, les lobes secondaires se retrouvent alors fortement atténués :

cj=Xi) Gitis]
dj =Y, bibis;
ci+d i= 0,i#]
co+dy=2n

(3.40)

Les signaux PCCS sont également adaptés a des applications plus militaires. Dans le
cas du SONAR (ou RADAR) actif, le signal réfléchit par la cible peut étre détecté par la
cible elle-méme, celle-ci pouvant alors détecter la présence de I'émetteur. De nombreux
travaux tentent alors de mesurer la capacité d'un signal a étre détecter. Dans HONGBING
et collab. (2011), les signaux PCCS sont introduits et leur furtivité analysées.

La majoritée des travaux sur les signaux PCCS sont basés sur des signaux de Costas construits
d’apres le critere de Nyquist (ou condition d’orthogonalité), soit fs fo = 1. Nous avons pré-
cédemment introduit 'apparition des grating lobeslorsque cette condition n’était par res-
pectée. Dans TOUATI et collab. (2013), la modulation en phase des signaux élémentaires
sk(?) estintroduit comme une solution permettant la suppression des grating lobes.

Enfin, dans NADJAH et collab. (2014), la modulation PCCS permet d’adapter un signal
FHSS, a un contexte multi-émetteurs. Ainsi, la modulation FHSS est utilisée pour ces pro-
priétés d’autocorrélation, et la modulation PSK (BPSK dans notre cas) pour ces propriétés
d’intercorrélation. La construction des signaux PCCS est développée dans la section 3.4.2
suivante, et les familles de signaux générées sont analysées a travers le critere de détection
p dans la section 3.4.3.

3.4.2 Génération d'une famille de signaux PCCS

Dans cette section, des familles de signaux PCCS sont présentées. Le signal FHSS
considéré est construit avec le code optimal obtenu dans I’étude précédente. Un signal
FHSSy,, idéal est donné pour une valeur N, telle que défini équation ?2. Soit BPSK,;, le
mé¢signal d'une famille de M signaux. PCCSN,,m représente la famille de couple C(FHSSN,,, BPSK )
tel que me {1,2,..,M}.
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L'objectif étant d’obtenir une famille de Ng signaux, Ng étant rappelons le nombre
d’émetteurs, on choisira des familles de signaux BPSK telles que M = Ng. On retiendra
alors les N signaux présentant les meilleurs performances parmi M.

Dans LEVANON et MOZESON (2003) et MOZESON (2004), les auteurs définissent res-
pectivement les fonctions d’autocorrélation (FAC) et d’intercorrélation (FIC) par | Rpac (1) |
(équation 3.41) et | Rpic(T) | (Equation 3.42) :

| Reac (T) [=I Ry (T) | . | Rxx (T) | + | €rac(T) | (3.41)

| Rprc(O) [=I Ry (D) | | Ryy (O | + | €prc (D) | (3.42)

avec Rpac (1) et Rpac (1) les fonctions d’auto et d’intercorrélation des signaux PCCS, Ry (T)
la fonction d’intercorrélation entre le code x et le code y, epac(T) et exc(T) les termes ad-
ditionnelles des fonctions d’auto et d’'intercorrélation, puis Ry(1) une fonction dépendant
des parametres de construction du codes FHSS telle que :

_, sin(NT fAT)
| Ry (1) |=| NsinGtfat) | (3.43)

Cette description des fonctions de corrélations étant introduites dans I'étude des gra-
ting lobes, elle n'est valable que dans la région centrale ou | T |< fA. Dans le sens ou les
lobes secondaires de cette région ont un fort impact sur pe. (le choix N, est fonction de
Nnygq, celui-ci "nettoyant" la région centrale), c’est a travers | Rpac(T) | et | Rpic (1) | que
nous étudierons I'influence les modulations sur les fonctions de corrélations. Elles sont
décrites par le produit des deux fonctions | Ry (1) | | Rxx(T) | et d'un terme epac(T) (OU €p1C
dans le cas de la fonction d’intercorrélation). | Ry (1) | correspond aux grating lobes du si-
gnal FHSS, et dépend des parametres de construction de ce signal. La figure 3.27 montre
les fonctions | Ry (1) | et | Rxx(T) | constituant la fonction d’autocorrélation, et la fonction
d’autoambiguité d'un signal PCCS. La figure 3.28 présente les mémes fonctions dans le
cas de l'intercorrélation entre deux signaux d'une méme famille.

oslh i IR
Y R, (Tt i
ol i Ryt |

ol [\ IR e @)l

FIGURE 3.27 — A gauche les fonctions | Ry (1) |, | Ry(T) | et | Rgac (T) |; & droite la fonction d’autoam-
biguité du signal PCCS.
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FIGURE 3.28 — A gauche les fonctions | Rxy () |, | Ry(T) | et | Rgic () et; a droite la fonction d’Inter-
ambiguité du signal PCCS.

On déduit alors, dans le cas d'une famille de signaux issus d'un méme code FHSS, que
I'autocorrélation est modelée principalement par la modulation FHSS, et que le niveau
d’intercorrélation est lié a la modulation BPSK. Ainsi, les codes BPSK présentant de faibles
niveaux d’intercorrélation sont les codes orthogonaux. Une famille de codes orthogonaux
largement utilisée dans les contextes multi-émetteurs sont les codes de Walsh-Hadamard.
La sections 3.4.3 présente succinctement les codes de Walsh-Hadamard appliqués au si-
gnal FHSS optimal, et analyse les familles de signaux obtenues du point de vue des auto-
corrélations et des intercorrélations.

3.4.3 Analyse et sélection de signaux PCCS adaptés a la détection

La figure 3.28 montre que les propriétés des intercorrélations des signaux PCCSn, m
sont essentiellement dues a la modulation BPSK. Afin de réduire au mieux le lobe princi-
pal de | Ry(T) | dans le cas des intercorrélations, nous choisissons les codes orthogonaux
de Walsh-Hadamard. La construction de la matrice de Hadamard est défini équation 3.44,
avec Hy une matrice de taille M = 2/ avec i € N, Hy le complémentaire de Hy; et Hy = 0.
Les matrices de Hadamard étant carrées et de taille M x M, M codes de tailles M sont gé-
nérés.

H, = [Hzi—l Hyi
Hyi-v Hyia

La figure 3.7 montre les familles de signaux générées pour différentes valeurs de M.

(3.44)

PCCSNH,Z PCCSNHA PCCSNH,M

C(FHSSy,, BPSK))
C(FHSS,, BPSK»)

C(FHSSy,, BPSK))
C(FHSSy,, BPSK»)

C(FHSSy,, BPSKy)

C(FHSSy,, BPSK))
C(FHSSn,, BPSK»)

C(FHSSN,, BPSKy)

TABLEAU 3.7 — Familles de codes FHSS/BPSK.

Influence de la modulation de phase sur 'autocorrélation

Nous vérifions dans cette section que I'ajout de la modulation BPSK sur les signaux
élémentaires n’'altere pas les performances obtenues par le signal FHSS de référence. Pour
cela, la valeur p,, la plus défavorable de la famille PCCSy,, M estrelevée en fonctionde N,,.
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FIGURE 3.29 - Influence de la taille du code BPSK M sur la fonction d’autocorrélation pour un N,
donné.

Lintroduction d'une modulation BPSK sur les signaux élémentaires de la modulation
FHSS présentent des performances légerement inférieurs a celles du signal FHSS de réfé-
rence. Ces nouveaux signaux restent en revanche parmi les meilleurs sur I’ensemble des
signaux issus des codes de Costas et a congruences présentés en section 3.3.2.

Taille des codes BPSK

La famille de signaux appliquée a 'ensemble des émetteurs doit étre adaptée a la mé-
thode de détection des récepteurs. Rappelons que le critére de détection est le suivant :
Mer §g; utp- Dans le cas du canal CDMA, l'intercorrélation entre deux signaux appa-
rait a travers la moyenne de l'intercorrélation centrée et normalisée : p; (e(?) étant le si-
gnal del’émetteur recherché et i () le signal d'un autre émetteur). Deux cas sont alors pos-
sibles, soit le signal e() est présent dans I'observation, soit il ne I’est pas (équation 3.45).
Dans le premier cas, un faible 1,; peut engendrer des fausses alarmes (on notera qu'un
fort p,; est dGi a un pic élevé de I'intercorrélation entre les deux signaux). Il est alors pré-
férable de choisir la famille de signaux présentant les plus forts p,;. Dans le second cas,
lorsque deux signaux arrivent au méme instant, un faible p.; provoque des erreurs dans
la datation de par le ou les pic(s) élevé(s) de I'intercorrélation, tandis qu’'un fort p,; risque
de faire manquer des détections. On déduira qu'’il est préférable de maximiser les p,; de
la famille de signaux choisis.

Eer =Een +Eei —€ (3.45)
Mer = Hent Hei+Hee =€
Dans larecherche de la famille idéale du point de vue de l'intercorrélation, la sélection
se fera en prenant les N signaux ayant les [1.; les plus élevés parmiles M générés. Rappe-
lons que CII:],[E familles sont possibles (C’,§ dénombrant le nombre de combinaison possible
de k parmi n: Ck = k,(%k),) La figure 3.30 montre I’évolution du p; le plus défavorable
d’un famille de N signaux en fonction de M. Ces simulations sont réalisées pour un N,
donné, et pour différentes taille de famille Ng.
La taille M des codes BPSK doit étre choisie de sorte a ce que les valeurs 1,; des intercor-
rélations de la famille sélectionnée soient supérieures au seuil de détection prj, choisi.
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F1GURE 3.30 — Influence de la taille du code BPSK M sur les fonctions d’intercorrélation pour un
Ny donné. Les simulations sont faites pour des familles de 2, 3 et 4 signaux.

Conclusion sur les signaux PCCS

Dans cette section, une modulation de phase a été appliquée sur le signal FHSS op-
timal. Ce signal FHSS existe pour N, € N, le produit BT associé étant fonction de Nj,.
Les codes BPSK de Walsh-Hadamard, génerent M codes de taille M. Les performances
de I'autocorrélation des signaux PCCS générés sont analysés a travers [, et il est montré
que l'introduction de la modulation de phase ne dégrade pas significativement le signal
FHSS de référence, et ce, quelle que soit la taille M des codes BPSK. Enfin, les fausses
alarmes dues au canal CDMA étant réduites en augmentant les moyennes pl,; des inter-
corrélations, nous montrons que augmenter M permet d’augmenter i; et donc renforce
la robustesse du détecteur face aux signaux interférents. La famille de N signaux choisie
parmi les M générées est alors celle dont les [1.; sont les plus élevées. Une famille de si-
gnaux respectant ces criteres a fait 'objet d'une manipulation en mer dont les résultats
seront présentés dans le chapitre 4.
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3.5 Conclusion

Les travaux de thése sont appliqués a un systéme de positionnement, ol les besoins
sont la portée de détection et la robustesse aux fausses alarmes dues au canal de propa-
gation. A la fin du chapitre 2, portant sur la détection de signaux large bande, il a été mon-
tré que la forme d’onde permet d’augmenter les performances du détecteur, en terme
de portée de détection et de fausses alarmes. Ce chapitre a donc été consacré a I'étude
de signaux large bande, permettant d’optimiser la détection. De plus, le contexte multi-
émetteurs nécessitant 'attribution d'un signal par émetteur, nous terminons I'étude par
la construction d'une famille de signaux adaptée a la détection.

Apres une introduction sur les signaux large bande, nous retenons les modulations adap-
tées a une application CDMA. Les travaux faisant ensuite I'objet d’essais en mer, la contrainte
d’implémentabilité des signaux sur les émetteurs utilisés est également prise en compte.
C’est dans un premier temps sur les signaux FHSS que porte "étude. Ces signaux ont
I’avantage d’étre tres bien localisés en retard / décalage Doppler, et les méthodes de géné-
ration de ces signaux permettent d’obtenir des familles de signaux, idéal pour un systeme
CDMA. Les codes de Costas et a congruences, permettant d’organiser |’ordre d’apparition
des fréquences de ces signaux, sont présentés et analysés. On retiendra que l'effet Dop-
pler auquel nous sommes confrontés étant négligeable, ’ensemble des codes de Costas et
a congruences se voudront équivalents vis a vis des autocorrélations et intercorrélations
des codes.

Le signal FHSS est construit a partir des parametres suivants : code FHSS, bande de fré-
quence et durée du signal. Les travaux issus de la littérature proposent d’optimiser les
constructions des signaux en définissant la taille des codes N en fonction du produit
BT.Les choixde N proposés visent a minimiser les lobes secondaires de la fonction d’auto-
corrélation. Cette optimisation n’étant pas completement adaptée a la méthode de détec-
tion, nous proposons un nouveau choix N, minimisant la moyenne de la fonction d’auto-
corrélation. Enfin nous confirmons le choix N, en relevant le signal idéal pour I'ensemble
de codes de Costas et a congruences, en fonction de N et pour un produit BT donné.
On retiendra également de cette étude qu'un code FHSS se détache du lot. En plus de la
faible moyenne de I'autocorrélation du signal associé, le code existe quel que soit N, € N.
Ce signal optimal étant unique pour un BT donné, nous introduisons une seconde mo-
dulation afin de I’adapter au contexte CDMA dont les codes sont obtenus par la méthode
de Walsh-Hadamard. Les familles de signaux PCCSy,,» ainsi générées sont analysées du
point de vue de la fonction d’autocorrélation et des fonctions d’intercorrélations. Comme
il a été vu dans I'étude des signaux FHSS, plus N, augmente, plus BT augmente et donc
meilleures sont les performances des signaux. Il en va de méme pour les signaux PCCS,
et ce quelle que soit la taille M des codes BPSK. Enfin, les fausses alarmes dues au canal
CDMA étant réduites en augmentant les moyennes i; des intercorrélations, nous mon-
trons qu'augmenter M permet d’augmenter i.;, ce qui renforce la robustesse du détec-
teur face aux signaux interférents. La famille de Ng signaux choisie parmi les M générées
est alors celle dont les |,; sont les plus élevées.

Les familles PCCSy,,,,m ainsi générées sont adaptées a la méthode de détection. Les para-
metres FHSS (code et N|,) maximisent la probabilité de détection, et les parametres BPSK
(code et M) minimisent les probabilités de fausses alarmes.
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4.1 Introduction

Lensemble des travaux présentés dans les chapitres 2 et 3 ont fait 'objet d’essais en
mer. Une premiere section est alors consacrée a une rapide présentation du matériel uti-
lisé.

Dans le chapitre 2 a été présentée une méthode de détection basée sur la forme de la
fonction d’intercorrélation entre le signal recu et le signal recherché. Cette méthode a été
appliquée sur des canaux simulés. Ces canaux modélisent la présence de perturbations
liées au canal et au systeme CDMA, soit : le SNR, les signaux interférants et les multi-
trajets. Dans ce chapitre, on confronte les résultats des simulations aux résultats sur don-
nées réelles a 'aide des enregistrements faits en mer. Lalgorithme de détection ayant
également été implanté sur un systeme embarqué, on en déduira ces performances en
conditions réelles.

Enfin, le chapitre 3 visait a améliorer la détection en optimisant les formes d’ondes émises
du point de vue de la détection. On présente alors les résultats d’essais en mer, dont I’ob-
jectif était de comparer le signal idéal obtenu avec un signal non-optimal. La famille de
signaux PCCS adaptée au contexte CDMA, et dont les performances sont proches du si-
gnal optimal fut également!’objet d'une manipulation en mer. C’est avec avec la discution
des résultats de ces signaux que I’on conclura la chapitre.

4.1.1 Présentation matériels

Lobjectif est ici de présenter succinctement le matériel utilisé et les caractéristiques
de chacun (bande de fréquence, niveau d’émission...). Trois équipements ont été néces-
saires a la validation de la méthode de détection et des signaux a ’émission. On trouvera
un enregistreur qui permet d’enregistrer les signaux en mer qui constitueront notre base
de données réelles. La méthode de détection a également été implantée sur un systeme
embarqué que nous appellerons caisson. Les résultats en sortie du caisson seront des fi-
chiers .dat contenant les temps d’arrivée des signaux détectés. Enfin nous discuterons de
I’émetteur sur lequel sont implantés les signaux issus des travaux de these. Nous 'appel-
lerons pinger.

pinger

La carte électronique congue par I'équipe d’ALSEAMAR permet de générer différents
types de signaux. Les signaux que peut émettre le pinger sont des sinus a modulation de
phase (BPSK), de fréquence (chirp) ou a saut de fréquence (FHSS) (figure 4.1). Les ca-
ractéristiques suivantes nous permettent de situer les différents intervalles de temps a
respecter, ainsi que les niveaux d’énergie a I’émission :

— niveau acoustique : 190dB ref 1pPa a 1m;
— variation niveau : de -19,5dB a +3dB;

— fréquence centrale : 12,5kHz;

— durée ping : de 1ms a 50ms;

— récurrence ping : de 1s a 60s;

— tension batterie : de 19V a 25,5V.
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FIGURE 4.1 — A gauche : schéma de la partie électronique des pingers; a droite : tention d’entrée et
de sortie de la partie électronique (en abscisse le temps et en ordonnée 'amplitude du signal en
Volt).

Les contraintes sur les formes d’ondes présentées en introduction du chapitre 3.1
viennent de la structure des pingers. Ces émetteurs sont donc limités au niveau des formes
d’ondes émissibles, mais proposent des niveaux d’émission importants et nécessaires
pour transmettre sur de longues distances. Les signaux SONAR ayant un impact sur |’en-
vironnement sous-marin, il est aussi important de n’émettre qu’avec le niveau d’énergie
nécessaire. La poursuite d’essais sur la variation du niveau d’émission des pingers de-
vrait faire partie des perspectives. En effet, 'avantage d’émettre moins fort est double :
réduction de I'impact sur I'environnement et augmentation de la durée d’utilisation des
pingers.

Caisson

La méthode de détection proposée durant la these a été implantée sur un systéme
embarqué. Afin de développer 'algorithme de détection, un récepteur a été ouvert et
connecté de la maniére suivante (figure 4.2) :

PC ‘%I[ Récepteur

FIGURE 4.2 — Schéma de montage pour 'implantation de I'algorithme de détection sur caisson.

Le lien jTag Standard Test Access Port and Boundary-Scan Architecture consiste a don-
ner un acces auxiliaire aux broches d’entrées-sorties des composants numériques forte-
ment intégrés. Il nous permet d’exécuter le code sur le DSP (Digital Signal Processor), et
de visualiser les données traitées par le DSP. Les données réelles sont ensuite injectées
via une prise jack sur le DSP. Enfin, I'oscilloscope nous permet de mesurer le temps de
traitement de |’algorithme.

— Sensibilité : - 186 dBre 1V/pPa @ 1 m
— Réponse fréquentielle : de 2 Hz a 20 kHz
— Niveau de bruit : 26 dB re : 1 yPa /Hz!? @ 1 KHz

— Immersion maximale : 300 m
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FIGURE 4.3 — (a) Caisson fermé et '’hydrophone; (b) Caisson ouvert pour implantation.

Le développement de I'algorithme de détection s’est effectué en plusieurs étapes : la

premiere est la recherche d’'un critére de détection adapté a un canal gaussien / CDMA /
multi-trajets.
Apres validation de I'algorithme sur des données simulées (chapitre 2), ce dernier a été
implanté sur DSP, et les enregistrement issus d’essais en mer ont permis de calibrer le seuil
Mth- Apres un dernier essai sur table caisson fermé, des essais en mer, dont les résultats
sont présentés dans ce chapitre, ont été réalisés.

Enregistreur acoustique

Cet instrument (figure 4.4) permet de détecter et de localiser des objets sous 'eau,
comme un pinger de boite noire lors d'un crash aérien. Il nous permettra de tester les
algorithmes développés et ainsi d’estimer des distances/zones maximales de détection.
Caractéristique :

— Immersion max : 300 metres;

— Plage de fréquences : 8 kHz-50 kHz;

— Fréquence d’échantillonnage : jusqu’a 192 kHz en 24 bits;

— Bruit électrique tres faible (inférieur au bruit équivalent a un état de mer 0);

— Enregistrement du temps GPS avec le signal.
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FIGURE 4.4 — Detector 1000.

Ce matériel sera mis al’eau a proximité des caissons. Il permettra de visualiser la pré-
sence de multi-trajets, de niveaux de bruits ambiants importants etc. Ces enregistrements
seront aussi utilisés pour rejouer ces essais en mer lors du développement de I'algorithme
sur systéme embarqué, et ainsi de choisir les seuils. La présence d'une horloge ultra stable
permet une datation précise des signaux. Ainsi, la résolution du systeme de positionne-
ment pourra étre analysée a travers le jitter présenté en section 4.2.1.

4.2 Résultats réception

Dans cette section nous testons les performances et la robustesse de 1'algorithme
de détection. Les premiers essais visent a tester la détection pour plusieurs distances
émetteur-récepteur, la détection devant aussi bien fonctionner sur de courtes que sur de
grandes distances. Les manipulations suivantes introduisent les interférences du canal
CDMA dans les deux situations, avec et sans collisions. Enfin nous avons sélectionné des
données présentant des multi-trajets afin de valider les modeles de canaux définis dans
le chapitre 2.

4.2.1 Canal gaussien : Test de distance
Présentation de la manipulation

Les résultats présentés dans cette section visent a valider I'algorithme de détection
pour plusieurs distances. En effet, la détection doit fonctionner aussi bien pour de pe-
tites distances que pour de grandes distances. La manipulation présentée ici eut lieu en
mer Méditerranée, entre les Iles de Porquerolles et de Port-Cros (prés de Hyeres). Le fond
sous-marin étant a environ 60m, on considerera le milieu comme étant en petit fond (fi-
gure 4.5), donc présentant potentiellement des multi-trajets réfléchis par le fond et des
TOAs proches.
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FIGURE 4.5 - Site de manipulation en petits fonds sur le logiciel Aquatic.

Le déroulement des essais en mer est le suivant :

— plan des essais avec 'ordre de mouillage et distances testées (figure 4.6);
— mouillage des émetteurs (figure 4.7b) ;

— mise al’eau des récepteurs et de I'enregistreur (figure 4.7a) pour des distance émet-
teurs / récepteurs de 12km, 9km, 5km et 250m.

Trajeten bateau

¢ Q<—Q<—Q%

250 m 12 km

Emetteurs
. ‘ 300m . 300m . 300m

FIGURE 4.6 — Positionnement des émetteurs (en orange) et des récepteur (en bleu) pour le test de
distance.

Une premiere méthode de détection a été développée pour des tests préliminaires
par I'équipe d’ALSEAMAR. Cette méthode a laquelle nous nous référencerons utilise un
seuil adaptatif basé sur un filtre médian. Le test d’hypothése repose ensuite sur le nombre
de pics de corrélation situés au-dessus de ce seuil. Lors de la manipulation, I'algorithme
ALSEAMAR (noté "Old algo") et I'algorithme développé durant la these ("New algo") ont
été comparés. Deux caissons, chacun intégrant une méthode de détection, sont placés
sur une méme ligne (figure 4.8). Afin de comparer au mieux ces deux algorithmes, I'un
des caissons est placé téte vers le bas, de sorte que les deux hydrophones soient le plus
proche possible et que les acquisitions soient les plus identiques possible.
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FIGURE 4.7 — (a) mouillage des pinger; (b) mise a '’eau des caissons et de I’enregistreur.

Attache de
I'hydrophone sur le
bout+mousse
permettant d'éloigner
la téte du bout (pour
éviter les frottements)

Caisson
récepteur
MANTA

Caisson
récepteur
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FIGURE 4.8 — Montage de la ligne de récepteurs.

Résultats caisson

Les résultats présentés ici sont relevés a partir de deux récepteurs I'un contenant I’an-
cien algorithme et I'autre le nouvel algorithme. A noter que les signaux enregistrés par ces
récepteurs sont similaires car leurs hydrophones ont été placés cote a cote (figure 4.8).
Les caissons ne sauvegardent que les TOAs détectés. L'analyse suivante vise donc a éva-
luer les deux algorithmes de détection, en comparant leurs pourcentages de détection
et le nombre de fausses alarmes. Cette analyse, appliquée a différentes distances émet-
teur/récepteur, est composée de la maniere suivante :

— Courbes des TOAs;

— Pourcentages de détection;

— Nombres de fausses alarmes;

— jitters.

Lobtention d'un TOA (figure 4.9) est faite apreés I'étape de détection présentée dans le
chapitre 2 sur la détection. Il correspond, dans le cas d'un systeme synchrone, a la diffé-
rence entre I'instant d’émission et I'instant du pic de détection en réception. Lors de la
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manipulation, les pinger émettaient toutes les 10 secondes. Les courbes TOAs ci-dessous
ont en abscisses les temps d’émission (0Osec, 10sec, 20sec...), et en ordonnées les diffé-
rences entre les temps d’émission et 'instant du pic de détection en réception. Ainsi, la
distance entre un émetteur et le récepteur, permettant d’effectuer ensuite le position-
nement, est le TOA multiplié par la célérité ¢ du milieu (D,/, = TOA x ¢). Par exemple,
les TOAs (figure 4.10) étant aux alentour de 0,585ms correspondent, pour une célérité de
1510m/s (célérité mesurée dans la colonne d’eau a 5km), a une distance émetteur récep-
teur de D,/ = 0,585.1073 x 1510 = 880m. Cette distance correspond au pingers figure 4.6
(Dpingerir +Dpinger,ir +Dpingers/r = 250m+300m +300m = 850m). La différence de 30m
correspond au déplacement des éléments lors de la manipulation. De plus, I'erreur sur
la valeur de c choisie introduit une erreur sur I'estimation de la distance, et donc sur le
positionnment. C’est pourquoi le positionnement se fait avec un minimum de 4 émet-
teurs, soit 3 émetteurs pour le positionnement et 1 émetteur pour mesurer I'erreur due a
la valeur de la célérité choisie.

Emission
/N
t=0s t=1s
ReceptlonA A
TOA H
t=0s t=1s

FIGURE 4.9 — Représentation d'un TOA.

Courbes des TOAs : Les TOAs apparaissent sur les courbes ci-dessous. On souhaite
mesurer sur ces courbes le jitter (soit I'erreur introduite par la datation). Pour cela il est
nécessaire de supprimer 'effet introduit par le déplacement entre I'émetteur et le ré-
cepteur, soit un décalage dt. Pour cela, la fréquence d’échantillonage (parametres né-
cessaire a I'estimation du TOA) est ajustée afin de réduire I'effet du déplacement émet-
teur/récepteur. D’autre part, un décalage temporel est introduit sur les résultats issus du
"New algo", permettant de comparer les performances entre les deux algorithmes.

TOAs 250 m
885 ‘
o New algo
& > Old algo
880} ° % cogee |
[+] [+]
_ o o, 000 ° o
E B om0 % oBeagg® o,
S 75 Ve Motz 5 .
S o
2] ]
& 870~ <l
[+]
865
0 200 400 600 800 1000

Temps (en s)

FIGURE 4.10 - Courbe des TOA’s pour une distance émetteur récepteur de 850m (pinger3).
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FIGURE 4.11 - Courbe des TOA’s pour une distance émetteur récepteur de 5,6km (pinger3).
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FIGURE 4.12 — Courbe des TOA’s pour une distance émetteur récepteur de 9,6km (pinger3)..
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FIGURE 4.13 — Courbe des TOA's pour une distance émetteur récepteur de 12,6km (pinger3)..

Détections, fausses alarmes et jitters:
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Distance | Nombre de signaux | Fausses alarmes | Détection (%) | jitter, [min, max]
250m 105 0—1 80 — 96 [<15¢cm, 3m]
5km 105 0—38 95 — 98 [<15cm, 1,5m]
9km 120 1—12 52 — 89 [<15cm, 3m]
12km 190 0—5 54 — 95 <15cm

TABLEAU 4.1 - Tableau comparatif des performances des deux algorithmes de détection. Les ré-
sultats de I’algorithme ALSEAMAR sont donnés en rouge et les résultats de I’algorithme développé
durant la thése sont en bleu.

Sur un ensemble de plus de 500 signaux, le détecteur offre un pourcentage de dé-
tection d’environ 94% pour des distances émetteurs-récepteur comprises entre 250m et
12km (contre un pourcentage de 67% pour 'ancien algorithme). Le nombre de fausses
alarmes a cependant augmenté, allant jusqu’au nombre de 12 sur une durée de 20 mi-
nutes pour la distance de 9km. De par la présence d’'un masquage apres détection (au-
cune détection n’est validée durant une certaine durée), ces fausses alarmes engendrent
une réduction du pourcentage de détection. Suite a cette manipulation, des modifications
ont été apportées. Le test d’hypothese, basé sur la valeur maximale de la fonction de cor-
rélation et présenté en section 2.5.3, a été ajouter, et permet de réduire significativement
ces fausses alarmes.

Le jitter permet de mesurer la précision du systeme en terme de datation puis de loca-
lisation. Il s’agit de la différence entre deux temps d’arrivées successifs. Ce jitter est dii au
déplacement de I"’émetteur et du récepteur entre deux émissions (10s). Cette différence
minimale, présentée dans le tableau 4.1, est inférieure a 0,1ms, soit 15cm. La valeur maxi-
male du jitter est due aux multi-trajets. Lerreur engendrée est de 'ordre de 3m pour 2ms.

4.2.2 Canal gaussien CDMA sans collision
Présentation de la manipulation fausses alarmes

En introduction du chapitre 2, les niveaux des signaux interférants i(t) et du signal re-
cherché e(r) ont été modélisés par les coefficients respectifs «; et a,. L'un des coefficients
est issu du RSI et 'autre du SNR (tel que définit section 2.4). Le critére de détection pré-
senté dans la these se veut robuste aux interférences, et ce, quelque soit .. Aprés avoir
validé le critére p sur des simulations, la manipulation présentée ici test le cas d'une dé-
tection a faible SNR et fort RIB. Pour cela, des émetteurs sont placés a différentes distances
des récepteurs (comprenant caissons et enregistreur, figure 4.14).

QO Enregistreur
@ Pinger &220m

2000 m 2000m 2000 m
@) € S S O

FIGURE 4.14 - Plan de la manipulation visant a tester les interférences du canal CDMA.

Le premier pinger est a une distance de 250m, ce dernier induisant un fort RIB. Le
dernier pinger est quand a lui placé a environ 6km, le SNR étant bien moins important.
La fonction d’intercorrélation présente alors une interférence élevée (figure 4.15) bien
supérieure au pic de détection (figure 4.16).
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FIGURE 4.15 - Intercorrélation entre le signal issus du pinger le plus éloigné et le signal recu (ma-
nipulation présenté figure 4.14).

FIGURE 4.16 — Agrandissement du pic de corrélation présent a droite de la figure 4.15.

Quatre signaux, que nous nommerons modelel, modele2, modele3 et modele4, sont
émis dans le canal CDMA, chacun présentant un SNR différent. La méthode de détection
est passée sur les données enregistrées, soit une durée totale de 80 minutes (intégrant
la mise a 'eau et la récupération des mouillages des émetteurs). La récurrence d’émis-
sion est de 10 secondes. Les résultats en sortie de la détection sont donnés tableau 4.2 et
figure 22.

Modele | Nombre de signaux | Fausses alarmes | Détection (%)
1 326 0 100
2 348 1 97
3 355 3 99
4 391 3 99
Total 1420 7 98,7

TABLEAU 4.2 — Résultat de la manipulation sur les fausses alarmes du canal CDMA.

Résultats

Sur 1420 blocs ot le signal recherché est présent, 98,7% des signaux sont détectés.
Seulement 7 fausses alarmes sont présentent sur environ 48000 blocs ne contenant pas le
signal recherché (soit un pourcentage de 0,01%). Le jitfer est majoritairement inférieur a
0,02ms, soit une résolution supérieur a 30cm. Les erreurs de datation liées a la présence
de trajet-multiples sont de I'ordre de 2ms, soit une erreur de 3m sur I'estimation de la dis-
tance entre I'émetteur et le récepteur.

En comparaison des résultats présentés dans la manipulation sur la distance (tableau 4.1),
on conclut de la méthode de détection qu’elle est insensible aux interférences du canal
CDMA, tant que celles-ci ne sont pas présentent en méme temps que le signal recher-
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ché. Cette robustesse est valable quelle que soit le niveau des signaux en réception. Les
récepteurs offrent des pourcentages de détection proches de 100% et de fausses alarmes
proches de 0%, pour des distances allant de 250m a 6250m. Ces résultats peuvent étre
étendus a une distance de 12km d’apres la section 4.2.1.

4.2.3 Canal gaussien CDMA avec collision
Présentation de la manipulation collision

Les interférences entre signaux dues au canal CDMA ont été testés précédemment
lorsque les instants d’apparition du signal interférant T; et du signal recherché T, sont
différents. Dans le contexte présenté en introduction (section 1.2.3), il est possible que ces
signaux apparaissent au méme instant. Le systeme étant synchrone (les pingers émettent
aux mémes instants), deux signaux ayant des temps d’arrivé identiques signifient que les
émetteurs sont situés a une méme distance du récepteur. Cette section vise alors a tester
les performances du détecteur lorsque cette situation se produit. Cette manipulation est
effectuée pour une distance émetteur-récepteur d'un kilomeétre.

Pour cela, la manipulation se déroule comme suit (figure 4.17) :

— mouillage de I'enregistreur acoustique;
— mouillage dans l'ordre : pingerl, pinger2, pinger3 et pinger4;

— récupération des pingers dans le méme ordre.

QO Enregistreur

Pinger
© >0

1000 m i

FIGURE 4.17 — Plan de la manipulation visant a tester la détection lorsque plusieurs signaux ar-
rivent simultanément.

L'enregistrement lors de la manipulation est d'une durée totale de d’environ 80 mi-
nutes. Les numéros des modeles étant associés aux numéros des pingers, le premier si-
gnal a apparaitre dans I’enregistrement est le modelel, suivit de 'apparition des modeles
2, 3 et 4 (ordre correspondant a 'ordre de mouillage des pingers respectifs). Ainsi, la ro-
bustesse du détecteur est testée jusqu’a 4 signaux arrivant simultanément. De la méme
maniere que pour le retrait des pingers, le modelel disparait de I’enregistrement en pre-
mier, suivit des modeles 2, 3 et 4. La figure 4.18 montre I'ordre de mise a I’eau et de retrait
des pingerslors de la manipulation.
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FIGURE 4.18 - Ordre de mise a '’eau des pingers (P, P2, P3 et Py). Il en suit I'ordre d’apparition des
signaux dans 'observation.

Résultats
Les courbes TOA (figure 4.18) permettent de visualiser les instants d’apparition et de
disparition de ces signaux. Cinq cas sont alors a distinguer pour chaque modele :

— 0 émetteur : le signal recherché n'est pas présent dans I'observation (I’'observation
étant un bloc de durée 2T);

— 1 émetteur : le signal recherché est présent et absence de signaux interférant;
— 2 émetteurs : le signal recherché est présent et un signal interférant est présent;

— 3 émetteurs : le signal recherché est présent et deux signaux interférant sont pré-
sents;

— 4 émetteurs : le signal recherché est présent et trois signaux interférant sont pré-
sents.

Les tableaux (4.3),(4.4),(4.5) et (4.6) relévent le nombre de signaux a détecter, le nombre
de fausses alarmes et le pourcentage de détection sur I'’ensemble de I’enregistrement,
pour chaque signal et pour chaque contexte présenté dans les items précédents. Enfin
le tableau 4.7 releve 'ensemble de ces résultats.

Nombre d’émetteur(s) | Nombre de signaux | Fausses alarmes | Détection (%)
0 0 4 0
1 39 0 100
2 29 0 97
3 25 1 68
4 50 0 46

TABLEAU 4.3 — Résultat de la manipulation collision du canal CDMA. Modele 1.

Nombre d’émetteur(s) | Nombre de signaux | Fausses alarmes | Détection (%)
0 0 4 0
1 0 0 0
2 30 0 100
3 83 3 72
4 44 0 59

TABLEAU 4.4 — Résultat de la manipulation collision du canal CDMA. Modéle 2.
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Nombre d’émetteur(s) | Nombre de signaux | Fausses alarmes | Détection (%)
0 0 3 0
1 0 0 0
2 47 1 53
3 81 3 59
4 47 0 21

TABLEAU 4.5 — Résultat de la manipulation collision du canal CDMA. Modéele 3.

Nombre d’émetteur(s) | Nombre de signaux | Fausses alarmes | Détection (%)
0 0 5 0
1 55 0 93
2 46 1 85
3 52 1 73
4 49 0 57

TABLEAU 4.6 — Résultat de la manipulation collision du canal CDMA. Modéle 4.

Nombre d’émetteur(s) | Nombre de signaux | Fausses alarmes | Détection (%)
0 0 0 0
1 94 0 96
2 152 2 80
3 241 8 67
4 190 0 45

TABLEAU 4.7 — Résultat de la manipulation collision du canal CDMA. Modele 1, modele 2, modele
3 et modeéle 4.

On notera que les performances varient d'un modeéle a I'autre. Les émetteurs étant
séparés d'une distance de quelques centaines de metres les uns des autres, le canal de
transmission differe d'un modele al’autre (présence de trajets-multiples, pertes par trans-
missions...), ce qui explique les variations de performances associées a chaque modele.
Lensemble des résultats indiquent en revanche tous que les performances du détecteur
sont impactées lorsque plusieurs signaux sont présents simultanément, et d’autant plus
lorsque ce nombre augmente.

4.2.4 Canal gaussien CDMA multi-trajets

Comme il a été présenté dans le chapitre 1, le canal de propagation introduit des
multi-trajets. Le nombre M, et 'amplitude a{™ (équation 2.15, section 2.4.1) de ces multi-
trajets sont fonction de la distance émetteur/récepteur, de la profondeur du canal, de la
célérité, etc. Lobjectif de cette section est alors de valider ce canal de propagation et la
méthode de détection, en les confrontant aux données réelles.

La figure 4.19 présente un cas particulier ou 'on dénombre 7 trajets. Cet enregistrement
a été fait pour une distance émetteur-récepteur d’environ 120m. La représentation de la
figure 4.20 est un moyen de suivre 1’évolution du canal, en tracant I'intercorrélation (lor-
qu’il y a du signal) au court du temps. On peut ainsi visualiser I'apparition ou la dispari-

tion d’'un trajet, ainsi que I’évolution de son amplitude.
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FIGURE 4.19 - Fonction d’intercorrélation présentant de nombreux pics de corrélation. Enregis-
trement fait a 120m du pinger.
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FIGURE 4.20 — Evolution des trajet au cours du temps. Enregistrement fait 2 120m du pinger.

Présentation de la manipulation

Comme on le remarque figure 4.19, les blocs d’observations comptent en général deux
a trois trajets au maximum. Nous utilisons ici un jeu de données ot des multi-trajets
sont présents sur des parties importantes des enregistrements. Les distances émetteurs-
enregistreur allant de 1km a 11km, nous allons comparer les valeurs p,, mesurées a celle
obtenues lors de la modélisation du canal en section 2.6.5 du chapitre 2.

La hauteur d’eau est de 100m et les émetteurs ainsi que 1'enregistreur sont immergés
a 50m. Le trajet direct parcourt une distance rg;rec¢- Le trajet indirect parcourt 7;,qirect =
24/ (r/2)2 +502. La différence de marche est alors, dans le cas de la réflexion, 87 = rj,direci—
I'airect- Le retard entre les deux trajets est 61 = 6r/c, avec ¢ = 1510m/s.
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FIGURE 4.21 — Retard associé &t a la différence de marche 8r en fonction de la distance r.

Les données sélectionnées sont classées en deux catégories, celles présentant 1 tra-
jet (figure 4.22) et celles présentant 2 trajets (figure 4.23). Cette représentation montre
I’évolution de la fonction d’intercorrélation centrée et normalisée en présence du signal
recherché. C’est donc sur ces observations qu’est appliquée la détection, c’est-a-dire la
comparaison entre la mesure |1, et le seuil py;. Ainsi, pour chacune de ces observations,
nous relevons ,,.. Afin de comparer ces valeurs mesurées a celles obtenues lors des si-
mulation, c’est le couple (SNR, |1,,) qui est extrait.

1.5 km

o s A
P I~ I N )
TOA (en ms)

TOA (en ms)
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2
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FIGURE 4.22 — Evolution de la fonction d’intercorrélation en fonction du temps pour 1 trajet.
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FIGURE 4.23 - Evolution de la fonction d’intercorrélation en fonction du temps pour 2 trajets.

Adaptation du modele de canal

Le modele du canal CDMA multi-trajets est rappelé par I'équation 4.1. Le retard entre
le trajet direct et le trajet indirect est dt = T, — T, avec 61 défini au début de la sec-
tion 4.2.4. Les nombres de trajets indirects sont choisis en fonction des données sélec-
tionnées, soit M, = 0 et M, = 1. Dans le cas ol1 M, = 1, le coefficient d’atténuation da a
la réflexion de I'onde sur la surface ou le fond est a définir. Les modeles présentés dans
BREKHOVSKIKH (2003) prennent en compte la distance, 'angle d’'incidence, la fréquence
du signal et les propriétés des milieux. Les deux coefficients d’atténuations dus a la ré-
flexion sont ici choisis tels que : f = 0dB pour un rayon indirect courbé et p = —3dB pour
un rayon indirect subissant une réflexion.

Enfin, on notera A, I'erreur entre les résultats simulés et les résultats mesurés. Cette
erreur est essentiellement due a la différence entre le signal théorique e(t) utilisé pour le
filtrage adapté et le signal e(#) en réception (hypothese étant faite dans le chapitre 2 que le
signal recherché est déterministe). En effet, les fonctions de transfert du pinger, du canal

et de’enregistreur ne sont pas pris en compte dans le modele de |1,,. Nous ajoutons alors
pinger

le terme d’erreur & I'équation 4.2, tel que Apee = ApL"8 + Apcanal 4 A C7e8Istrens _
AR 4 apganal
M,
r(t) =n() +oce(t—Te)+ Y e, em(t—"Te,,) 4.1
m=1
z Me
HSHTe =T, + Hee + Afee + Z Qe Hee,, —€ (4.2)
m=1

Confrontation des données réelles au modele de canal

Les couples (SNR, ,,°**"®) mesurés sur les données sélectionnées sont comparés aux

simulations en figure 4.24. Dans le cas oul’on ne considere qu'un trajet, les résultats issus
du canal simulé correspondent aux résultats expérimentaux avec un écart A, inférieur
a10%. Cette premiere simulation permet de valider le modele de canal pour le signal testé
en mer.
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FIGURE 4.24 -, en fonction du SNR. Confrontation entre simulations en bleu et données réelles
en rouge. Le signal utilisé présente théoriquement un e, = 0,0502.

De la méme maniere, le modele de canal pour M, = 1 est confronté aux données
réelles (figure 4.25). Lensemble des couples (SNR, 1,,) mesuré est proche des résultats
de simulations, I'erreur Ap,, étant inférieure a 10% de ;.
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FIGURE 4.25 -1, en fonction du SNR. Confrontation entre simulations en bleu et données réelles
en rouge. Le signal utilisé présente théoriquement un e = 0,0502.

Cette section permet de valider le canal multi-trajets avec des données réelles. Les
simulations étant alors validées, on confirme que la présence de multi-trajets augmente
la valeur 1, en réception, et ainsi réduit la portée maximale de détection. D’autre part,
I'introduction de l'erreur Ap,, justifie 'écart dii a la modification du signal a travers le
canal et les différents éléments du systéme.

4.2.5 Conclusion

La premiere partie de cette section décrit le déroulement des manipulations et le site
sur lequel elles se sont effectuées. Les résultats récupérés sont doubles. Les TOAs enre-
gistrés par le caisson permettent de calculer les pourcentages de détection et de fausses
alarmes ainsi que le jitter. Il y a aussi les données enregistrées qui permettent de rejouer
les données.

Un premier test de distance compare I'ancien algorithme de détection d ALSEAMAR avec
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celui développé durant la these. Pour des distances allant de 250m a 12km le pourcentage
de détection est de 94% (contre 54% pour I'ancien algorithme) pour un pourcentage de
fausses alarmes inférieur a 0,01%. Sur la précision de la datation du signal, I'erreur est
inférieures a 3m en présence de multi-trajets.

Une seconde manipulation teste la robustesse de la détection en présence de signaux
interférants. Les pourcentages de détections et de fausses alarmes sont relevés pour 4 si-
gnaux, leur émetteur respectif étant placé a des distances uniformément réparties entre
250m et 6,25km. La probabilité de détection est de 98,7% et la probabilité de fausses
alarmes inférieure a 0,01%. On déduit de la détection qu’elle est insensible a ces pertur-
bations, quels que soit leurs niveaux d’énergie.

Le cas particulier de la collision (deux signaux arrivent simultanément) est testé. La détec-
tion ne prenant pas en compte les interférences entre signaux, elle trouve ses limites pour
un nombre simultané de signaux supérieur a deux, avec un pourcentage de détection de
80% pour deux signaux. Nous avions montré a travers des simulations dans le chapitre 2
que les multi-trajets réduisaient la portée maximale de détection. U'analyse des simula-
tions valide alors cette hypotheése. De plus, on déduit des essais en mer un décalage A,
issu de la fonction de transfert du pinger, du canal et du récepteur.

La section valide alors I'algorithme de détection en conditions réelles et en trouve ces
limites.

4.3 Résultats émission

Dans la section 2.6.6, on conclut que les performances de la détection peuvent étre
optimisées en choisissant une forme d’onde adaptée. Les parametres de construction du
signal FHSS optimal ont été définis dans le chapitre 3. Le signal ainsi obtenu a fait I'objet
d’essais en mer dont les résultats sont présentés dans la premiere sous-section 4.3.1.
Lintroduction d'une modulation de phase sur les signaux élémentaires FHSS a été pro-
posée afin d’étendre le signal optimal a un contexte CDMA. La famille de signaux issus
de cette derniere étude a également fait 'objet d'une manipulation dont les résultats font
I'objet de la deuxieme sous-section 4.3.2.

4.3.1 FHSS optimal

Myaﬂ-'\}‘ L M{W\W\J\MW\E P

Ju‘l

I
bl [ Ma |
,&/Yu,fLWA'.’*M{\AAJM h{m"/\w WWW J!\J ' JV W‘JVV‘(M\'[\{ HA‘IM‘V\’\’*\AMM\AN o

FIGURE 4.26 - Enveloppe de la fonction d’intercorrélation I, (1). Le retard est donné en abscisse et
I’amplitude en ordonnée. Comparaison entre le signal optimal (en haut) et un signal non-optimal
(en bas).

Dans cette section on discute du signal optimal construit dans le chapitre 3. Ce signal
optimal, présentant un ., minimal est comparé a un signal non-optimal (figure 4.26).

Les essais ont été effectués sur le site présenté en section 4.2.4 au mois d’avril 2016 par

93



CHAPITRE 4. RESULTATS

mer calme. Les données présentées correspondent a deux distances émetteur-récepteur :
250m et 5km (figure 4.27). Le décalage en retard que 'on peut observer est dt au déplace-
ment entre I’émetteur et le récepteur. La vitesse relative maximale relevée est de Im/s, im-
pliquant d’apres les fréquences d’émission, un Doppler négligeable. Les conditions dans
lesquelles ont été faites le test étaient propices aux multi-trajets. On en relevera entre 3 et
5 trajets indirects en fonction des distances.

TOAs 250 m TOAs 250 m
40 1

TOAs (en ms)
TOAs (en ms)

300 300 400
Temps (en's) Temps (en s)

TOAs 5 km TOAs 5 km

TOAs (en ms)
TOAs (en ms)

100 200 300 400 500 600 300
Temps (en's) Temps (en s)
FIGURE 4.27 — A gauche I'évolution de l'intercorrélation | ', | pour un signal non optimal; a droite
I’évolution de I'intercorrélation | I'e; | pour le signal optimal.

Les simulations modélisent la valeur 1., notée |,."", en fonction d'un signal, d’'un

nombre de trajets et du SNR. Latténuation subie par la réflexion des trajets indirects est
prise a § = —3dB, cette valeur correspondant grossierement a celles observées sur les don-
nées.

Comme pour I'étude sur les multi-trajets de la section 4.2.4, on reléve les couples (SNR,
Hesuréy jssus des données présentées figure 4.27. Les superpositions des simulations et
des mesures sont exposées sur les figures 4.28 et 4.29.

De I'ensemble des résultats montrés sur les figures 4.28 et 4.29, on releve la moyenne
de ng}ewé, notée E [ u7¢s4"€] pour chaque signal testé et pour les deux distances de 250m
et 5km. Ces valeurs sont relevées dans le tableau 4.8. On valide alors le fait que réduire ¢,
a I’émission entraine la réduction de |1, ala réception. Lamélioration ainsi obtenue sur
la détection est montrée a travers le SNR{ ;. associé au seuil py,. Soit iy, = 0,2 le seuil
choisi tel que le nombre de fausses alarmes est égal a zéro. D’apres les simulations, les
SNRLimite tel que le pourcentage de détection est égal a 100% (Mg = 6 et p = —3dB) est de
—9dB pour le signal non-optimal et de —14dB pour le signal optimal. Cette différence de
5dB engendre (équation 4.3), sous I'hypothese que I'on néglige les pertes par absorption

(<« 1dB/km), que la distance maximale de détection est multipliée par 2.

SNR=SL-TL-NL+DI+PG-DT-PL

SNR?P! . —SNRI'/"-OP! = T10"=0PI _TL°P! = 10log,, ( (4.3)

pnon—opt
Limite Limite

ropt
pOPt o o non—opt
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FIGURE 4.28 - résultats pour le signal non-optimal.
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FIGURE 4.29 - résultats pour le signal optimal.

avec les termes SL, TL,NL, DI, PG, DT, PL décris en section 1.3.1.

Dans le tableau 4.8, apparaissent les erreurs moyennes entre les simulations et les
mesures. Cette erreur, notée E[Ap,, ], est décrite par 'équation 4.4. Le canal présentant
un nombre important de multi-trajets, la modélisation du canal est approximée de par
les choix des parameétres suivants : §, Mg, Alle.. On déduira que contrairement au cas olt
I'erreur moyenne était inférieure a 10% pour Mg < 1(section 4.2.4), la modélisation du
canal est rendue moins précise lorsque le nombre de trajets augmente, comme c’est le
cas ici.

[E[Aﬁer] — E[ngsuré] _Hz;mu (4'4)

Nous avions montré dans le chapitre 2 que réduire la valeur ., de la forme d’'onde a
I’émission permet de réduire la valeur p,, en réception dans le cas ou le signal est pré-
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E [Hzesure] E[Aﬁer]

Signal TSI~ e | 250m | 5km | 250m | 5km
Non-optimal 0,07 0,125 | 0,125 | -0,026 | -0,026
Optimal 0,02 0,071 | 0,074 | 0,036 | 0,042

TABLEAU 4.8 — Comparaison des performances entre le signal non-optimal et le signal optimal
(E [ ujye°*€]); estimation des erreurs moyennes entre les modeles de canaux et données réelles

(EIAR,, ).

sent dans I'observation. Les essais en mer ont permis de valider cette hypotheése. Nous
montrons a I'aide des simulations (les essais en mer réalisés ne présentant pas de SNR
suffisamment faible pour mesurer le SNRy ;1) que cette réduction de |, traduit une
augmentation de la portée de détection significative.

4.3.2 Signaux PCCS

Dans la section 3.4.2, nous avons introduit une modulation de phase sur les signaux
élémentaires du signal FHSS optimal. L'intérét de la modulation PCCS est d’étendre le si-
gnal optimal a un systeme CDMA. Ainsi chaque forme d’onde émise est optimale du point
de vue de la détection et chaque émetteur est identifié a travers la modulation de phase
qui lui est attribuée. Une famille de 6 signaux PCCS est définie a partir de cette étude et
testée en mer.

On cherche, dans un premier temps, a voir si les signaux PCCS présentent des perfor-
mances similaires au signal optimal. L'évolution de l'intercorrélation est montrée pour
deux signaux et deux distances émetteur-récepteur sur la figure 4.30 .

Ces premiers résultats montrent que le niveau moyen de I'intercorrélation en dehors
du lobe principal est élevé. Cela est soit dii a un niveau de bruit élevé, soit a un affaisse-
ment du lobe principal. En relevant les couples (SNR, [17**%"¢) en figures 4.31 et 4.32, on
note que les niveaux de SNR sont similaires a ceux présentées dans la section 4.2.1 sur les
tests de distances. On en déduit alors que le lobe principal est affaissé.

La réduction du lobe principal est alors expliquée par la différence Ap,., dues a la
différence entre le signal e(t) théorique que 'on recherche dans une observation et le
signal e(t) réel qui est enregistré en réception. Le modéle étant validé en section 4.2.4
dans le cas d'un trajet, nous cherchons estimer ’erreur Al,.. Soit le modeéle de canal :

ﬁzlrmu :ﬁen"' pee_g (4.5)
et la mesure

—mesuré

Her = Hep + Hee —€+ Apee
—simu

=Her T AHee

I'erreur entre le modeéle et la mesure est notée Ap,,.

(4.6)

—mesuré —simu

AHer = Mer — Her

=[E[Aﬁer]i3Var —Zesuré_ﬁzirmu

4.7)
= Alee

syst canal

=Aee + A
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FIGURE 4.30 — Evolution de I'intercorrélation | Ty |; 2 chaque colonne est associée un signal de la
famille de signaux PCCS; a chaque ligne correspond une distance émetteur récepteur.
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FIGURE 4.31 — Résultats pour le signal 1 de la famille PCCS.

On en déduit alors une erreur constante (équation 4.8) entre le modele et la mesure
due a la modification du signal a travers le systeme d’émission et de réception (cette mo-
dification étant constante au cours du temps). La seconde erreur variant au cours du
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FIGURE 4.32 — Résultats pour le signal 2 de la famille PCCS.

Signal szrmu =~ e E [Hznresuré] Auzgst Apggnal

1 0,046 0,13 0,084 0,06
2 0,050 0,14 0,09 0,06

TABLEAU 4.9 — Estimation des erreurs entre les simulations et les données réelles; [5,"" est la

valeur 1, issue de la simulation; E [ u,,***"®] est la valeur moyenne 1, issue des données réelles;
syst 2 N 2

Apgy* est lerreur sur . engendré par le systéme; AuSé"@ est I'erreur sur p, engendré par le

canal.

temps (équation 4.9) est alors due a la modification du signal a travers le canal de pro-
pagation.

Apge’' = EIAR,,] (4.8)

Apgémal = 3Var H;nresuré _erirmu (4.9)

Ces erreurs (tableau 4.9) montrent que les signaux PCCS sont fortement altérés par
le systéme émetteur-récepteur et le canal. Ainsi, 'augmentation de la complexité des si-
gnaux émis augmente la différence Ap,, entre le signal en réception e(#) en réception et
le signal théorique e(t) permettant d’effectuer le filtrage adapté.

On concluera ici que les signaux PCCS ne sont pas adaptés au systeme.

4.3.3 Conclusion sur les formes d’ondes a I’émission

Les objectifs des essais portant sur les formes d’ondes a I’émission sont les suivants :
valider 'amélioration des performances de le détection en choisissant une forme d’onde
adaptée; valider les performances théoriques d'une famille de signaux PCCS.

Dans les essais visant a tester le signal optimal, un nombre important de multi-trajets
était présent dans les enregistrements. Le nombre de trajets indirects allant de 3 a 5 selon
les distances, la modélisation du canal devient plus difficile de par les parameétres le com-
posant, comme par exemple les coefficients d’atténuation des trajets indirects. Malgré les
approximations et I’erreur mesurée, on en déduit en comparant les performances d’'un
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signal non-optimal a celles du signal optimal que la portée de détection est significative-
ment augmentée avec ce dernier, pour un seuil pp;, =0,2.

Enfin, on relevera une différence importante entre les simulations et les mesures, celles-ci
étant dues a la différence entre le signal e(t) théorique que I'on recherche dans une obser-
vation et le signal e(?) réel qui est enregistré en réception. On déduira alors des signaux
PCCS qu'’ils ne sont pas adaptés au systeme. La solution sera alors de choisir un ensemble
de signaux FHSS non-optimaux mais présentant des valeurs ., minimales.

4.4 Conclusion

Ce dernier chapitre est destiné a la validation des travaux présentés en chapitre 2 et
chapitre 3 en conditions réelles. Les trois éléments qui ont permis les essais en mer sont :
le pinger sur lequel est implanté les signaux étudiés; le caisson sur lequel est implanté les
algorithmes de détection testés; I'enregistreur acoustique permettant de rejouer les ma-
nipulations apres coup.

Apreés une présentation du déroulement des essais en mer, la deuxiéme partie présente
les performances et les limitations de la détection du chapitre 2. C’est la portée de détec-
tion qui est expérimentée dans un premier temps. La détection devant fonctionner aussi
bien sur de courtes que sur de longues distances, les distances émetteur-récepteur testées
vont de 250m a 12km. Les informations récupérées en sortie du caisson sont des temps
d’arrivées. Ils permettent d’en déduire les pourcentages de détection et de fausse alarme.
Sur un ensemble de 500 observations en présence du signal recherché, on obtient 94% de
détection pour moins de 0,01% de fausse alarme sur I’ensemble des distances. Des temps
d’arrivées on déduit également le jitter, ce dernier donnant la précision de la datation. La
résolution en est de 15cm en absence de multi-trajets et de ’'ordre de 3m dans certaines
conditions ou le canal introduit des multi-trajets.

La robustesse aux interférences du canal CDMA est testée dans deux situations : le signal
recherché et le signal interférant ne sont pas présents dans la méme observation; le signal
recherché et le ou les signaux interférant sont présents dans la méme observation. Dans
le premier cas, les résultats sont similaires aux tests de distance, soit 98,7% de détection
pour moins de 0,01% de fausse alarme, et ce quels que soient les niveaux d’énergie du
signal interférant en réception. Dans le second cas, on note une forte dégradation des
performances a partir de deux signaux interférant présents en méme temps que le signal
recherché.

Enfin, l'influence des multi-trajets est discutée. Lanalyse est faite en confrontant les résul-
tats issus des modeles développés dans le chapitre 2. Les simulations étant alors validées,
I'hypotheése que la présence de multi-trajets détériore la portée maximale de détection est
également validée.

La derniére partie du chapitre analyse les formes d’'onde FHSS et PCCS. Dans un premier
temps le signal optimal obtenu dans la chapitre 3 est comparé a un signal non-optimal.
On montre alors que choisir une forme d’onde adaptée permet de réduire la valeur 1, en
réception. On conclut de cette étude que pour un seuil pr;, = 0,2, le signal optimal permet
d’augmenter significativement la portée de détection.

Lanalyse des signaux PCCS permettant d’allouer un signal optimal a chaque émetteur
augmente la complexité des signaux a émettre. La différence entre le signal théorique uti-
lisé pour I'opération de filtrage adapté et le signal en réception est trop importante et
dégrade les performances de la détection.

De cette derniere section on en déduira que pour un systeme CDMA il est préférable de
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CHAPITRE 4. RESULTATS

choisir des signaux FHSS non-optimaux mais présentant des valeurs ., minimales. En
revanche, pour toute autre application a un seul émetteur, le signal optimal reste idéal
pour la méthode de détection présentée.
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Conclusion Générale

« Les réves... ca se compare pas. »

Arthur (Kaamelot)

Les travaux de la these présentent une méthode de détection compléte, prenant en
compte I'émission et la réception dans un contexte multi-émetteurs. Ce systeme ainsi
que les contraintes associées au canal de propagation ont été présentés dans le premier
chapitre.

Lobjectif du second chapitre était de définir une méthode de détection robuste aux diffé-
rentes perturbations introduites par le canal ou le systeme lui méme. Ce chapitre discutait
dela détection de signaux larges bandes. On utilise alors la compression d’impulsion, per-
mettant de faire ressortir la présence du signal recherché avec un pic de détection. L'étroi-
tesse de ce pic est inversement proportionnelle a la bande de fréquence du signal émis.
La fonction d’ambiguité reprend le filtrage adapté avec une dimension supplémentaire
prenant en compte le décalage fréquentiel di notamment a I'effet Doppler. Nous avons
utilisé cette fonction pour mesurer le décalage Doppler maximum auquel nous sommes
confrontés. On en déduit que I'effet Doppler est négligeable dans notre cas.

Suite a cela, la structure du détecteur est définie. Lobjectif étant d'implémenter 1'algo-
rithme de détection sur un systéme embarqué fonctionnant en temps réel, nous avons
opté pour une structure de détecteur conventionnelle, simple et peu couteuse en res-
sources de calcul. Cette structure ne permet, en revanche, pas de prendre en compte les
interférences entre signaux. Le détecteur RAKE, notamment utilisé en communications
sous-marines, est plus complexe mais prend en compte ces interférences.

Une fois les problématiques et la structure du détecteur définis nous avons modélisé les
canaux de propagation en définissant les différents cas d’observations possibles. A ce
stade, I'observation correspond a la fonction d’intercorrélation complexe entre le signal
recherché et le signal observé. la premiere premiere méthode de détection présentée est
adaptée au RSB. Son seuil de détection est basé sur les propriétés statistiques du bruit
et d'une probabilité de fausse alarme. Pour chaque observation, la valeur maximale de
I'intercorrélation est comparées a ce seuil. Si cette valeur est supérieure au seuil, alors on
prend la décision de présence du signal. Cette méthode de détection fonctionne sur un
canal gaussien mais trouve ses limites lorsque le niveau du signal interférent introduit
par le systeme CDMA est trop important. Une seconde méthode de détection basée sur
I’enveloppe de la fonction d’intercorrélation est alors proposée. Apres avoir normalisé et
centré la fonction d’intercorrélation par rapport a la valeur maximale, on en calcule la
moyenne. Cette moyenne est faible lorsqu’il y a présence d’un pic de détection, donc pré-
sence du signal recherché. La méthode de détection est ensuite appliquée sur I'ensemble
des canaux modélisés. Bien que les interférences, comme par exemple les multi-trajets,
augmentent la valeur du critére en présence du signal, la détection proposée se trouve
étre robuste a 'ensemble des perturbations. De plus, on montre que le signal émis a une
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influence sur la détection. C’est ce dernier point qui lie les deux études sur la réception et
sur I’émission.

Lobjectif du troisieme chapitre est alors de construire des signaux maximisant la portée
de détection vis-a-vis de la méthode de détection. Une premiere partie définit les signaux
larges bandes adaptés au contexte CDMA et au matériel qui sera utilisé pour tester les si-
gnaux en conditions réelles. C’est tout d’abord sur les signaux a sauts de fréquences sur
lesquelles nous nous focalisons. Les parametres de construction de ces signaux sont le
code ordonnant I'ordre d’apparition des fréquences, le nombre de fréquences, la bande
de fréquence et la durée du signal. Les choix de parametres de construction issus de la
littérature visent a minimiser les lobes secondaires dans différentes régions de la fonc-
tion d’autocorrélation. Comme nous souhaitons optimiser les signaux par rapport a la
méthode de détection, nous utilisons le critéere de détection pour analyser les signaux,
et nous proposons un nouveau choix de parameétres de construction. A I'issue de ces tra-
vaux, nous convergeons vers un signal optimal. Ce signal étant unique, il nous faut trouver
un moyen de 'adapter a un contexte CDMA.

Lintroduction d’'une modulation de phase sur les signaux élémentaires du signal FHSS
permet de générer des famille de signaux optimaux. Les signaux générés profitent des
propriétés du signal optimal du point de vue de I'autocorrélation et des propriétés des
modulations de phases du point de vue des intercorrélation entre signaux. Ces nouveaux
signaux PCCS ont pour parametres de construction un code binaire et une taille de code.
Les parametres de construction sont alors analysés et une famille de taille égale au nombre
d’émetteurs est définie.

Létude théorique sur I’'émission et sur la réception étant faite, le dernier chapitre pré-
sente les résultats des travaux en conditions réelles. Les essais testent la détection pour
des distances émetteur-récepteur allant de 250m a 15km. Les résultats présentent des
pourcentages de 94% pour la détection et de moins de 0,01% pour les fausse alarme. La
précision de la datation est de I'ordre de 15cm en absence de multi-trajets et maximum
de 3m en présence de multi-trajets. Bien que la détection soit insensible au signaux in-
terférents du canal CDMA quels que soit leurs niveaux d’énergies, la méthode trouve ses
limites lorsque trois signaux sont présents dans une méme observation.

D’autre part, l'influence des multi-trajets est discutée. L'analyse est faite en confrontant
les résultats issus des simulations et des mesures. Les simulations étant alors validées,
I’hypothése que la présence de multi-trajets détériore la portée maximale de détection
est également validée.

Concernant les résultats des travaux a I’émission, une manipulation compare le signal op-
timal a un signal non-optimal. On conclut de 'analyse des données que le signal optimal
offre une portée de détection significativement plus grande. Enfin, les signaux PCCS étant
plus complexes, leurs formes d’ondes se retrouvent fortement dégradées par la fonction
de transfert de I'émetteur et/ou du récepteur. On concluera que ces signaux ne sont pas
adaptés au systeme et qu’il est préférable de choisir des signaux FHSS non-optimaux,
mais présentant des valeurs [, minimales. En revanche, pour toute autre application a
un seul émetteur, le signal optimal reste idéal pour la méthode de détection présentée.
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Perspectives Générale

L'étude proposée est divisée en trois parties, la réception, I’émission et les expérimen-
tations. De la méme maniére, les poursuites de travaux envisageables peuvent étre scin-
dées en 3 parties.

Dans le chapitre sur la réception, la premiére méthode de détection proposée est ba-
sée sur les parametres statistiques de la fonction d’intercorrélation. Estimer les fonctions
de répartitions de 'intercorrélation dans le cas ot le signal recherché ou interférent sont
présents, permettrait I'utilisation de détecteurs comme le détecteur de Neyman-Person,
et ainsi définir un critere de détection robuste au canal CDMA. D’autre part, des évolu-
tions du second critére de détection proposé sont envisageables et permettraient I'amé-
lioration de la détection. Le critére de détection mesure la moyenne de la fonction d’inter-
corrélation centrée et normalisée. On remarquera que le lobe principal est identique quel
que soit le signal recherché de bande de fréquence B. Estimer le critere de détection en
dehors du lobe principal réduirait alors la moyenne de I'intercorrélation dans le cas ou le
signal est présent, ce qui aurait pour conséquence de réduire le seuil de détection et ainsi
d’augmenter la portée de détection. Enfin, il existe des structures de détecteur plus com-
plexes comme le récepteur RAKE OUERTANI (2013), principalement utilisé en communi-
cations sous-marines. Ce détecteur permet de recaler temporellement les multi-trajets.
Cette technique permettrait alors de bénéficier de la présence de multi-trajets, car le lobe
principal serait de plus forte amplitude. La moyenne de I'intercorrélation se verrait alors
réduite et la portée de détection augmentée.

Dans le chapitre 3, nous nous sommes concentrés sur les parametres de construc-
tion des signaux FHSS. Nous avons proposé un nouveau parametre de construction N
en fonction du produit BT, et, aprées analyse des différentes méthodes de génération de
codes FHSS, un signal optimal fut obtenu. Les signaux BPSK étant également construit a
partir de codes, il serait intéressant, comme pour les signaux FHSS, de chercher les pa-
rametres de construction des signaux BPSK étant optimaux par rapport a la méthode de
détection. La bande de fréquence des signaux BPSK étant fonction de la durée d’un bit,
les contraintes sur les parametres de construction sur ces signaux seront différentes que
pour les signaux FHSS, mais il serait en revanche possible de comparer les performances
de ces deux types de modulation face a la méthode de détection proposée. La modula-
tion d’amplitude étant jusqu’a présent exclue des études de par le fait qu’elle ne soit pas
adaptée au contexte CDMA, elle peut en revanche avoir un intérét lorsqu’elle est utilisée
en tant que fenétre d’apodisation. En effet, cette utilisation permet, entre autre, de ré-
duire les lobes secondaires de la fonction d’autocorrélation, et donc réduire la moyenne
de celle-ci. Rappelons que réduire la moyenne de I'autocorrélation permet de réduire le
seuil de détection et donc d’augmenter le RSBy ;.. Lapplication de cette fenétre réduit
également I'énergie du signal émis, et donc le RSBy ;.. Il serait alors intéressant d’étu-
dier I'effet de la fenétre d’apodisation sur le RSBy ; iz, €t donc sur la portée maximale de
détection.

Enfin, des essais supplémentaires pourront étre effectués. Nous avons jusqu’ici mon-
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tré que le systeme de détection proposé était efficace pour des distances émetteur-récepteur
allant jusqu’a 12km. Des essais sur de plus grandes distances pourront encore étre effec-
tués. L'étude sur les signaux PCCS nous a montré qu’avec le matériel utilisé, 'augmenta-
tion de la complexité des signaux a I’émission augmentait également la différence entre
le signal théorique utilisé dans le filtrage adapté et le signal physique émis. Pour cette
raison, les performances prévues en théorie par cette modulation se trouvent fortement
dégradées. On propose alors de poursuivre les travaux sur ces signaux, avec un autre type
d’émetteur. Une premiere application concréte (prospection pétroliere) des travaux de la
these a été présentée en introduction. Il reste alors a voir comment se comporte la détec-
tion dans un systéme complexe tel que celui présenté, notamment face aux signaux inter-
férents. D’autre part, il est possible d'utiliser le signal FHSS optimal dans des applications
aun émetteur. On imaginerait par exemple un systéme de positionnement de glider, dans
lequel I'effet Doppler dii a la vitesse du drone reste a prendre en considération.

FIGURE 4.33 — Application a un émetteur (utilisation du signal optimal).
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Annexe A

Annexe

A.1 Intercorrélation entre signaux élémentaires

Soit le signal élémentaire tel que :

1 t .
se(t) = ﬁrl(t——lctA).eﬂ“fk’f (A.1)
A

La fonction d’intercorrélation entre deux signaux élémentaires s’écrit alors :
(e.0]
L, (T) :f sk(8)sy (t—T)dt (A.2)
—00

Les fonctions portes des signaux élémentaires sont alors représentées sur la figure sui-
vante :

ltA+T—%A lta+t ltA+T+%A ktA—% kia ktA+%A t

Afin de calculer la fonction d’intercorrélation élémentaire, I'équation est divisée en
quatre parties :

1o lp+T1+2 <kita—%2:

g5, (1) =0 (A3)

2. lin+t+%zkin—Setlnn+1-2 <kta-2:




I

lta+T+1E0712 ]
FSkSl (T) = Tf e]wkte—](ul(t—‘r)dt

—Kktpn—1trl2
. jor—w)t LA +T+Ip /2
R "
T ]((l)k—(l)l) —ktn—1tal2 ’
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el [(@r+o)T/2+A0l+k)tal2]
T I-k+1+5)550
avec wg =27 frt =2mfay 't (y] étant le k**™¢ élément du m®™® code généré).
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A
t t
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4, ll’A+T—— > ktA+ tA :
t
[5.5,(0)=0 (A.6)
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Annexe B

Annexe

1 T
__f [Cee(T) | dT
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On distingue alors 2 cas de figure, soit k = [, soit k # [.
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Autocorrélation signaux élémentaires TITLEBAUM et collab. (1991)
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B.0.2 k#l

Intercorrélation signaux élémentaires TITLEBAUM et collab. (1991)
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avec p la période du sinus telle que p = A‘g‘kl, et ¢ le déphasage du sinus telle que ¢ =

(I-k+ 1)%. La symétrie de | sin [(27{% | T +¢)] | pour | T |< tp permet d’écrire :

sin dt (B.8)
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En faisant maintenant ’hypothése que A > p, et sin [(Zﬂ%T)] étant définit positif sur
[0;p/4] ona:
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Résumé

Le positionnement d'objets sous-marins représente un enjeu stratégique
pour des applications militaires, industrielles et scientifiques. Les sys-
témes de positionnement reposent sur des signaux de type SONAR « Sound
Navigation and Ranging ». Plusieurs émetteurs synchrones avec des temps
d'émission connus sonf alors considérés, I'objectif étant que la position
d'un récepteur se fasse en fonction des positions des émetteurs.

Nous avons la main mise sur la détection des signaux en réception d'une
part, ef sur le choix des formes d'ondes a I'émission d'autre partf. La
méthode de détection, hasée sur le filtrage adapté, se veut robuste aux
différentes perturbations engendrées par le canal de propagation (pertes
par fransmission, multi-frajets) et par le systéme lui-méme (environne-
ment multi-émetteurs). De plus, la détection restreinte a une somme de
tests d’hypotheéses hinaires, nécessite un fonctionnement en femps réel. A
I'émission, les formes d'ondes doivent permettre d'identifier indépendam-
ment les émetteurs les uns des autres. Ainsi les travaux porfent essenfiel-
lement sur les modulations FHSS, les paramétfres de construction de ces
signaux étant alors choisis de sorfe a opfimiser la méthode de détection
étudiée. Enfin, I'implémentation des algorithmes issus de ces travaux sur
des systemes embarqués a permis leur validation sur des données enregis-
frées, puis en condifions réelles.

Ces essais ont été réalisés avec I'entreprise ALSEAMAR, dans le cadre de la
theése CIFRE-DGA.

Mots-clés : Systéme de positionnement, Multi-émetteurs, Détection, COMA,
Test d’hypothése, Modulations, Fltrage adapté
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Ahstract

There is an increasing interest in underwater positioning system in
industry (off-shore, military, and biology). In order fo localize a receiver
relative fo a grid of fransmitters, thanks fo the knowledge of positions
and transmission time, it needs fo defect each signal and estimate the TOA
(Time OF Arrival). Thus, a range between a transmitter and receiver can be
deduced by estimation of TOA. When receiver knows three ranges at least,
it can deduce ifs position by friangulation.

This work takes into account signal detection, and waveform choice.
Detection method, based on matched filter, needs to be robust face to
propagation channel (fransmission loss, multi-paths) and to the system
(multi-users environment]. Moreover, the detection structure, being a
combination of binary hypothesis testing, must work in real time. In a COMA
context which requires fo distinguish each fransmitter, the FH55 (Frequency
Hopped Spread Spectrum) modulation, allocating one code per user, is
adapted. FHSS signals performance, depending of the number of frequency
shifts N and the time-bandwidth product, are analyzed from detfection
criterion point of view. Moreover, defection method and adapted signal is
tested in a shallow water environment.
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Keywords : Underwater positioning system, Multi-user environment,
Detection, COMA, Binary hypothesis testing, Modulations, matched filter
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