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Abstract

The Present thesis deals with the uplink in future satellite communication systems for
multimedia applications in Ka band. More precisely we are concerned by the design of
an adaptive waveform to cope with the stringent propagation conditions in Ka band. Such
waveform will provide higher system capacity by adopting spectral efficient waveform
at clear sky propagation. It will also improve system availability by selecting power effi-
cient waveform during fading events. CPM based waveform is adopted as a solution for
the waveform design. Motivations are the followings : First, constant envelope signals
allow us to operate user terminal amplifier near saturation which provide higher power
efficiency. Secondly, high power performances are obtained when CPM is serially coded
with convolutional code with iterative decoding. Finally, waveform parameters diversity
(modulation order, modulation index, pulse shape...) is very helpful to design an adaptive
waveform.

To start, the usefulness of Fade Mitigation Techniques for satellite communications
systems operating in Ka band is emphasized and the state of the art of different FMT
is given. Then, we show that, in our context, adaptive waveform is the most attractive
solution to cope efficiently with propagation conditions.

Simulations results of several CPM schemes over AWGN (Additive White Gaussian
Noise) channel show that iterative decoding provide high power performance when per-
formed with serially coded CPM. The EXIT chart is a very practical way to analyse
waveform performance and BER behaviour. The selection of the adopted waveform pa-
rameters is a very crucial task and many considerations have to be taken into account,
among them :

— Power and spectral performance

— Transmitter and receiver complexity

— Decoding delay

— Qut-of-band transmitted power

The proposed adaptive waveform is mainly based on the modulation index variation
while keeping the same denominator. This solution leads to the same receiver structure
and complexity, it requires, however, a specific filter banc associated to each modulation
index. Three CPM schemes with different modulation indexes are considered : the binary
3RC, the quaternary 2RC and the octal 2RC. Simulation results show that binary scheme
is more efficient at lowF;, /N,. However quaternary and octal CPM offer higher spectral
efficiency during favorable propagation conditions. Therefore, those schemes seem to be
more suitable for adaptive waveform. The octal 2RC is particularly an attractive scheme,
it requires, however, higher receiver complexity.
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Resune

Dans le cadre de cettedbe nous nous iatessons la liaison d’un terminal utilisa-
teur vers un satellite@pstationnaire pour les futurs s§stes d’applications multigdia
en bande Ka. Le but est de concevoir une forme d’onde qui permet de s’adapter aux
conditions de propagation. L'adaptation des performances en spectre et en puissance de
la forme d’'onde, notamment dans un contexte avec une forte fluctuation du niveau du si-
gnal, comme celui du canal satellite en bande Ka, pearteetois d’augmenter la capagit
et d'aneliorer la disponibilieé du systme.

Dans ces travaux, les formes d’onde é&s sur les modulations CPM (Continuous
Phase Modulation) ongéte adopées. L'enveloppe constante, les éifints paraitres
ayant un impact sur les performances de la forme d’onde, ainsi que les bonnes perfor-
mances en puissance lors d’'un processusdedage #ratif sont les principales motiva-
tions de notre choix.

Ce manuscrit commence par un rappel des petgsidu canal de propagation satellite
en bande Ka et plus particaliement le pnonene d’aténuation d essentiellement aux
précipitations. Le buétant de souligner l'ir@ét d’adopter une FMT (Fade Mitigation
Technique) pour les sy&ines satellitaires @oanta cette bande dedquence. Ensuite un
panorama des di#fentes techniques de lutte contre les affaiblissements est ddoas
nous inéressons plus particaliement la technique de la forme d’onde adaptative.

Un processus deétodage #ratif appliqe a une CPM concatée en 8rie avec un
code convolutif offre un gain en puissance assez cénalile compdra un processus de
déecodage classique. Lélsction du scema CPMa adopter est un pointés critique qui
affecte les diferents aspects du sggate. Ce choix doit s’effectuer minutieusement tout en
tenant compte de plusieurs aspects tels que les performances en puissance et en spectre,
la complexié ainsi que laé&sistance aux inté&efences. Concernant les performances nous
montrons que les CPM d’ordre sepeur sont plus attractives notamment pour obtenir
une forme d’onde haute efficace spectrale lors de bonnes conditions de propagation.
Ce fesultat ne s’explique pas par I'ordre de la modulation, comme le cas des modula-
tions lineaires, mais par le bon comportement de ces @HRdble indice de modulation.
Une eponse en quence en cosinus &lee a I'avantage deaduire le niveau du signal
transmis en dehors de la bande allewffrant ainsi de meilleures performances lors d’une
communication multi-utilisateurs en mode MF-TDMA.

Concernant I'adaptativétnous montrons qu’une forme d’'onde CPMéasur la va-
riation de l'indice de modulation (etventuellement laéponse en &quence) au sein
d’une famille d’indices ayant un @me énominateur est une solution parti@sgment
attractive. Une telle solution neenessite pas unees grande complextlors d’'un pas-
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sage d’un mode de transmissi@min autre. Elle @cessite essentiellement le changement
des coefficients des filtres adapt Cette technique permet aussi d’obtenir une marge de
performance assez importante vu que I'indice de modulation est le pasqui affecte

le plus les performances de la CPM. La CPM octale 2RC est wgmsalparticukrement
attractif d’'un point de vue performance. Ce &ota souffre par contre d’'une compléxit
relativementelevee notamment dans le cadre d’'un traitement bord. La 2RC quaternaire
constitue une alternative inteadiaire entre les CPM binaires et octales. Ceésth
necessite une plus faible complexique le scema octal tout en offrant des bonnes per-
formances.

Mots Clés :

bande Ka, modulatioa phase continue, indice de modulatioe¢ddage #ratif, forme
d’'onde adaptative, non laariés
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CHAPITRE 1

Introduction

1.1 Motivations de la These

Depuis quelques ades, la bande Ka suscite de plus en plus éigttaupes des
différents acteurs délecommunications par satellite. Cetérét se justifie essentielle-
ment par lemergence des nouvelles applications mudtim qui recessitent une com-
munication large bande, mais aussi par la quasi saturation des bandes L, C et Ku. Sans
doute, les communications en bande Ka vont constituer un fait marquant dans le monde
des elecommunications par satellite pendant le XXisicle.

Aujourd’hui, la bande Ka demeure sous-ex#eitet son exploitation reste restreinte
a quelques applications professionnelleécsfiques. Le mardh potentiel que peut of-
frir la bande Ka pour les applications muléaia grand public a indt les ograteurs
de €lecommunications, les fournisseurs d'@sainsi que les industriebs s’interesser
d’avantage cette bande dedguence. Le lancement, en juillet 2004, du satel#esgation-
naire ANIK F2 qui contient 38 transpondeurs en bande Ka est une illustration de cet
interét.

Dans le cadre des futurs sgetes de transmissions par satellite en bande Ka, la
conception d’'une forme d’onde efficace pour la liaison montante eétaiment crucial
pour le suces de ces sysimes. Pendant cetédude on se place dans le contexte d’'une
liaison montante terminal utilisateur vers un satellig@stationnaire avec un traitement
bord en bande Ka.
L'exploitation de la bande Ka est confr@aa une forte sensibiit du niveau du signal
aux conditions de propagation. L&gtadation peut&passer 12 dB pendant 0.01% de
la durge d’une anée moyenne. Ainsi, des solutions doivétite adopes afin de limiter
I'effet d’un tel handicap. Plusieurs techniques pour compenser les pertes de propagation
ontété propoges dans diffrents contextes et projets. Toutefois, la magodies solutions
sont incompatibles avec le contexte d’'un utilisateur grand public et avec un failttie co
d’exploitation. Ladaptation des performances de la forme d’onde aux conditions de pro-
pagation constitue dans ce cadre l'alternative la plus attractive et la plus prometteuse.

L'adoption des modulationa phase continue (CPM) pour la conception de la forme
d’onde s’explique par les prog@tes ineressantes de cette classe de modulation. Les moti-
vations sont multiples, I'enveloppe constante des signaux CPM permétrdidfamplifi-
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cateur du termina saturation offrant ainsi une meilleure exploitation des ressources dis-
ponibles. Aussi, les CPM coné&kes enarie avec un code convolutif non sgstatique

non tecursif offrent des bonnes performances en puissance lorsqu’un proceséusdkegd
itératif est appligé. Enfin, la diversé des scemas CPM offre une plus grande souplesse
lors de la conception d’'une forme d’onde adaptative.

1.2 Principales Contributions

Durant cette thse nous avonségelopg@ un outil qui permet de simuler les perfor-
mances des modulations CPM ées et avec un processus deaddage ératif dans un
canal gaussien. Cet outiegerique permet de modifier les paratres de la CPN savoir
le type et la longueur de l&ponse en &quence, I'indice de modulation et I'ordre de
la modulation (I'ordre maximal estgala 8). Nous pouvons aussi modifier tous les pa-
rametres du code convolutif tels que le rendement, la longueur de contrainte ainsi que le
ployndme gerérateur. Il esegalement possible &valuer les performances en puissance
en mode FDMA avec deux porteuses adjacentes en plus de celle du signal utile. Des
nombreuses simulations o@te effectees et ont permis dtudier et d’analyser I'impact
de chaque para@tre sur les performances finales de la forme d’onde.

En tenant compte désultats, mais aussi d’autres eris tels que la puissance trans-
mise hors bande et la complexitnous avons propéaine grie de trois scBmas CPM
repiesentant des candidatséntssants pour la conception d’une forme adaptativeebas
sur la variation de l'indice de modulation. Le choix final de la forme d’onéleeshd des
priorites des diferents aspects du sgste ainsi que la qualitde service souh&itpar
'opérateur.

Nous avons enfigvalle les effets de 'amplificateur du terminal en bande Ka sur les
performances du standard DVB-RCS. Le but de cetitele est d’effectuer une comparai-
son compdte dans un canal non &aire entre la forme d’onde prog@set celle du stan-
dard DVB-RCS. Nous montrons particélement que la perte en terme By N, induite
par la non lirgarié reste relativement faible de I'ordre de 0.2 dB. Lors @wdluation
de cette perte, seules les caaistigues AM/AM ontété prises en compte, la courbe
AM/PM étant indisponible.

1.3 Organisation du Manuscrit

Cette these est essentiellement congé&caux modulations CPM céds ainsi que leur
application pour la conception d’'une forme d’onde adaptative pour les liaisons montantes
dans les futurs systes de communication par satellite en bande Ka.

Le second chapitre est consae un rappel sur la capaeitd’'un canal gaussien.
L'int eret d’'une forme d’onde adaptative dans le cas d’'un canal avec des fortes fluctuations
aété aussi souligd. Ensuite, les difrentes caraétistiques du canal satellite en bande Ka
sont dongkes. La derrire partie du chapitre est consaea une pesentation de &tat de
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I'art des differentes techniques FMT (Fade Mitigation Technique). Des illustrations sont
donreesa travers des standards existants.

Dans le troistme chapitre on s’igresse aux modulations CPM. Aglalit, une pesent-
ation du moeéle matlematique du signal et la description de sesdéhtes caraétistiques
est donge. Ensuite, les performances en spectre et en puissance de quelques CPM non
cockes sont re@sentges. L'effet de chacun des pareires de la modulation sur les per-
formances de la forme d’onde est aussidi.

Le chapitre suivant traite les CPM coneates en &rie avec des codes convolutifs et
avec un processus de codagwatif. Apres une pesentation du made de la chime de
codage et de&@todage ainsi que des algorithmes #isles premiersésultats des si-
mulations sont dor@s. Cesé&sultats ont permis de fixer quelques pagtnes de la forme
d’'onde tel que la taille de I'entrelaceur et le code convolutif. Les simulations relatives
a plusieurs sadmas CPM ont permis d’avoir uneéd plus approfondie sur les compor-
tements des CPM cées. Ensuite, trois sémas CPM onéte adopés pour la concep-
tion d’une forme d’onde adaptative lissur la modification de 'indice de modulation.
Nous montrons particldrement que le séma octal est plus attractif pour une trans-
missiona haute efficacit spectrale. Cependant, ce sata récessite une complegibien
superieure compdre aux scémas binaires et quaternaires. Dans la @enpartie du
chapitre orévalue les performances de quelques CPM dans un mode de communication
multi-utilisateurs. On s'iréresse plus gciementa la sensibilié de ces CPM aux in-
terferences des canaux adjacents dans le cas d’'une communication avec une technique
d’acces multiple du type MF-TDMA.

Le cinqueme chapitre est cons&a I'étude delements de la chae de commu-
nication soit, le terminal utilisateur et lécepteur bord. Plus pcigment, on s’iréresse
aux questions de structure et de compkexie chacun deslements. Noug&tudions par-
ticulierement l'effet de laéduction du nombre des filtres adeptsur les ressources
nécessaires atecepteur. L'impact de la transition entre les @i#fnts modes de trans-
mission dans le contexte d’'une forme d’onde adaptative est alugk.

Dans le dernier chapitre arudie I'effet de 'amplificateur terminal du type SSPA sur
les performances d’'une cime de communication DVB-RCS. Le but de cettede est
d’évaluer les pertes en puissance induites par la n@adié de I'amplificateur. Suita
cetteévaluation une comparaison entre les performances des CPM paspetscelles de
la forme d’onde du standard DVB-RCS dans un canal naalie peugtre conduite.

Enfin le rapport est conclu avec ussung ainsi que les multiples perspectives futures
concernant la mise en ceuvre des modulations CPM.






CHAPITRE 2

Canal Satellite en Bande Ka

2.1 Introduction

Dans le contexte des futurs s§stes desiécommunications par satellite, [eloiem-
ent de la bande Ka constitue unecessié, notammena cause de la saturation des bandes
L, C et Ku. Cette exploitation offrira 'avantage de disposer de canaux plus larges qui
supportent un plus grand nombre d’utilisateurs. Elle permet aus€digre les dimen-
sions du terminal utilisateur ainsi que celles de I'antenne. L'utilisation des satellites avec
un traitement bord permet d’augmenter davantage la c&atiles performances des
sysemes. En effet, ce genre de satellite profite d’'un meilleur bilan de liaison et d’'une
meilleure flexibilié. Les systmes Skyplex d’Eutelsat et WorldSpace sont des exemples
de sysemes utilisant des satellites avec une intelligence bord.
Il estévident que Etablissement d’'une communication bidirectionnelle est une condition
nécessaire pour une meilleure castifivité avec des sysines terrestres. Ce fait permet
aux offres satellitaires @tre incependantes de toute infrastructueseaux terrestre ce
qui les rend accessibles sur toute la zone de couverture du satellite. LaZigyjanentre
une architecture simplée d’'un systme satellitaire avec une couverture multi-faisceaux.
Néanmoins, I'exploitation de la bande Ka est accompagie certains handicaps essen-
tiellement liés aux conditions de propagation pléséres. En comparaison avec la bande
Ku, le signal recu en bande Ka peut subir de fortesratations suite aux perturbations
méteorologiques. Par exemple, en bande Ka,&mttation peut gipasser une dizaine de
dB, suitea de fortes gcipitations.
Pour une exploitation optimale des ressources spectrales, mais aussi pour assurer la dis-
ponibilité requise, les sysines satellitaires @vant en bande Ka doivent adopter des tech-
nigues qui permettent de lutter contre les affaiblissements du canal, ces techniques sont
souvent dites FMT pour Fade Mitigation Techniques.

Ce chapitre dbute par unétude de la capaéittheorique d’'un canal gaussien en se
basant sur la #orie de Shannon. Ensuite, un apercu sur legmdiffts types d’atnuations
en bande Ka est doBrainsi que leurs prof@ies et les panonenes physiques assési
Un panorama des techniques FMT telles que le ébmtle puissance ou les techniques
de diversiés est aussiétaille.



6 CHAPITRE 2. CANAL SATELLITE EN BANDE KA

OBP GEO Satellite

A

Users Group

Users Group

FiG. 2.1: Architecture @rérale d’'un systme de transmission par satellite avec une liaison bidi-

rectionnelle

2.2 Etude de la Capacié du Canal

Avant toute conception d’'une ciree de transmission, et notammentédestion de la
forme d’onde, la nature ainsi que les pr@t&s du canal utilis doiventetresetudies. Puis-
sance du bruit, type et stationnérilu canal, sont des paratres dont la connaissance a
priori est primordiale pour un choix efficace de la forme d’onde. Cette connaissance per-
met ensuite dvaluer la capaditdu canal sachant la forme d’onde ad@ptD’un point de
vue operateur, les informations relatives aux conditions de propagation sont essentielles
pour une premdreévaluation de la capaéitdu systme ainsi que la quaditet la nature
du service qu'il pourra proposer. Bien qu’'itoessite une complegisuppémentaire, un
syseéme dynamique quévolue en fonction des conditions de propagation est bien plus
efficace qu’'un systme non adaptatif.

Dans ses travaux, Shannatf] a évalle la capacié d’'un canal de propagation gaus-
sien en fonction du rapport signal sur bruit et de sa largeur de bande. La éafexeit
primée en bit/s) peut seédinir par le ébit d’information maximal que peut supporter le
canal tout en assurant une transmission sans erreur. Toutefois, dans ses travaux, Shannon
n’'indique pas de moyen et notamment de processus de codage canal permettant d’at-
teindre cette capaétimite.
Dans le cas d’'une transmission sur deux voies en quadrature sur un canal gaussien de
largeuri H z, et pour un rapport signal sur bruit par symbélg Ny, ou E est I'énergie
par symboleemis etV, /2 la densié spectrale de puissance du bruit, la cagatiaiximale
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est donee par :
E
C' = Wlog, <1 + —S) (bit/s) (2.1)
No
Ici, on suppose que la bande du signal & b rythme symbolE, par le premier crigre
de Nyquist, soifV’ = 7 [54].

Consicerons une forme d’onde doee et notons pakr le débit utile des bits d'in-
formation. Ce @bit binaire est toujours igfieura la capacé maximale du canal.
L'efficacité spectrale de cette forme d’'onde, @®t, est donge par le rapport duédbit
utile sur la largeur de bande du canal, soit :

1=

Cette quanté repésente aussi le nombre de bits d’information que nous pouvons trans-
mettre parH z et par seconde. Ellegvifie les contraintes suivantes :

C

O0<n< —
TS w
Es:nEb

E, est I'énergie d’'un bit utile (bit d’'information), la premie condition écoule de la
définition meéme de la borne de Shannon, alors que la seconde traduit le fait que I'edficacit
spectrale estgale au nombre de bits d’information transmis saita transmission d’'un
symbole dans le canal. En combinant ces degxations avec la relatiéhlon peutecrire

I'in égalie 2.2 Cette irequation relie Energie transmise par litl’efficacite spectrale de

la forme d’onde, c’est une conditioeoessaire et suffisante pour assurer une transmission
numerique sans erreur.

2T —1

Ey/No > = (Ep/No) pin (1) (2.2)

L’ équation2.2 illustre aussi I'existence d’'un compromis entre I'efficaciipectrale et la
puissance requise par bit d'information. A largeur de bande constante, une augmentation
den nécessite un niveau de puissance par bit d’'informationsg@e, ai d’'une marere
équivalente puissance transmise @ilsee. La nemeéquation montre aussi I'existence
d’'une valeur seuil du rappoff, /N, en dessous de laquelle il esétriquement impos-

sible d’assurer une communication sans erreurs, et ceci quelque soit la largeur du canal
dont on dispose. Cette valeur est obtenue quand I'effeapiectrale tend ver&m :

21 1
(Es/No)yjm, = lim =

In(2) = —-1.6dB 2.3
lim == = (2 @3)

Le calcul effecté ci-dessus est iggpendant du type de la forme d’onde admppar
la chdne de communication. Urivaluation de la capaéitdu canal en fonction des pro-
prietes du canal ainsi que la constellation de symboles de la forme d’onde, constitue une
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approche bien plus pcise pour le calcul de la capadu canal. Dans le cas d’une modu-
lation linéaire avec une constellati@anM symboles complexesi, a1, ..., ay 1), EMis
d’une fagconequiprobable, la formule de la capd&idu canal devienty] :

M-1

M—1
1 la; — a; 4+ n|* — |n|?
n(M) = logy(M) — i ; E <10g2 jZ:; exp (— No (2.4)

Ou n désigne un bruit additif blanc gaussien céntfe varianceV,/2, le symboleE
désigne I'esprance mathmatique. La figur@.2illustre I'évolution de cette capaéidans
le cas de quelgues formes d’onde M-aires en fonction du ragpgrt,. A faible rap-

Efficacité spectrale de quelques modulations M-aires linéaires
8 T T T

Shannon Bound

Efficacité spectrale (en bit/sec/Hz)
SN
T

-5 0 5 10 15 20
Eb/NO (en dB)

Fi1G. 2.2: Efficaci€ spectrale de quelques modulations M-airegdiines en fonction di;, /Ny

port £,/ N, la capacié maximale du canal est quasiment identique pour toutes les formes
d’onde. Il est ainsi inutile d’adopter des modulations d’ofelezé dans cetteagion néme

si le processus de codage canal permet d’approcher sa éapacitmale. Par contre, dans
le cas d’'un fort rappork;, /Ny, les formes d’ondes d’ordi&eé sont plus attractives d’un
point de vue efficacit spectrale. On peut aussi remarquer que la capagikimale d’'une
modulation M-aire ,qui estgalealog, (M), est tleoriguement ialisable notammerit
faible rapport signal sur bruit. Ce fait traduit l&cessié de I'utilisation d’un processus
de codage canal pour assurer une communication sans erreur&viRlemment, le ren-
dement du code optimal est fonction du rapp@st Ny. Plus peci€ment, en notan,,

le taux de codage optimal qui permet d’atteindre la capacaximale du canayj,; d’'une
modulation M-aire donee, on peut exprimer ce taux de codage optimal gauation :

N

P Yog, (M)
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La figure 2.3 illustre I'évolution du rendement du code optimal en fonction du rapport
E}/No. A un méme rapport, /Ny, les modulations d’ordre moirdevé récessitent un

Taux de Codage

O | | | | | | | | | |
-2 0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

Eb/NO (In dB)

Fi1G. 2.3: Taux de codage optimal en fonction #ly/ Ny pour quelques modulations M-aires

taux de codage plusle\e, ceci est @ au fait que ces formes d’ondes sont plus efficaces
en puissance que les modulatiagnerdre pluglee. Autre que le rendement, cesultat

ne fournit aucune information concernant le code qui permet d’atteindre la @Gpeeit-
male. Ce sujet est aujourd’hui au centre des aétivite recherche dans le domaine de la
théorie de I'information.

En conclusion, le choix de la modulation et du taux de codage doit s’effectuer d’'une
facon conjointe. Ce choix doit tenir compte des conditions de propagation. Dans le cas
d’'un canal de propagatioa forte fluctuation du rappott,/N,, comme c’est le cas du
canal satellite en bande Ka, une forme d’onde @anne peut paétre optimale en tout
points de fonctionnement. Si notrélsction favorise I'efficacé en puissance, les res-
sources en spectre seront alors mal expéstlors de bonnes conditions de propagation.
Ce choix aboutira aloré une faible capa@tdu systme et donc une mauvaise rentabilit
economique. D’autre part, si I'efficaéiten spectre est favoés, et sachant que I'on se
situe souvena des faibles et moyeris, /Ny, le syseme aura une faible disponibéiet il
devient donc difficile d’assurer la quaitie service requise.

Dans la pratique, il se trouve que la capaditune forme d’'onde est affémt par
d’autresélements exérieurs telles que laéfradation duéx une synchronisation im-
parfaite. Les non-ligariés du canal ainsi que celles des amplificateurs peuvent aussi
degrader les performances de la forme d’onde par rapport aux performagaoes|ties.
L'ampleur de la égradation varie d’une forme d’ondaune autre. En particulier, la sensi-
bilité aux non-liariés est fortementéie aux fluctuations de I'enveloppe du signal. Ainsi,
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les formes d’onda faible fluctuation d’enveloppe montrent une meillew@sistance aux
non-lineari€és que cellea forte fluctuation d’enveloppe.

2.3 Canal Satellite en Bande Ka

Dans notre contexte on s’@tessea la liaison montante entre un terminal utilisa-
teur et un satellite gostationnaire avec traitement bord. Un eys¢ de couverture multi-
faisceaux est adoptafin d’augmenter la capagitdu satellite en utilisant plusieurs fois
une neme fiéquence. Ce type de satellite permet aussi uriiaration du bilan de liai-
son en transmettant le signal seulement vers les zones cérsetra liaison satellitaire
est effectée en bande Ka ce qui permet @gluire la taille des composants de laiciea
de transmission ainsi que celle des antennes. L'utilisation de la bande Ka permet aussi de
disposer de canaux bien plus larges que celles dans les bandes plus basses. La bande Ka
souffre cependant, d'un handicap majeérdiux fortes fluctuations du niveau du signal
recua cause de sa forte sensil@ldux conditions de propagation.

2.3.1 Classification des aftnuations en bande Ka

Les aténuations des signaux satellitaires en bande Ka sont essentiellement d’origine
atmosplerique et neteorologiques. Les causes desgychdations peuveritres classes
en deux cagories. La prengire cakgorie comprend tous lédements qui sont @sents
dans I'atmospére terrestre d’une fagcon permanente tels que la vapeur d’eau ainsi que
les differents gaz qui constituent cette atmasghcomme I'hydrogne et I'oxygne.
L'atténuation cause par ce type de facteur est ainsi invariante au cours du temps et quasi-
ment incependante de I'emplacemeréagraphique. La seconde egbrie comprend les
facteurs neteorologiques et climatiqgues dont laégence est fonction&atoire du temps
et de I'espace comme les nuages ou lesimitations. C’est cette dewtne classe qui a
la plus forte contribution dans I'@huation des signaux satellitaires en bande Ka.

Att énuation due aux gaz

L'atténuation due aux diéirents gaz qui constituent 'atmosph terrestre est quasi-
ment inexistante en bandes L, C et Ku. En bande Ka et surtout en bande V elle commence
a étre non egligeable et il va falloir ainsi en tenir compte lors @@blissement du bi-
lan de liaison. L'oxy@ne, en particulier est le composant gazeux qui affecte le plus la
gualitt du signal en bande Ka. Son effet est plus égunenta basse tengrature. Par
exemple, dans un climat euregn eta une fequence de 30 GHz '@huation moyenne
de I'oxygene est de I'ordre de 0.2 dB§]. Il est important de mentionner que le fait
que cette aéinuation est @sente tout le temps, il est inutile d’en tenir compte lors de la
conception d’'une technique de compensation.
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Att énuation duea la vapeur d’eau

Bien que son effet puissétre reglige en bande Ku, la vapeur d’eau peut affecter,
d’une fagon significative, les signaux transmis en bande Ka. L'ampleur denlettion
est fonction de la concentration de vapeur d’eau dans I'atnéwsgexprinée enk g/m?
) qui est fonction du temps &piode de la jourge, saison). DansLf], on mentionne,
gue dans une transmission par satellite en bande Ka, la liaison descendante &s affect
d’avantage que la liaison montante. D’'une ngaaigerérale et dans un climat mee, en
Europe centrale par exemple, lagtadation est de I'ordre de quelques éires de dB.
Dans [L8] on mentionne une @&huation sugrieurea 0.45 dB pendant% d’une anie
moyenne.

Att énuation due aux Nuages

L'effet d’'un nuage est fonction de la derésiie ce dernier ainsi que de sgpaisseur.
Les affaiblissements dus aux nuages ont une plus grande dynamique que cebes caus
par la vapeur d’eau et doiveatre consiérés pendant @s de 50 % d’une a@e moyenne.
La valeur de I'attnuation est de I'ordre de 0.4 dB pendant 50% du temps d’'uneeann
moyenne et pour uneédguence de 20 GHz, elle est de 0.8 dB pour uaguence de 30
GHz (climat Europe centrale).

Att énuation due aux pfécipitations

La pluie est le panonene qui affecte le plus la quaitlu signal en bande Ka. L'éttua-
tion specifique (exprinee en dB/Km) est fonction de la pluvidatmie (expringée en mm/h),
mais aussi des cara&eistiques des gcipitations (taille des gouttelettes d’eau ...). La
figure 2.4 illustre une allure typique d’'une &tiuation du signal en bande Ka suite
des fortes pcipitations. Il s’agit d'une liaison montante en bandela frequence de
29.75G H z. L'atténuation atteint un pic de 27 dB qui est une valeur canrsiole par rap-
port aux niveaux rencorés en bandes C et Ku. On peut aussi remarquer queriiztion
dépassé’ dB durant un intervalle de temps de plusidainutes. Les gcipitations sont

géeréralement caraétises par leurs distributions spatiales et temporelles. La distribution
spatiale d’une picipitation correspond sonétendue gographique, ainsi on distingue les
précipitations dont Btendue est de I'ordre de plusieurs dizaines de Km, ces pluies sont
tres epondues en Europe et sont cagaiskes par leur faible intengiet leur longue dée
dans le temps. Le second type, correspduies pecipitations de faiblétendue (rayor:
10Km). Cette derriire cakgorie est caraetise par une forte intengitet par une d@e
dans le temps relativement faible. Ceggpitations sont souvent rencaeis en zones
tropicales sous forme d’'orage et leur forte pluvé&ne peut @passer 50mm/h pendant
0.01% d’une aneée moyenne.

La figure2.5illustre la perte en puissance caegar les pEcipitationsa trois fequences
différentes en bandes Ku et Ka dans un climat du type centre@amof®n peut lire, par
exemple, qua 20 GHz, on doit compenser 13 dB dé&ttiation pour assurer une dispo-
nibilité de 99.98% alors que seulemdrdB sont recessairea la frequence de 12 GHz.
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FiG. 2.4: Allure typique d’une aénuation en bande Ka due aux&gipitationsa la frequence de

29.75 GHz

D’une manere gerérale, en bande Ka, I'ahuation induite par les ecipitations est tel-
lement importante qu’il est difficilement envisageable de la compenser par un simple
suppement de puissance afin de garantir une disporétshtisfaisante. D’autres moyens

et techniques de compensation plus sophigtqioiven&tres @ployes afin d'assurer la
qualitt de service requise et d’optimiser la capadtl systme.

2.3.2 Statistiques relatives aux aénuations

L'analyse statistique des attuations du canal consiséel’@valuation de plusieurs
donrées qui permettent une meilleure cogipension de ce @mornene. Ces dorges
nous sont utiles notamment lors de la conception de la forme d’onde ainsi que des tech-
niques FMT envisageables. La éermoyenne d’une @&huation, le tempseparant deux
occurrences successives ainsi que la penteélablissement de I'&huation sont des
exemples d’informations relatives aux&ttiations qui sont d'une forte ut#éit Bien en-
tendu, ces paraetres @pendent de laéguence du signal et de I'emplacemegbgraphique
du terminal. Il est aussi important de mentionner que l'analyse e#featst transparente
vis-a-vis de la cause ou de la source de &attation.

Pente de I'atténuation

Ce paramtre indique la vitesse avec laquelle une&natiation peut €tablir dans le
temps, il est expriraen dB/Sec. La mesure de cette pente s’effect@immant les fortes
fluctuations (scintillements) du signal car elles ne fournissent aucune information utile sur
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Rain attenuation vs percentage of time according to ITU-R Rec.618-7
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FIG. 2.5: Attenuation due aux g@cipitations en bandes Ku et Ka d'a® ITU-R Rec.618-7

le niveau de la puissance du signal recu. Cetragon est §reralement effeciee gace

a un filtrage du signal recu. Legsultats relatifsx la pente d’a@inuation sont souvent
obtenusa la suite des compagnes de mesure. Un moyen efficace @éseaper cette in-
formation consista consi@rer I'ensemble des &tuations sugrieuresa un seuil dong,

de calculer les pentes correspondantes. On trace par la suite la distribution @enthi
pentes d’anuation. On montre en particulier que I'allure de cette distribution est proche
d’'une gaussienne cebatr. On montre aussi que la forme de cette allure egjp@ddante

de la fequence2, 51]. Dans [L8] on donne la valeur de 0.3 dB/sec comme moyenne de
la valeur absolue de la pente de l&@ttiation en zone Europe. Cette valeapdsse 0.6
dB/sec pendant 0.01% du temps d’'une@moyenne. Dans le cas d’une forme d’'onde
adaptative la pente d’&muation doiétre consiérée lors de la transition d’'un moa@eun
autre dans la cfiae de communication.

Durée moyenne de I'aténuation

La due ainsi que le nombre d’occurrences d’unéraifition sur une a@e sont des
donrees d’une forte utilé. Il existe plusieurs facons de classification deératations
en tenant compte de leur da@. Un moyen d’analyse et d’exploitation de cette d@nn
consistea calculer le nombre d’occurrences d’'uneatiation épassant une certaine am-
plitude seuil et durant au del’'une certain d@e. Ces calculs peuvegtresetablis suite
a des mesures durant une aarpar exemple. On peut aussi calculer laééuiotale sur
une ange moyenne pendant laquelle uné&attation @passe une valeur seulil.

Les donrees et les informations relativada duée des aénuations ont un grand ieret,
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notamment pour I'oprateur. Ces dor@es lui permettent une approximation de la capa-

cité et de la disponibilé de son sysime. Elles offrent aussi la possib#it’'une meilleure
gestion des ressources disponibles en spectre et en puissance. En particulier par I'adop-
tion éventuelle d’une technique de compensation. Le tabkeaextrait de [L8] montre

la dutee d’une occurrence d’une @tiuation @passant 10 dB en fonction du pourcentage
consiceré d'une anBe moyenne. Le$sultats sont relatifa trois flequences diéirentes.

On peut lire sur le tableau que pendant 10% de léetwtale d’'une aténhuation @passant

% de la durée totale| 12.5 GHz | 20 GHz | 30 GHz

50 % 2s 3.5s 9s
10 % 100 s 150 s 250 s
1% 700 s 1000 s 1500 s

TAB. 2.1: Durée d’'une atnuation @passant 10 dB trois frequences diffrentes

10 dB, une occurrence dure plus de 250 secondes soit plus de 4 minutesvitiest que
si aucune mesure de lutte contre ce type diatation n’aete adopée, la disponibilié du
syseme sera fortement affés.

2.4 Differentes Methodes de Compensations

Dans le cas d'une clide de communication nuemnique orienée vers des applications
multimédia, une transmission sans erreurs est requise afin d’assurer une bonne recons-
titution du signal utile. Les raisongsident, entre autre, dans le fait que les dms
transmises sont fortement compi@ss et donc &s sensibles aux erreurs de transmission.
D’une manere grerale, eta bande occuge constante, le taux d’erreur binaire est di-
rectement B au rapport signal sur bruit par bit utile au niveau deéeeption. Une
baisse du niveau du signal peut, dans certains cas, causer la rupture de la communication.
Dans des telles circonstances, une compensation denliagtion du niveau du signal peut
s’averer indispensable pour assurer une transmission fiable. Les techniques de compen-
sation peuvent se diviser en deuxémairies. La prengre consist@ la modification d’'un
ou plusieurlements de la chiae de transmission, il s’agit alors d'utiliser d’autres res-
sources qui vont favoriser de meilleures conditions de propagation. €gmdes sont
dites techniques de diverag. La seconde solution consistenodifier les paragtres de
chdne de transmission telles que la puissaeicese, le rendement du code mais aussi la
constellation de la forme d’onde. Cette technique @eessite aucualement exérieura
la chdne de @part.

Dans ce paragraphe, on donne un panoramaédat Itle I'art des difrentes techniques
de lutte contre les affaiblissements susceptiblésrd’adopes par des sy&ines de com-
munication par satellite en bande Ka.
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2.4.1 Controle de puissance

Son principe consista adapter le niveau de la puissar@raise par Emetteur aux
conditions de propagation. Dans le cas d'une transmission en ciel clair |®leod&
puissance permet de transmettre la puissagcessaire minimale pour assurer la gealit
de service requise. Ce fdvite la transmission d’'une marge de puissance umpghtaire
pour lutter contre les &huationsventuelles. Dans le cas d’'unégtadation du signal
suitea des intemeries, le confile de puissance permet de compenser les pertes en aug-
mentant le niveau de la puissance transmise. Dans un contexte avecesmadtple
FDMA il est fort important d’avoir un rame niveau de puissance pour toutes les por-
teuses. Cette condition permet non seulement une exploitation optimale des ressources en
spectre ena@duisant les intedrences entres défentes porteusesdd] mais aussi ceviter
'impossibilité de dtecter les porteuses qui ont un niveau relai$ tiaible. En plus, dis-
poser d’un néme niveau de signal pour toutes les porteuses signifie une dynamique moins
importante du signal multiplex et donc une meilleugsistance face aux non-gariges
des amplificateurs bord.

Rappelons que dans le cas d’'un satellite transparent lebemte puissance intervient
sur le bilan de liaison total, alors que dans les cas d’'un satellite agecération bord il
N’y a qu’une seule voie qui est concém

L'avantage de la technique de cdi& de puissance est de ne pas exiger ueg tr
grande complex@ suppémentaire au niveau décepteur. Toutefois, I'activation d’un tel
processus pourrageessiter deslements externes tels qu’une station centrale qui fournit
les informations relatives au canal de propagation et qui donne l'autorisation d’activer
eventuellement un processus de coletide puissance.

Dans notre contexte, on dispose de terminaux utilisateurs dont la puissance maximale
emise est limiéee par les performances de I'amplificateur, elle est de I'ordre \dAatts.
Dans d’autres contextes come celui des communications mobiles par exemple, le termi-
nal peut disposer d’'une puissance encore plus faible. Ces faits limitent les perspectives
de la technique de coidtie de puissance dans certains cas. |egglent que la technique
de conble de puissance ne suffira pas pour lutter contre Iénaditions du canal satel-
lite en bande Ka. Cependant il est fort envisageable d’associer cette s@uliantres
techniques FMT.

2.4.2 Techniques de divers#

La modification de I'architecture de la dna de transmission peut constituer une so-
lution intéressante pouviter la cegradation du rapport signal sur bruit suieses pertur-
bations néteorologiques. Il s’agit du&bloiement des ressources o@ldments externes
qui profitent de conditions de propagation plus favorables. Il existe quatre techniques de
diversié :

— Diversite du site : Cette solution consiste globalem&mtiriger le signak trans-
mettre vers une autre station distante en easree station dorge souffre de mau-
vaises conditions de propagation. La seconde station transmettra alogsrie m
signal vers le satellite. Les deux stations sont eregal distantes de quelques di-
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zaines de Kilorstres I'une de l'autre. La principale motivation de cette technique
s’explique par le fait que les fortes@mipitations ont unétendue §ographique de
I'ordre d’un dizaine de kiloratre de diaratre. On montre, en plus, que les fortes
précipitations sitées dans des zones voisines sont statistiquemegpémdiantes.
Ces propretes font que cette technique peut&iorer consiérablement la dispo-
nibilité du systme B5)].

La technique de diver&tdu site souffre de quelques inc@ments majeurs, elle
exige, par exemple, I'existence d’ueseau terrestre pour assurer la connexion entre
les differentes stations. Cettéplendance vig-vis de la liaison terrestre fait perdre
au syseéme satellitaire un atout majeurs celui de s’affranchir de toute infrastructure
terrestre existante. Cette solutiogcessites aussi desite suppkmentaires qui

la rendent moins attractive d’un point de veseonomique. Elle rest&senee aux
utilisateurs professionnels tels que le€gieurs de diffusion par satellite.

— Diversite en féquence : Cette technique conssiehanger la f\quence dmission
lorsque le signal transmésla frequence active subie une@ttiation. Les conditions
de propagation sont alors suppesétre plus favorables en émnta la nouvelle
frequence.

Dans notre contexte d’une liaison terminal vers satellite en bande Kagtpseinces
disponibles aux utilisateurs couvrent un intervalle du spectre relativemeng.limit
Par conéquent, toutes leséguences sont afféss d’'une magire quasi-identique.

Il faut aussi mentionner que cette alternatieressite un processus dynamique
relativement complexe pour la gestion des ressources spectrales. Cette technique
nécessite aussi une complé&guppémentaire au niveau démetteurs et degcep-

teurs.

— Diversite satellite : Dans ce cas il s’agit de transmettre le signal vers un autre sa-
tellite lorsque la liaison avec un satellite dénast affedte a cause d'une forte
atttnuation mais aussi dans le casaette liaison n’est plus disponible. Cette tech-
nique peut constituer une solution attractive dans le cas d’'une communication avec
un reseau de plusieurs satellites en orbite basse (Global Star, Iridium). Par contre,
dans le cas d’'une communication avec des satelligestgtionnaires, les pertur-
bations atmosg#riques affectent enégéral la liaison avec I'ensemble de tous les
satellites. La diversit satellite Bcessite aussi un processus de pointage asseis pr
de 'antenne utilisateur pour permettre I'orientation du signal vers le nouveau satel-
lite.

— Diversite dans le temps : Cette technique ne permet pas vraiment de lutter contre
les affaiblissements du canal. Elle consiste simplemaeinansmettre ou recevoir
les donmees lorsque les conditions de propagation sont favorables. Cette solution
est adoptes par des sya@mes offrant des services dits "push” qui consisint
telecharger un certain contenu et de le consulter par la suite sans avoir besoin d’'une
connexion avec degseaux externes. Cette technique est incompatible avec des
applications a l'utilisateur doit disposer d’une liaison bidirectionnelle permanente
avec le eseau telles que les applications Internet, les jeux en lignes et la Voix sur
IP (VoIP).

Ce panorama des diffentes FMT nous permet de conclure que les solutions prepos
par ces techniques ne sont pas parfaitement adsdpnotre contexte de liaison montante
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pour la transmission des applications mukihie par satellite en bande Ka. Les raisons
sonta la fois techniqueséies aux exigences du syste, mais aus&conomiques dues

un cdit de ceploiement asseaee.

Pourétre compgtitif avec les sygtmes terrestres en terme de qéatie service et d’'un

point de vueeconomique, les sy&mes satellitaires en bande Ka doivent adopter des so-
lutions plus efficaces pour lutter contre le€atiations. Les techniques de compensation
bases sur la conception d’'une forme d’onde adaptative deviennent de plus en plus attrac-
tives gice notamment aux avaéaes eali€es dans le domaine de codage canal et celui
d’intégration des circuits. Dans cette alternative il s’agit, de modifier dynamiquement les
parangtres de la forme d’onde afin adapter ses performances en spectre et en puissance
aux differentes conditions de propagation. Elle eeessite pas de ressources et des in-
frastructures externeseanmoins, elle requiert une compléguppémentaire au niveau

de I'emetteur et duacepteur. Cette technique estaillee dans le paragraphe qui suit.

2.5 Forme d’'Onde Adaptative

La forme d’onde écrit toutes les caragtistiques du signal depuis laguence binaire
jusqu’au signal analogique susceptiblétdé transmis sur le canal. Elle comprend, entre
autre, le @bit utile d’'information, le codage canal, le type de la modulation ainsi que les
filtres de mise en forme. Les performances en spectre et en puissance diméadiha
communication dpendent directement des éifénts paragtres de la forme d’onde. Une
forme d’onde adaptative consist@arier un ou plusieurs de ses pagdras afin de s’adap-
ter aux conditions de transmission et notamment au rapport signal subriit L'exis-
tence d’un compromis spectre-puissance suppose quéll@mation des performances en
puissance (respectivement efficacpectrale) induit&écessairement une&dradation de
I'efficacité spectrale (respectivement performances en puissance).

Dans ce paragraphe, @wudie I'effet de chacun des paratres sur les performances de
la forme d’onde. Le gain obtenu est illust@ travers quelques illustrations par certains
systmes existants.

2.5.1 Variation du débit utile

Les performances en puissance d'une forme d’onde sont fortendesali’énergie
transmise par bit utileZ,. Un moyen d’augmenter cetinergie consista consi@érer
des bits avec une dee plus longue tout en gardant u@me niveau de puissance trans-
mise. La chine de transmission est ainsi plus fiable saittaugmentation de &nergie
moyenne par bit utile. Le nouveau signal transmis corresgonde nouvelle &guence
binaire qui occupe une bande spectrale moins large par rapport au signgbake chr
la dutee d’un bit est plus longue. Une dar de bit plus longue signifie urebit binaire
moins important. Cependant, I'efficaeispectrale de la forme d’onde reste inctemd.-a
réduction du @ébit utile signifie que la transmission d’'unééme quanté d’information
nécessite plus de temps et plugkrgie, c’est bien le pria payer pour assurer la trans-
mission avec le taux d’erreur binaire requis.
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En pratique, et powviter une allocation dynamique des ressources spectrales, on cherche
souventa avoir une bande all@e constante par utilisateur. Il est auséferable de gra-

der un ebit symbole constant ce qui facilite Iéeches de synchronisation et de timing.
Une solution qui permet d’assurer ces deux conditions quelque so@bi¢ wtile d’in-
formation consiste multiplier laggjuence utile par uneequence pseudoé&itoire (PR)

dont le cebit est constant ce qui permeethler le spectre du signal sur toute la bande
allouée. Au niveau de laéception, on multiplie laéquence recue par laame €quence
d’étalement afin de retrouver léguence de base.

Exemple : Le projet Olympus

Cette technigue @&te appliqee dans le cadre du projet OLYMPUSE] pour des
applications de vido-conérence via le satellite. Quatre gammes ébitisont disponibles
a bande occuge constante. Leabit nominal est de 2.048Mb/s, utitidors des conditions
idéales de propagation. Les autrésbits d’'information sont de 1024, 512 et 256 kb/s.
Les gains en puissance ap@stsont respectivement de 3, 6 et 9 dB. Pour garder une
bande passante constante, les @assont multipes par une&xjuence pseudoé&dtoire
PR comme c’est indiqusur la figure2.6. Cette &#quence possle un ébit constanégal
au cebit nominal soit 2.048 Mb/s . Dans le cas ke cébit d’'information estéduita la
suite d’'une perturbation, le spectre du signalétag sur toute la bande allée gacea
la 2quence PR. Cette technique permet alors d’avdarfois une duge symbole et une
bande occuge constantes ce qui la rend relativement sinapieettre en ceuvre.

256 Mb/s

512 Mb/s

1024 Mb/s Séquence PR Séquence Transmise
2048 Mb/s

wswos L ULIU U

Séquence des données

FIG. 2.6: Transmission avec uréthit variable eta bande passante constante

En réalite, cette technique n’est pas vraiment optimale d’un point de ve@ritjue.
Multiplier la sequence originale par un@guence pseudo&sdtoire n’est autre que du
codage canal sauf que les codes aéspiffrent des performancesdiocres. L'avantage
principal de cette technique est qu’ellecessite une faible comple&it’'un point de vue
syseme (gestion des ressources) et d’un point de vue architectuézepteur.
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2.5.2 Modification du taux de codage

Le codage canal, permet d'&tiorer les performances en puissance de la forme d’onde.
L'efficacité du code @pend de plusieurs paraines, tels que son rendement, &t et
sa longueur de contrainte. La distribution des erreurs dans le canal est aussi uee donn
importante qui influe les performances d’un code canal. Le type du code (Code en bloc,
code convolutif) doitetre choisi en fonction de cette distribution qui est fonction de la
nature du canaquivalent.
Les chanes de communications qui reguent une transmission sans erreurs, adoptent
souvent des codes coneets. Ces sa@mas de codage sont assez performantes, en parti-
culier celles qui utilisent des processus éeadlage &ratifs (Turbo Codes). La modifica-
tion du taux de codage est une solution efficace qui permet de modifier les performances
en spectre et en puissance de la forme d’onde. La technique de poingonnage permet de
modifier le taux de codage d’'une fagcon quasi optimale tougeessitant une comple&it
relativement faible. A la suite d’'uneédradation du rapport signal sur bruit, la diminution
du taux de codage a&ftiore les performances en puissance notamment en augmentant
I’ énergie par bitr;, ainsi que la distance minimale du code, le gain est ainsi double. En
gérérale, ce gain est assez faibléort TEB, il crdt ensuitea fur eta mesure que le TEB
décrdt avant de converger vers une valeur asymptotique.

Exemple 1 : Le standard DVB-S

Le standard de diffusion de la \8d nun&rique par satellite DVB-S2] adopte une
forme d’onde en QPSK. Plusieurs taux de codage pew@tentdopts, le choix est fonc-
tion des conditions de propagation ainsi que la bande&doles performances des mul-
tiples sclemas sont illusées par le tableaR.2 Ce tableau montre la valeur du}, /N,
requise afin d’assurer un taux d’erreur binaire2de#)—* a la sortie du dcodeur Viterbi
pour les diferents taux de codage. Ici, on rappelle que la norme DVB-S utilise le code
convolutif de rendemerit/2 et de longueur de contrainbgalea 7, sa matrice@rératrice
est donke parG = (171, 133). Ce code est condaté avec un code Reed Solomon qui
est plus efficace pour corriger les paquets d’erreurs. La modulationéedegtune QPSK
avec une&ponse en gquence en Cosinus &lge avec un roll-offg = 0.35. Sur le ta-
bleau on peut remarquer que les points de fonctionnement en terig g vont de 4.5
dB pour le taux de codage 1#8.82 dB pour un taux de codage de 7/8. La marge de
puissance est donc de 4.3 dB seulement. Cette marge est insuffisante dans notre contexte
car les atnuation peuvent atteindre des valeurs bien plus importantes. Aussi, il est im-
portant de mentionner que la forme d’onde du DVB-S ne permet pas d’assurer |& qualit
de service requise pour des valeursilgN, inférieuresa 4.5 dB, cecktant insuffisant
dans le contexte d’un terminal utilisateur avec une faible puissance transmise.
Le standard DVB-S est essentiellement uilmur des sysmes de diffusion qui agent
en bande C et en bande Ku. Et vu que ces bandegdadnce sont moins sensibles aux
intemgeries que la bande Ka. La norme n’envisage ainsi aucuneguoe dynamique
d’adaptativié du taux de codage aux conditions de transmission. Le taux de codage reste
alors inchang au cours de la transmission. Afin de garantir la disporébiiquise, les
opérateurs de diffusion transmettent une puissance éappitaire permanente de I'ordre
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Rc | E,/Ny (en dB)TEB=2.10"* | E,/N, | n (bits/s/Hz)
1/2 4.5 4.5 0.74
2/3 5 5.44 0.98
3/4 5.5 6.47 1.11
5/6 6 8.2 1.23
7/8 6.4 8.82 1.29

TAB. 2.2: E, /Ny requis pour un TEB d.10~4 pour differents taux de codage de la norme DVB-S

de 3dB relativemerd la puissance minimale requise. Cette solution permet de compenser
les aténuation®ventuelles et de garantir la disponit@lgouhaiée. Peu coteuse, elle se
justifie principalement par la faible fluctuation du canal en bande C et en bande Ku.

Exemple 2 : Le standard DVB-RCS

Profitant des avatmes ealiges pendant les dix deames anées dans le domaine du
codage canal, de nouvelles normes offrant des hautes performandds cobcues de-
puis. Le standard DVB-RCS!] permet aux utilisateurgéquipes d’'un petit terminal de
disposer d’'une voie montante vers le satellite. La voie descendantétpeaissige par
un autre standard tel que le DVB-S ou le DVB-S2 prochainement. Le DVB-RCS propose
deux scmas de codage ; Le premier éalla de codage est danpar la conc&nation
série d'un code de Reed-Solomon et d'un code convolutif de rendement 1/2 et dont la
matrice @rératrice est dorge par :G = (171,133). L'autre sclema de codage est
donre par un turbo code. Le codeur en obtenu en c@naitt la concd&nation paraélle
de deux codes convolutifs sgshatiques etécursifs de rendement 1/2. Plusieurs taux
de poingconnage peuveatre appligés afin d’augmenter le rendement du code et donc
ameliorer I'efficacie spectrale.

La modulation adoje par le DVB-RCS est identiquecelle utili€e dans le DVB-S. |
s’agit d'une QPSK avec un&ponse en &quence en Cosinus Slgee et avec un roll-

off de 0.35. Les performances des éifints taux de codage sont illless par le tableau
2.3pour une taille de paquet de daes utiles de 53 octets. Ce standard couvre une marge
de puissance qui est relativement large de I'ordre de 7 dB. Cette marge reste insuffisante
pour lutter efficacement contre deégitadations telles que celles rencées en bande
Ka.

Le standard DVB-RCS propose une allocation dynamique des ressources cilSaarat

les slots ans le temps et la bande passante. Ces ressources s@esatiodonction des
services souhadt par l'utilisateur mais aussi en fonction des conditions de propagation.
Par exemple, suita une diminution duz, /Ny, un utilisateur va basculer vers une autre
porteuse a il va transmettre avec urebit et un taux de codage plus faibles ce quava
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Rc | E,/Ny (en dB) TEB=10"° | E,/N, | n (bits/s/Hz
1/3| 1.8 0.03 0.49
1/2| 2.2 2.20 0.74
2/13 | 3.2 4.44 0.98
3/4 | 3.8 5.55 1.11
4/5 | 4.2 6.2 1.18
6/7 | 4.8 7.1 1.27

TAB. 2.3: E;,/ Ny requis pour un TEB de0—° pour differents taux de codage de la norme DVB-

RCS

fois augmenter I&%, /N, et aneliorer les performances en puissance de la transmission.
L'adoption d’une constellation adaptative as&ec un taux de codage adaptatif va nous
permettre de concevoir une forme d’onde adaptative plus performante. Elle aboutira, en
particulier,a une meilleure exploitation des ressources spectradesgi’utilisation des
modulations d’ordreleve qui offrent une haute efficaéispectrale. Un exemple de stan-
dard qui a op pour cette solution plus prometteuse est le DVB&adnt les principales
caracéristiques sontétaillees dans la section suivante.

2.5.3 Modulation adaptative

Il existe plusieurs s@@mas de modulations nuriques avec des performances as-
sez variables. Concernant les modulationgdires classiques, les &has d’ordreeleve
telles que les modulations M-QAM, et M-PSK{ > 4, offrent une haute efficaétspec-
trale. Par contre, leurs performances en puissance sont sougditanes, ces modula-
tions sont utili€es pour les transmissions haébi a fort rapport signal sur bruit. Par
exemple, les modulations 64-QAM sont utiless dans la norme DVB-C pour la transmis-
sion de la vi@o nuné&rique via le @ble. Les progrs Eali€s entre autre dans le domaine
de codage canal, rendent envisageable I'adoption des modulations dtdrelans les
communications spatiales.

Souvent, les signaux assesk des modulations d’ordre seipeur ont une forte fluctua-

tion d’enveloppe. Ce faitégrade I'efficaci de ces formes d’onde lors de la propagation

dans un canal non lgaire. Les amplificateurs non &éaires peuvent aussegrader la qua-

lité de la chne de transmission. Des techniques degistorsion peuverdtre appligees

dans le but de limiter les effets des nonelami€és [34].

Les modulations nuériques d’ordre moingleve comme la QPSK ou la BPSK sont uti-

lisées lorsque de bonnes performances en puissance sont requises, elles offrent aussi une
meilleure Esistance face aux non-#aries gacea des signaux de faible fluctuation d’en-
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veloppe. Ces modulations sont aussi camagtes par leur faible complegit Tous ces
faits justifient leur adoption par la majagitles systmes transmissions satellitaires exis-
tants. Un exemple de standard qui aopbur une forme avec une constellation adaptative
avec des modulations d’ordéte\e est le DVB-S2. Cette norme egtdillee dans le pa-
ragraphe quit suit.

Exemple3 : Le standard DVB-S2

Le DVB-S2 [3] est le standard le plugcent en magéire de transmission du contenu
multimédia par satellite. Il @&té concgu, entre autre, pour remplacer la norme existante
de diffusion de la vi@o nunérique par satellite, le DVB-S. Le nouveau standard cou-
vrira aussi une gamme de services bien g@tendue autre que la diffusion telles que
les services interactifs avec une voie retour via satellite. Dans ce cas et pour les utilisa-
teurs grand public, la voie retour (Terminal vers Satellite) est assgiacea un autre
standard tel que le DVB-RCS. La norme DVB-S2 permet aussedbser des commu-
nications pointa-point ou pointa-multi-point lors des transmissions occasionnelles de
certainsevenements.

Afin de garantir la qualé de service requise par les éiféntes applications et d’exploi-
ter les ressources spectrales d’'une raamniplus efficace, le DVB-S2 adopéela fois

un codage adaptatif et une constellation adaptative. Ainsi, et pour un service, d@nn
forme d’ondeévolue d’'une mamire dynamique en fonction des conditions de propaga-
tion. Quatre scemas de modulation sont alors proges, ces s@mas sont dorges par

la QPSK, 8PSK, 16 APSK et 32 APSK, la mise en foratant asswe par un filtre en
racine de Cosinus Sele\e avec des roll-off de 0.2, 0.25 ou 0.35. Les constellations res-
pectives sont illusé&es par la figur@.7. Dans le cas des modulations 16 APSK et 32APSK
le rapport des rayons entre les diéntes sous-constellations est adapix taux de co-
dage afin assurer de meilleures performances en puissance. Le codage cagaéstdopt
une concatnation d’'un code en bloc (du type BCH) et d’'un cadPC avec un proces-
sus de écodage #ratif. La taille de I'entrelaceur est de 64800. Le tabl2alextrait de

[3] résume les performances des &iéints scemas que propose le standard. L'efficacit
spectrale est calce en tenant en compte d’un roll-off @e85. Aucune perte e aux
imperfections du canal ou aux amplificateurs nogdimes n’est prise en compte lors de
I’ évaluation des performances. Cette perte est fonction de la constellatioeedugis
aussi du mode de transmission : mode mono-porteuse ou mode multi-porteuse.

La diversie des scbmas de codage canal et de modulation permet au standard DVB-
S2 de s’adaptex un large champ d’applications dont les exigences somrdiites. Dans
le cas des services de diffusion de la@adet de la viéo haute dfinition, la nouvelle
norme permet un gain de 25% et 30% en effi@seppectrale par rapport aux standards
existantsquivalents. L'adoption d’une forme d’onde adaptative dans le cas d’une trans-
mission pointa-point interactive est bien plus éressante. Leschanges des informations
relatives au canal de propagation permettentaliecionner la constellation et le taux de
codage les plus approps aux conditions de propagation. Cette solutiolére la ca-
paci€ d'un transpondeur bord d’un facteur qui varie entre 100% et 200%. En plus du
gain obtenu en capaéitla liaison adaptative permet de garantir une meilleure disponibi-
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Fic. 2.7: Differentes constellations dans le standard DVB-S2

lité du systme. Lechange des informations relatives aux conditions de propagation peut
s’effectuer soit via le satellite @me ou biera travers une infrastructure terrestre.

2.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons vu que legrddations que peut subir un signal satellite
en bande Ka sont bien plus c@ugientes que celle rencaeis en bandes C et Ku. IEd
aussi peci que les pecipitations sont la cause principale de ces fort&natitions. Une
technique de compensation desattations esté@cessaire dans ce contexte. Plusieurs
techniques de compensation degmaitiations onéte propoges dans diffrents projets et
standards. Cependant, la majerite ces techniques s&e insuffisante ou incompatibles
avec notre contexte.
Une forme d’onde adaptative est la solution la plus attractive et qui perreetfois de
garantir la disponibilié requise et I'exploitation quasi-optimale des ressources spectrales.
Il a éte aussi souligs, a travers I'exemple du DVB-S2, qu’une forme d’onde adaptative
bagea la fois sur la variation conjointe du taux de codage et de la constellation est bien
plus efficace. D’'une part, elle permet de compenser desustions de forte magnitude et
d’améliorer ainsi la disponibilé# du systme. D’autre part, elle garantie une exploitation
plus efficace de la bande aliee.

D’un point de vue adaptatietles CPM repgsentent une alternative assez attractive
notamment dgicea la multitude de ses paratnes. La variation de I'indice de modula-
tion est une solution particéiement inéressante car ce paratre affecte fortement les
performances de la CPM. En plus, et en faisant I'hypséhd’un indice variable avec un
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dénominateur constant, la variation de ce paramne requiert pas une grande compéexit
au niveau deglements de la chiae de communication. Les performances des quelques
sckemas CPM avec un indice variable sont méesr dans les chapitr@set 4. L'autre
avantage des modulations CPM est dopar leur enveloppe constante, préfiriqui les
rend insensibles au non-éarig. Les diferentes propétés de cette classe de modulations
sont traiees dans le chapitfe
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Modulation = Taux de codage| Es/N, (en dB)| Efficacité Spectrale
QPSK 1/4 -2,35 0,36
QPSK 1/3 -1,24 0,48
QPSK 2/5 -0,30 0,58
QPSK 1/2 1,00 0,73
QPSK 3/5 2,23 0,88
QPSK 2/3 3,1 0,98
QPSK 3/4 4,03 1,10
QPSK 4/5 4,68 1,17
QPSK 5/6 5,18 1,22
QPSK 8/9 6,2 1,30
QPSK 9/10 6,42 1,32
8PSK 3/5 5,50 1,32
8PSK 2/3 6,62 1,46
8PSK 3/4 7,91 1,65
8PSK 5/6 9,35 1,83
8PSK 8/9 10,69 1,96
8PSK 9/10 10,98 1,98
16APSK 2/3 8,97 1,95
16APSK 3/4 10,21 2,19
16APSK 4/5 11,03 2,34
16APSK 5/6 11,61 2,44
16APSK 8/9 12,89 2,61
16APSK 9/10 13,13 2,64
32APSK 3/4 12,73 2,74
32APSK 4/5 13,64 2,92
32APSK 5/6 14,28 3,05
32APSK 8/9 15,69 3,25
32APSK 9/10 16,05 3,30

TaB. 2.4: Difféerentes configurations du standard DVB-%2/N, requis pour une transmission

sans erreurs, roll-off=0.35






CHAPITRE 3

Les Modulations a Phase Continue

3.1 Introduction

Les modulation& phase continue (dites CPM) répentent une famille de modulation
de phasea enveloppe constante. Elles @é introduites au ebut des anges 80 par
John B. Anderson et Carl-Erik Sundbefg $0]. En plus d’'une enveloppe constante, ces
modulations possdent d’autres propgtes qui les diferencient des modulations &aires
classiques. Parmi ces progieis on peut citer la non-learié par rapport la £quence
transmise ainsi que la mélisation en treillis des signaux CPM.

Dans ce chapitre, on s’ietesse d'abord aux signaux CPMleur moelisation ainsi que
leurs differentes propétes. Ensuite, nous abordons sommairement les algorithmes de
décodage des CPM non aeek. Enfin, unevaluation téorique des performances en
spectre et en puissance des CPM en fonction de chacun desspasde la forme d’onde

est effectée. Desésultats des simulations du taux d’erreur binaire sont aussesquour
illustrer I'effet de I'indice de modulation sur les performances de la forme d’onde.

3.2 Représentation et Etude des Signaux CPM

3.2.1 Les Signaux CPM

Consicerons une&guence dév + 1 symboles M-aires; € (+1,£2,...,+(M — 1))
a transmettre et que I'on noteta= (ag, a1,---an_1, ay). Le signal CPM transmis
relatif a cette 8quence peldtreécrit sous la forme :

sta.t) = |/ cos(2nfut + pla 1) + o) (3.1)

Ou f, est la féquence porteuse et une phase éhtoire dan$0 27| . E étant I'énergie
par symbole et T sa dée. Linformation utile est contenue dans la phase du signal qui

s’ecrit sous la forme :
N

ela,t) = 27?/12 a; q(t —iT)

1=0
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Le paranetreh désigne l'indice de la modulation, il est souvent rationnel etrilgfura 1.
Dans la suite du manuscrit il serasigre par :

u .
h=-— u et p premiers entre eux
p

La fonctiong(t) est une primitive d’'une fonction(t) dite reponse en &quence :

La réponse en &quencey(t) a son support temporel qui ésgala I'intervalle [0 LT'] ou
L est un entier strictement positif.

Afin d’obtenir une forme d’onde avec de bonnes performancegplanse en &quence
g(t) est positive et doit avoir une iagrale qui vaut 1/29], soit :

79(7’) dr — 7Tg(7') dr — %

Les mises en forme les plus utiiss en pratique sont illuggs ci-dissous :

1 0<t<LT
Rectangle : REC g(t) = {(Z)LT _n—on—
Si

(1 —cos(32)) 0<t¢t<LT

2
cosinus suglee : RC git)= <0 sinon

Gaussienne : GMSK (t) = 1@ 2Bt_% - 1@ 23t+%
| TO= o\ iy ) T 2\ )

+o0 7_2
avec Q) = J%?/t exp<—5)d7:%erfc(%) (3.2)

Dans le cas d’'une gaussienne,daonse en &quence(t) est trongée afin de limiter
son support temporel. La troncature doit s’effectuer avec une perte minimale. La longueur
de la Eponse en &rquence trongee est fonction du paragtre BT. Ce paramtre est sou-
vent regle afin d’obtenir les propgtés spectrales souhaitables. La fig8ré montre les
allures des mises en forme Gaussienne, Rectangulaire et en cosiglesésira figure
3.2montre les allures des fonction&) correspondantes. Une modulation CPM est par-
faitement @finie par quatre paragtres :

— Lordre de la modulation nét\/
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FiG. 3.1: Forme de la éponse en &quenceg(t)  FIG. 3.2: Forme de la éponse de phase(t)
dans le cas de la 2REC, de la 2RC et d'unedans le cas de la 2REC, de la 2RC et d'une

GMSK avedBT = 0.3 GMSK avedBT = 0.3

— Lindice de la modulation né&h

— Laréponse en &quence néeg(t)

— Lalongueur de lagponse en &quencey(t) notee L

Il existe deux types de modulations CPM : les CRMeponse totaleHull Res-
ponsg[8], correspondend une eponse en &quencey(t) de longueurl” (L = 1). Les
CPMa reponse partiellepartial Responsg 7] correspondera une longueur de l&ponse
en frequencedgalea LT ou L > 2.

3.2.2 Repesentation Treillis des CPM

Soitn un entier positif inérieura N. A un instantt tel quenT < ¢t < (n+ 1)T la
phase du signal en bande de base pé&atcecomposée sous la forme suivante

n—1 N-L
pla,t) = 2mha,q(t —nT)+27h Z apq(t — kT) + wh Z ap  (3.3)
k=n—L+1 k=0

= 2mha,q(t —nT) + ¢,(t) + 6,

Avec :
n—1
out) = 2rh > apq(t—kT)
k=n—L+1
n—L
Qn = thak
k=0

En consi@rant une valeur de la phase mod@tg la valeur d&f,, ne peut prendre que
ou 2p valeurs, suivant la pagtdu nunérateur de I'indice de modulatioa,savoiru. Plus

lap, = 0pourk <0
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précigment :
Siu est pairp,, varie dans I'ensemble
2u ulp—2) ulp—1)

{O,ﬂ'%,ﬂ'—,-"ﬂ' P , T P }

Siu estimpairg, varie dans I'ensemble

0, WE, 7T2_u7 7Tu(Qp — 2)7 7Tu(2p — 1)}
p p p p
La valeur d&/,, définit I'état de la phase du modulateur. Le ternét) repesente la
contribution des symboles transmis entre les instants L + 1)7" et(n — 1)T. Ce terme
est enterement éfini par le vecteufa,,_r+1,an_r12, - ,a,—1). Quand au premier terme

de I'equation3.3il représente la contribution du®™e symbole.

En conclusion, le signal transmis pendant 'intervalle de tempYn + 1)7'] déepend
du dernier symbolémisa, mais aussi de état du modulateuw I'instantnT” défini par :

Op = (ena Ap—L+1, Qp—L+2," " * 7an—1)

L' émission de ce symbole fait passer le modulateur dans uné&ateel’'instant(n + 1)7
qui est doni par :
O-n+1 - (Qn—‘rla an—L+27 a/n—L—i-37 e ’a/n>

La valeur d&),, ,, s’obtienta partir de celle dé,, comme suit :
Opi1 = (0 + mha,_p+1) mod [27]

La description pecadente permet d’associer une structure trellismme modulation CPM,
les états de ce treillis sont les, définis plus haut, et les transitions sont dees par
le couple 6,,,a,). Le treillis comporte ainspM -~ ou2pML—! états ep M’ ou2pM T
transitions.

Exemple
Consicerons une CPM binaire avec unéponse en &quence rectangulaire de longueur
T notee 1REC, lindice de modulation est= 1/2 2. Dans ce cas, état de la phase
peut prendre 4 valeurs possibles modiqg cesétats son{r /2, 7, 37 /2, 27} (Lesétats
zeros et27w sont identiques). Dans cet exemple d’'une CRIveponse totale, Etat du
modulateur se@&duita I’ état de sa phase. sachant que le symbole dgengreut prendre
seulement deux valeurs possibles, nous pouvons conclure qu'il existe 8 transitions dans le
treillis. Par congquent, sur la dure d’'un symbole, il existe 8 formes possibles du signal
en sortie du modulateur CPM. Les @iféntes trajectoires de la phagét) sont illustiees
sur la figure3.3. Pour une meilleure visualisation du treillis, les @iféntes trajectoires de
la phase sont cons@ées modul@xr. La figure3.4illustre la forme du treillis de la CPM
consicerée. Comme on peut le remarquer, &ats et les transitions dans le treillis varient
avec le temps, suivant que I'on se situdes multiples pairs ou impairs de la cg d’'un
symbole. Cela va ajouter une complésuppémentaire dans le processus decddage.

2Cette modulation est connue sous le nom de MSK
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321

Phase
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Fic. 3.3: Différentes trajectoires de phase dans FiG. 3.4: Différentes trajectoires de phase (Mo-
le cas de la CPM 1REC binaire avec un indice dulo2r) dans le cas d'une 1REC binaire avec un

h=1/2 indiceh = 1/2

Dans 6], Rimoldi a propog une @composition du signal CPM qui permet d’avoir
un treillis invariant dans le temps dont le nombrétdts ainsi que le nombre des transi-
tions sont inépendants de la pagideu. Cette @composition esté&trite dans 'annexe
B et elle sera adope dans la suite du manuscrit.

3.2.3 [ecodage des signaux CPM

La moctlisation sous forme de treillis des modulations CPM permet d’appliquer des
processus deé&todage fequemment utiliés pour écoder les codes convolutifs. L'al-
gorithme de Viterbi 1] peut ainsiétre utili® pour é&coder les signaux CPM]. Une
illustration de I'algorithme de Viterbi dans le cas de la 2RC binaire avec un indice de
modulationh = 1/2 est donie dans I'annexé. Un algorithme de Viterbi classique ne
délivre pas des informations souples en sa sortie. De ce fait il n’est pas possible d’utiliser
cet algorithme pour effectuer un processus éeadlage #ratif lors d’'une concé&nation
avec un code convolutif.

Contrairement I'algorithme de Viterbi qui permet d’estimer l@guence qui maxi-
mise la fonction de vraisemblance. L'algorithme MAP permet de maximiser la vraisem-
blance de chague symbole sachant I'observation relativate la 8quence recue. &mne
s'il nécessite un complext2a 3 fois sugrieure que celle d’un Viterbi, I'algorithme MAP
a l'avantage de fournir des doees souples en sa sorties. Ces dmspeuveritre rela-
tives aux bits de code ou aux bits d’'informations. Il est important de rappeler I'existence
d’une version de l'algorithme de Viterbi avec des sorties souples dite SOYACet al-
gorithme permet d’effectuer un processus deatlage #ératif. Le MAP sera @taille dans
le chapitred.
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3.3 Performances des Modulations CPM

Les performances d’une forme d’onde sont souvéatites par deux ceéres qui sont
son efficacié spectrale et son efficagien puissance. L'existence d’un compromis entre
ces deux crires fait qu'il est souvent difficile de choisir une forme d’onde @gju’une
autre. Afin d’adopter une CPM qui soit bien adaph notre systme, il est Bcessaire
d’effectuer unectude pecise de I'effet de chacun des pagtnes de la CPM sur les per-
formances de la forme d’onde. Lors de céttede nous tiendrons compte d’autres aspects
tels que la complexit et la puissance transmise hors bande.

3.3.1 Occupation spectrale

Ce paragraphe concernetiide des propgies spectrales des signaux CPM. Cette
étude se justifie par I'importance d’'une exploitation optimale de ressources spectrales
de plus en pluséduites. La capad@ttotale d’'un sygtme de transmissions de dé@as
multimédia est directementdea I'efficacite spectrale de la forme d’onde adegt Afin
de limiter les niveaux des inté@nfences, les contraintes concernant la puissance transmise
en dehors de la bande spectrale aé®sont primordiales. Ainsi, nous devons tenir compte
de la puissance transmise hors bande pour a@leetion plus efficace de la CPM.

Bien qu’elle soit une propéitt assez iriressante, I'enveloppe constante du signal est
souvent gnalisante d’'un point de vue spectral. Elle induit une bande @ecbjen plus
elevee que dans le cas des signaux avec fluctuation d’enveloppe. Dans le cas des mo-
dulations CPM, ce handicap pekire comperss gracea la forte corelation des signaux
CPM a reponse partielle. L'adoption d’'une longueur deéaanse en &quencel > 1
introduit une corelation dans le signal, elle permet ainsi @eluire I'occupation spec-
trale des signaux CPM. Cettéduction est d’autant plus importante que le paren
L estélewe. Le spectre des signaux CPM est aussi forteméependant de laéponse
en frequence adopg, de l'ordre de la modulation ainsi que de l'indice de modulation.
Les performances spectrales des signaux CPM do&tes optimigées en assurant les
performances en puissances requises.

Des techniques d’estimation des spectres des signaux CPEi&ptopoges dans
[5, 10], ces nmethodes semi-analytiques sont &es sur des calculs de I'autodelation
de ces signaux permettant d’eadiiire une estimation du spect@.[L'int éret de ces
techniques est qu’elle€nessitent peu de ressources de calculérique par rapport aux
autres nethodes classiques. Aujourd’hui, que nous disposons de calculateurs plus perfor-
mants, on a ojgtpour la nethode du priodogramme pour estimer les spectres des signaux
CPM. Dans ce calcul, on congick la moyenne des transfozes de Fourier caloeks sur
plusieurs feetres d’observation du signal.
Soitz le signalechantillon®@ de tailleN, et dont nous voulons estimer la degspectrale
de puissance :

r = (21, T2, - Tn,_1, TN,) (3.4)

Soitm un entier de la forme: = N,/I, ou [ est un entier diviseur d&;, on c&finit alors
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la ferétrew par :

. 1 0<i<m—1

w(i) = _
0 sinon

Souventm est de la forme d’'une puissance2lee qui va permettre d’effectuer des algo-

rithmes rapides pour effectuer la transf@ede Fourier. Une versioredake dedl termes

dew nottew, est t.finie parw,(i) = w(i — md). NotonsS,(f) la densié spectrale de

puissance du signal on peut alors I'estimer par :

l
1
= EZ |FFT(z % wg)|?)
d=0

La ferétrew peut prendre une autre allure qu’'unedée rectangulaire, parmi ces tgres
on trouve celles de Hamming, de Hanning et de Blackman. Lors des simulatesenges
dans le paragraphe suivant, uneéfze de Hanning até utilisée.

Résultats numériques

Pour une meilleure analyse de l'effet de chaque pateamde la modulation, plu-
sieurs estimations de spectres deéli#hts signaux CPM oréte reali€es. Les figures
3.5et 3.6illustrent respectivement I'effect de la longueur dedaanse en &quence et
de l'indice de modulation sur le spectre d’'une CPM binaire. D’une aranigrérale

Spectre d'une CPM binaire avec une pulse en cosinus surélevé
et pour différentes longueurs de pulse , h=1/2

PSD (en dB)

-100|

-120f b

_140 Il Il Il Il Il
0.5 1 15 2 25 3

Fréquence normalisée: fTb

FiG. 3.5: Spectre d’'une CPM binaire avec un&ponse en &quence en cosinus @lee et pour

differentes longueurs dé&ponse en quence , h=1/2
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Spectre d'une 3RC binaire avec une pulse en cosinus
surélevé pour différents indices de modulation

60

PSD (en dB)

)
@
(=]

T

-100+

-1201 T

_140 = I L L Il 1
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Fréquence normalisée: fTh

FiG. 3.6: Spectre d’'une 3RC binaire avec ur&ponse en &quence en cosinus &lewe et pour

differents indices de modulation

les mémes esultats sontérifies avec les CPM d’ordre sépeur et avec d’autres formes

de la éponse en &quence. La bande oca@mppar signal diminue avec la longueur de la
reponse en fquence. Elle est maximale dans le ¢as- 1 (CPM a réponse totale). On
remarque aussi que pldsestélewee plus les lobes secondaires sorérais. Ces lobes

sont quasiment absents dans le £as 6. Sachant que la compleg&idu €cepteur crib

avecL d’'une manére exponentielle, et que le gain en bande passante devient de moins en
moins important suit@& 'augmentation dd. (figure 3.5), il est plus judicieux d’adopter

des valeurs dé inférieuresa 3.

L'indice de modulatiork influe aussi I'occupation spectrale du signal CPM, de faibles
valeurs deh produisent une bande oc@m plusétroite et vice versa. Laéponse en
frequence est aussi W@ement qui affecte les progtes spectrales des signaux CPM.
Sur la figure3.7 on retrouve I'allure des spectres de quelques CPM binaires et quater-
naires avec de€ponses en &quence diffrentes. Par rapport auggonses en équence
gaussienne et cosinus 8leve, la ponse en &quence rectangle a un lobe principal
plus étroit, ce qui offre une meilleure efficagispectrale (si onéfinit la bande occuge
commeétant l'intervalle qui contient 99% de la puissance du signal). Par contre cette
méme Eponse en fquence a une puissanemise hors bande bien plékewee que dans
les deux autres cas (figuseB). Ceci signifie qu’en adoptant ungponse en &quence rec-
tangulaire on produit un niveau d’intérences relativemegtee. Ce point est important
lors d’'une communication multi-utilisateurs avec unextMF-TDMA.
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Spectre de quelques CPM binaires avec Spectre de quelques CPM Quaternaires avec
différentes formes de pulses, L=3 , h=1/2 différentes formes de pulses, L=3 , h=1/2
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FiG. 3.7: Spectre de quelques CPM binairésgauche) et quaternairea (roite) pour diferentes

reponses ené&guence L=3, h=1/2

Etude de ['efficacité spectrale

L'efficacité spectrale d'une forme d’onde est déenpar le nombre de bits utiles
gu’elle permet de transmettre par seconde et par hertz. On peut auéfinia cbmme
étant le rapport entre |eethit utile et la bande occée par le signal transmis. La transmis-
sion des don@es et des applications multdia recessite une haute efficacigpectrale.
Aussi, I'exploitation des ressources disponibles du canal doit s’effectuer d’'un@mani
optimale afin de supporter un nombre d’utilisateurs en constante augmentation.
Dans cetteetude, et par €faut, la bande occ@e par le signal est fee par I'intervalle
de frequence qui contient 99% de la puissance. Cetfmition de la bande passante est
souvent utili€e dans la lirature relative aux CPM]. Le butétant dévaluer I'effet de
chaque paragtre de la CPM sur I'efficaddtspectrale de la forme d’onde. Les figuBed
montre I'évolution de I'efficacié spectrale de quelques CPM non ges en fonction de
I'indice de modulation. L'indice de modulation est un pagire ceterminant qui affecte
fortement I'efficacié spectrale de la forme d’onde. Ce lien es&pendant de I'ordre de
la modulation ou deéponse en &quence. Les performances en puissance varient aussi
en fonction de I'indice de la modulation.

3.3.2 Performances en puissance

Dans le domaine des communications uiques le Taux d’Erreur Binaire TEB (ou
le Taux d’Erreur Symbole) est le aite qui mesure la fiabiétd’'une chéne de transmis-
sion. Afin d’assurer la quaétde service requise le TEB dditre infrieura une valeur
seuil fixee qui est fonction de I'application. Cette valeur se@pend de I'application,
par exemple, elle est de 'ordre dé—* dans le service d&phonie mobile GSM. Dans
le cas des applications multadia, les donees transmises sont souvent fortement com-
presges et un &s faible TEB est requis. Par exemple, dans le cas du standard DVB-S
pour la transmission de l&l€vision nungrique par satellite le taux d’erreur binaire doit
étre infrieura10-1° [2].
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Puissance hors bande de quelques CPM, L=3, h=1/2
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FiG. 3.8: Puissance hors bande de quelques CPM

Dans le cas d’'un canal gaussien, le TEBdnd essentiellement de la distance minimale
de la forme d’onde nékd,,;, et des conditions de propagation et éeaption donees
par le rapport signal sur bruit par bit d'informatidt /Ny. Le calcul tieorique du taux
d’erreur binaire est impossible e@mgral, seule une approche kassur le calcul de la
distance minimale pelgtre €alige. Pour de valeurs dgN R relativementéleées le
taux d’erreur symbole pedétre approcé par :

Pe~Q ( d?m'nEb/NO)

La fonction( est céfinie dans quation3.2

Calcul de la distance minimale

Ce paragraphe se consacre au calcul de la distance minimale des modulations CPM
afin d’analyser les effets de chaque pagtm® sur les performances en puissance de la
forme d’onde. Le calcul de la distance minimale est impossible en pratique car il suppose
gue nous consitions des&quences de taille infinie ce qui estiatisable. Cette distance
minimale est approde par une borne sapeure (pper boungdinoteeds estimée sur une
duréee de quelques symboles. Dans ce paragrapmitlire classique des signaux CPM
est adopite et non pas celle progaspar Rimoldi. Ce choix n'affecte pas ksultat final.

Le signal transmis gcrit alors comme dansdfuation3.1, soit :

s(a,1) = 1 o cos@m ot + p(a 1) + )

Consicerons deux signaux CPM qui correspondamteux &quences disjointes et ay
de méme taille N, alors la distance entre les deux signaux refatifss 8quences gcrit
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FiG. 3.9: Efficacii& spectrale en fonction dedans le cas des CPM avec uragponse en &quence

rectangulaire

[5]:
1

NT
P = logs(M) /0 | — cos(p(A, 1))t (3.5)

Ou A est la €quence difrence entre lesguences, etas, :

A(k) = a1 (k) — ag(k) 0<kE<N-1

Le calcul de la distance minimale doit s’effectuer en trouvant le minimumédgiétion

3.5 sur toutes leséquencesA possibles. Il est important de mentionner qu’une seule
sequenced peut correspondra la difference de plusieurs paires d®aences transmises.
Les paires deéquences qui nous itessent sont celles dont les trajectoires des phases
relatives divergen 'instant0 et coincident pour la prerare fois et jamaisa un instant

(L+ K)T avecK > 1. On montre dansy] que le premier instant auquel on peut assister
a la fusion de deux trajectoires se produifinstant(L + 1)7', ou L est la longueur de

la reponse en &quence. La figur8.10 montre les diférentes trajectoires de la phase
(A, t) dans le cas de la 3RC binairfe~= 1/2. Comme nous pouvons le voir, le premier
instant a1 cette phase rejoirdt jamais la valeur&o se produit I'instant47". La borne
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Trajectoire de phase

Temps t/T

FiG. 3.10: Trajectoires de phase dans le cas d’'une 3RC binaire, h=1/2

superieure d’ordre est ckfinie par :

(L+K)T
d% = min lOgg(M)T/ 1 — cos(p(A,t))dt
0

Une premére approche consiste alaisprendre comme borne sneure celle qui est
d’'ordre minimale. Cet ordre esigala L. + 1 ou L est la longueur de laéponse en
frequence. Cette approche n’est pas toujoérdiee et d’autres bornes d’ordres sugurs
peuvent donner une meilleure approximation de la distance minimale notamment dans le
cas des CPM reponse partielle. Une explication plustdillée concernant le calcul d’'une
borne sugrieure pour les CPM se trouve dabg [

Résultats numériques

Dans les simulations, nous avons caiclds bornes sugrieures d'ordreg,2,3 et 4,
et nous avons congie le minimum de ces bornes pour obtenir une meilleure approxi-
mation de la distance minimale. Les premiggsuitats sur la figur8.11illustrent I'ef-
fet de l'indice de modulation sur la borne @seure dans le cas d'une 1REC binaire
et pour diferents ordres de modulation. La figuel2 montre I'8volution de la borne
superieure pour de CPM réponse totale et pour deux mises en forme en Rectangle et
en cosinus s@ewe. Dans le cas d'une CPBIreponse totale, 'augmentation de I'ordre
de la modulationV/ an€liore les performances en puissance de la forme d’onde, et cela
pour n'importe quel indice de modulation. On peut aussi remarquer que dans le cas des
CPM binairesa reponse totale avec h=1/2, la borne &tipure est identique pour les
deux Eponses en équence. On peut montrer que dans ce cas, la distance minimale est
indépendante de l@&ponse en &quence.
L'effet du paranétre L est illusté sur les figure8.13 et 3.14 respectivement pour des



3.3. PERFORMANCES DES MODULATIONS CPM 39

Borne Supérieure en fonction de l'indice
de modulation pour une 1REC
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Fic. 3.11:Borne Suprieure en fonction de I'indice de modulation pour une 1REC

CPM binaires et quaternaires dans le cas d'@p®nse en fquence en cosinus &lg\e.

Pour des faibles indices de modulatibn< 0.6, on remarque que la borne fupeure
décrdt quandZ augmente. Pour des valewie\ees del,, L > 3 'augmentation de I'in-

dice de modulation agtiore les performances en puissance de la forme d’onde et pour
des valeurs dé qui sont inErieuresa 1. Cette propiéte est particuBrement inkressante
puisqu’elle illustre I'importance des CP&lreponse partielle pour concevoir des formes
d’onde avec une haute marge d’efficaan puissance.

3.3.3 Performances spectre-puissance

L'existence d’'un compromis entre les performances en puissance et I'efficpeit-
trale fait que ces deux cétes doivenétres considres simultag@ment lors de la&dection
des pararatres de la forme d’onde. Dans le cas des modulations CPRtletest plus
déelicatea cause de la multitude de paraimes qui affectent les performances de la forme
d’'onde. L'étude du compromis spectre/puissance CPM permet une meideakeation
des performances de la forme d’onde. La fig8rg5illustre les performances de cer-
taines CPM pour difrents indices de modulation et avec uapanse en &quence en
cosinus swlewe. Ces esultats permettentdtude de I'effet de I'indice de modulation sur
les performances de la forme d’onde pour plusieurs configurations. Par exemple, on peut
en ceduire que pour de faibles indices de modulation les performances en puissance sont
tres sensiblea la variation dei. Pour de valeurglevees de l'indice de modulation soit
h > 0.6, le gain en puissance obteaua suite de I'augmentation de I'indice de modu-
lation n'est pas suffisammeitevé alors que la bande ocaoe par le signal continug
augmenter. Dans le cas d’'une CRNEponse totale il est particeliement inutile d’adop-
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Borne Supérieure en fonction de l'indice
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FiG. 3.12: Borne Suprieure en fonction de I'indice de modulation pour @iffintes éponses en

fréequence

ter des indices de modulati@he\es.

3.3.4 Simulation du taux d’'erreur binaire

Bien qu’elle permet une pregrie approche des performances en puissance, la dis-
tance minimale reste un outilébrique qui donne une borne @njeure des performances
en puissance de la forme d’onde. Pour une meilleure approximation du taux d’erreur bi-
naire une simulation d’une chree de transmission s’ave recessaire. Dans ce paragraphe,
des Esultats des simulations de taux d’erreur binaire sans codage canal so@@slhair
differents scemas CPM. Les deux algorithmes decddagea savoir le MAP et le Vi-
terbi, ontété simuks, les performances déabdage des deux algorithmes sont quasiment
identiques. Ceésultat est illust par la figure3.16dans le cas d’'une 3RC binaire et une
1REC binaire, I'indice de modulation est= 1/2 dans les deux cas. Le TEB est catul
apres avoir recl2000 bits faux. On peut aussi remarquer que les deugsas ont quasi-
ment les M@mes performances notammaearfaible £, /Ny, unécart de I'ordre de 0.25 dB
en faveur de la 1REC binaire est obsewers unl’EB de 1075,

Les resultats des simulations qui suivent se focalisent essentiellement sur l'influence
de I'indice de modulation sur le taux d’erreur binaire de quelques CPM dsestats sont
relatifsa I'algorithme MAP. La figure3.17montre I'evolution du taux d’erreur binaire en
fonction de I'indice de modulation dans le cas d’une 3RC binaire. La figur@montre
I'effet de I'indice de modulation dans le cas de la 2RC quaternaire. Ganslest par-
ticulierement inkressant puisqu’il offre une bonne efficéoiin puissance @mea faible
indice de modulatioh = 2/5. Le passage de = 3/5 ah = 4/5 s’accompagne d’un gain
en puissance de I'ordi@3 dB. Dans les cas de deux CPM binaire et quaternaire, on re-
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FiG. 3.13: Borne sugrieure en fonction de I'indice de modulation pour quelques CPM binaires

a réponse partielle,@ponse en &quence en cosinus @lee

marqgue que les performances en puissance sssénsibles aux variations de l'indice de
modulation lorsqu’on ogprea des faibles valeurs de Ce Esultat confirme bien I'allure
théorique obtenue sur les figuréd.3et3.14 comme on peut le remarque larid/ée de la
distance minimale est bien plégeee pour les faibles valeurs delLe tableal8.1 montre

I' évolution de I'efficacié spectrale (néen) des diferents scemas CPM consglés en
fonction de l'indice de modulation. La 2RC quaternaire offre énégal de meilleures
performances en puissance que la 3RC binaire. Par exemple, si onarenai@RC bi-
naire aved: = 5/7, ce scléma a la @me efficacié en puissance que la 2RC quaternaire
avech = 2/5, par contre il offre une moins bonne effic&gpectrale (0.95 bits/sec/hz
contre 1.1 bits/sec/hz). On peut aussi comparer la 3RC bihaie)/7) avec la 2RC qua-
ternaire @ = 1/5). Dans ce cas le séma quaternaire offre de meilleures performarices
la fois en spectre et en puissance.

- 2RC Quaternaire 3RC Binaire

h 1/5|2/5| 35 | 45 | 17 | 2/7 | 3/7 | 417 | 5/7 | 6/7
n (bits/s/Hz)| 1.8 | 1.1| 0.82| 0.66| 2.25| 1.52| 1.22| 1.04| 0.95| 0.79

TAB. 3.1: Efficaci& spectrale en fonction de I'indice de modulation dans les cas d'une 2RC qua-

ternaire et d’'une 3RC binaire
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FiG. 3.14: Borne sugrieure en fonction de I'indice de modulation pour quelques CPM quater-

nairesa réponse partielle,@ponse en &quence en cosinus €lee

3.4 Conclusion

Les CPM constituent une classedrlarge de modulations de phasesnveloppe
constante. Ces modulations ont plusieurs pé&desiqui les distinguent des formes d’ondes
linéaires classiques. La preang proprétes est donge par leur enveloppe constante qui
leur conkrent une &sistance face aux non-fiarieés du canal et des amplificateurs. La
repesentation sous forme d’un treillis permet d’utiliser un algorithme MAP ou Viterbi
pour le cecodage optimal des signaux CPM. A travers des simulations, nous avons vu
gue ces deux algorithmes donnent lesmes performances. La divetsiles scemas
ainsi que la diversit des paragtres des CPM permet de disposer d’'une gamme assez
large de formes d’'onde avec des performances diverses. Lindice de modulation est un
parangtre particulerement inéressant puisqu’il affecte fortement les performances de
la forme d’onde. Les borneséhbriques ainsi que le€sultats des simulations du TEB
montrent que Les performances des CPM sont plus sensilidegriation de l'indice de
modulation lorsqu’orévoluea faible indice de modulation. Césultat est &s important
lors de la conception d’'une forme d’onde adaptative.

En consi@érant une famille d’indices de modulation avec w@wndminateur constant, la
variation d’un indicea un autre ne &cessite pas uness grande complext En effet, le
treillis de la CPM garde la Bme structure et la @me complexié et nous pouvons gar-
der le néme algorithme de&todage pour tout les semas. |l suffit ainsi de modifier les
coefficients des filtres adas.

Toutes ces propegies font que les CPM constituent une alternative attractive pour la
conception d'une forme d’onde adaptative pour les communications nadliinpar satel-
lite en bande Ka. Bien entendu, les performances en puissance ditiveatéliorées par
un processus de codage canal. Dans le chapitre suivant on verra qu’une grahdeaon
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FiG. 3.15: Performances thoriques de quelques CPM avec uBpanse en &quence en cosinus

surelee

est appoke gacea un processus deedodage #ératif qui exploite la modlisation sous
forme d’'un treillis des CPM.
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FIG. 3.16: Taux d’erreur binaire pour une 3RC et une 1REC binaires avec h=1/2
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FIG. 3.17: Evolution du taux d’erreur binaire pour une 3RC binaire en fonction de l'indice de

modulation
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Taux d'erreur binaire pour une 2RC quaternaire
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FiG. 3.18: Evolution du taux d’erreur binaire pour une 2RC quaternaire en fonction de I'indice

de modulation






CHAPITRE 4

Décodage lératif et Application aux CPM

4.1 Introduction au Codage Canal

4.1.1 Introduction générale

Le taux d’erreur binaire (TEB) est une d@ed’une tés grande importance dans une
chane de transmission nuamique. Afin d’assurer une transmission fiable, le TEB doit
rester en dessous d’un seuil démjui est fonction de I'application. Les applications mul-
timédia, en particulier, @cessitent une transmission quasiment sans erreurs (QEF).
D’une manere grerale, le taux d’erreur binairegg@end directement du rapport signal
sur bruit, et plus grcigment du rapport signal sur bruit par bit utitg/N,. La solu-
tion la plus naturelle qui permet d’dtiorer la fiabili€ de la transmission consiste alors
a augmenter le niveau de la puissance transmise au niveaéndetieur. Cette solution
n'est pas toujours applicable et se heurte souaepitisieurs contraintes. D’une part, les
reglementations impées par les diéfrents organismes délécommunication (UIT par
exemple) limitent toujours le niveau de la puissance maximale transmiseepeatteur
afin de limiter les inteérences avec les autres utilisateurs mais aussi avec les autres
sysemes qui oprenta des fequences voisines. D’autre part, il se trouve dans certains
cas, que la puissance disponildld’émetteur soit limie. C’est le cas d’'uémetteura
bord d’un satellite mais aussi celui d'un terminal mobile.

On comprend alors qu’il va falloir trouver une solution qui permette une exploitation op-
timale de la puissance disponible. Cette solution est @erpar le codage canal. Cette
technique consista associel la £quence binaire transmise gatoire) une nouvelle
sequence binaire cazlee d’'une facon conbtée. Cette nouvelleésjuence, plus longue
que la €quence d’origine, contient, bien entendu, toute I'information atilansmettre.

La corilation introduite entre les défents bits coéls offre une protection aux bits utiles
contre les perturbations du canal de transmission.
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4.1.2 Les codes convolutifs

Principes de codage

Les codes convolutifs constituent une famille de codeslires actuellement ad@st
par de nombreux syistes de communication. Ces codes offrent eretal une capa-
cité de correction swgrieurea celle des codes en bloc et plus partietdment quand il
s’agit d’une distribution @atoire des erreurs de transmission, comme c’est le cas d’'une
transmission sur un canal gaussien par exemple. Leur avari@sige dans le fait que la
correlation de la squence cogke est bien plus forte que celle introduite dans le cas d’'un
codage en bloc. A la sortie du codeur, un mot de code de tailiepend non seulement
du mot d’information (de taillék) a son ente, mais aussi du contenu d’un regisire
décalage dont la dimension egjalea k x (K — 1). K > 1 est un entier positif diton-
gueur de contraintelu code. Le rappottt/n est dit rendement du code. Bien entendu, le
codage canal@hrade I'efficacié spectrale, mais le gain en puissance offert par ce pro-
cessus justifie souvent cettegtadation. La figurd.1illustre la structure grérale d’'un
codeur convolutif.

Taille du registre: k.(K-1)

B R >

Entrée: k bits

Logique Combinatoire Linéaire

b

it
=G

FiG. 4.1: Diagramme @réral d’'un codeur convolutif

Exemple : le code (7,5)

Consicerons le code convolutif simple de rendemeri, de longueur de contrainge
et dont le codeur ass@kest illusté sur la figure4.2. A chaque bita I'entrée du codeur
deux bits lui sont assoesa sa sortie, le mot de codepkend du contenu du registae
décalage et du bit d’erée comme indige. Une technique de métisation du processus
de codage consist definir un ensemble de vecteurs, icin = 2, dont chacun écrit
la connexion entre le registeeecalage et une porte logigOR. Chaque vecteur est
ainsi de taillek x K, I'existence d’'une connexion esésigree par url, son absence est
désigree par ur). Par exemple, le premier vecteur qui correspond au codeur de la figure
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Entrée

R Sortie

FiG. 4.2: Structure d’'un codeur convolutif de rendement 1/2 et de longueur de contrainte 3

4.2estdong parg; = [1 1 1] alors que le second vecteur est deqarg, = [1 0 1]. On
peut ainsi @finir la matriceGG qui permet de caragtiser le code par :

(o) _ (111
é= ()= (o)
La sortie du codeur est obtenue en effectuant la multiplication matricielle modulo(2) du
vecteur contenant lds x K derniers bits d’'information par la matri¢e. Pour simplifier
les notations, les vecteugssont souvent regisengs sous forme d’entiers en baselans

notre cas, la matric& s’écrit alorsG = (7,5). On peut aussecrire cette matrice sous
une forme polydmiale, soit dans notre exemgle= (1 + D + D?, 1 + D?).

Représentation et mo@lisation

L'aspect némoire dans un code convolutif permet de @lagbr ce dernier par une

structure en treillis. Legtats de ce treillis sont doas par les diffrents contenus pos-
sibles du registré& decalage. La sortie du codeur, qui correspangne transition dans
le treillis, est alors fonction dedtat du registre et ddsderniers bits transmis (dernier
mot d’information). Le nombre @&tats dans le treillis egtgala 25— et le nombre de
transitions eségala 2*%. La figure4.3 montre le treillis relatif au code (7,5) @sené
ci-dessus. A chaqueaguence transmise on peut ainsi associer un chemin dans le treillis.
Par exemple, le chemin en gras sur la figdirécorrespond la £quence binaire trans-
mise donge par ;1 0 0 1 0]. En supposant que le registre astétat ) 0] a I'instant
t = 0, on peut lire la 8quence coeke correspondante au message transmis, elegast
afl1 1111 11 01].
Une autre facon de métiser un code convolutif est doae par les cliaes de Markov
[44], cette repesentation s’appelle aussi diagrammetdt. Elle est &s utile pour le cal-
cul de la fonction de transfert du code]. La fonction de transfert est utike entre autre
pour la cetermination de la distance minimale du code. é&gs de la cliae de Markov
sont ceux du registra decalage et les transitions sont dées par les diffrentes sorties
du codeur. La figurd.4montre la chine de Markov relative au code (7,5).
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FIG. 4.4: Chdne de Markov du code convolutif de rendement 1/2 et de longueur de contrainte 3,

G = (7,5)

Algorithmes de décodage

Contrairement au processus deddage des codes en blocs qui s’effectue mot par mot
et d’'une facon inédpendante. Le&todage optimal d’'un code convolutif doit coresier
la $2quence transmise dans son ensemble. Ce faitiegsial corélation qui existe entre
la totalitt de la #quence des bits céd. Un @&codage optimal consiste alasestimer
la :2quence la plus probable parmi toutes leguences possiblésla sortie du codeur.
Cette estimation s’effectue en adoptant comme solutiogdaence la plus proche de la
sequence recue. La distance coisie est une distance de Hamming dans le cas d’'un
déecodage fermbard decodingC’est une distance euclidienne dans le cas decodage
souplesoft decodingD’'une manere gererale le @codage souple offre un gain dea
3dB par rapport au @codage fermeif].

Il estévident que le calcul de la distance entredgueence recue et toutes Iégsjaences
possibles en sortie du codeur est pratiguemeaalisable. L'algorithme de Viterbi[l]
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permet de &duire consiérablement la complexdtdu processus deedodage tout en of-

frant des performances quasi-optimales, il est largementaugtigratique. Contrairement

a l'algorithme de Viterbi qui consisi& estimer lasquence la plus probable, I'algorithme
MAP (Maximum A Posteriori) estime les do@es transmises en congrdnt le rapport

de vraisemblance de chaque bit sachant la tétdit la #quence recue. Cette technique

de cecodage est bas sur I'algorithmdé3CJR [11].

Méme si les performances des deux algorithmes sont quasiment identiques, il existe deux
difféerences majeures entre un MAP et un Viterbi standard. La prendgiifierence est
donree par la complexi 2 a 3 fois plusélevee dans le cas d’'unédodage MAP. La
seconde diffrence est dor@® par la nature des sorties des deagatleurs. Un Viterbi
standard élivre des sorties fermes relatives aux bits de code et au bit d'informations
alors qu'un @codeur MAP édlivre des probabilés relatives aux bits de code et aux bits
d’'information, autrement dit, des sorties souples. Ce dernier point, constitue un avantage
majeur des algorithmes MAP, les rendant bien plus attractifs depuis lI'invention des turbo
codes.

4.2 Codes Concanes et CEcodage lératif : Turbo Codes

4.2.1 Introduction

Les turbo codes orite decouverts par C. Berrou et al. en 1993][ Cette famille de
codes offre des hautes performances en puissance permettant de s’approcher de la limite
théorique de Shannor §]. lls marquent uneavolution dans la communautle la tieorie
de I'information. Depuis leur introduction, dees nombreux travaux de recherche relatifs
aux turbo codes, et plussgeralement aux codes conests, ontéte effecties afin de
comprendre et d'analyser leur comportement et @korer leurs performances. Jusgu’
nos jours, aucune explicationgbrique et matbmatique n’arrivéx expliquer parfaitement
les performances de cette famille des codes.

Coté application, les turbo codes drté adopés par quelques standai&sergeants telles
gue le DVB-RCS 4] pour les liaisons satellitaires montantes. Desesehs de codage
turbo ontéte aussi propde par la comé CCSDS(Consultative Committee for Space
Data Systems)pour les applications deretrie et de élemesure spatiale§]f D’autres
sysemes ont ot pour des processus de codageivalents tels que les codes LDRE]
adopés par le nouveau standard de transmission de kowdingrique par satellite, le
DVB-S2 [3].

4.2.2 Principes de codage

Le sclema de codage propaslans 15 consistea la concanation paraélle de deux
codes convolutifs, sysmatiques etacursifs comme c’est illugtrsur la figurel.5. Les bits
d’'information sont d’abord cadek par le premier codeur convolutif. Ces bits sont ensuite
entrelaés avant de passer dans le second codeur. Les deux codes@mdamvengtre
sysématiques etécursifs [L4]. L'entrelaceur est uglement essentiel dans les &aas
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Bits d’information

Bits Systématiques

Vers le Modulateur

Parallele vers Série

Entrelaceur
Poinconnage

Bits de Code

Fi1G. 4.5: Conca€énation paralkle de deux codes convolutifs

de codage turbo, en son absence, les performances de éesasche trouvent fortement
affecée. L'entrelacement peut s’effectuer d’'une facoratdire Randon), cependant, il

est possible deéaliser un gain en puissance su@pkntaire gicea I'optimisation de
I'entrelaceur. Ce sujet constitue un axe de recherche alpadplusieurgtudes p5, 26).

D’une facon @rérale, le gain en puissance augmente avec la taille de I'entrelaceur. Ce-
pendant, il est parfois impossible d’adopter des grandes tailles d’entrelaceur. Le retard de
transmission est souvent proportionadh taille de I'entrelaceur et il peétre incompa-

tible avec certaines applications telles que la transmission de la voix, mais aussi d’autres
applications keesa l'internet. Un &ger retard reste tetable dans d’autres applications
telles que la diffusion. Rappelons aussi que certaines contraintes émsytglles que la

taille de paquet et le retard de transmission eament I'utilisation d’une grande taille de
I'entrelaceur.

Afin d’améliorer I'efficaci€é spectrale de la forme d’onde, un processus de poingonnage
peutétre appligé a la sortie des deux codeurs. Dans le cas d’'une cenatibn paraéle
des codes sysimatiques, ce processus n'affecte pas la parti@syaique des dorees
(bits d’'informations). Le gain obtenu en bande passante eétparyune égradation des
performances en puissance.

4.2.3 Principes de écodage

Une cktection par maximum de vraisemblance p&tn¢ envisage pour le dcodage
des turbo codes. Cependant, ce processugdedage optimalécessite uneés grande
complexié le rendant inexploitable. Heureusement, un processuseceddge #ratif
d’'une complexié moindre peugtre appligé tout en offrant des performances quasi-
optimales. D’une magre gerérale, ce processus consiateneéchange mutuel d’informa-
tion dite extringqueentre les deux&codeurs. Le module dé&edodage assaea chaque
code est constiiipar un algorithme MAR entée-sortie souples. Il existe plusieurs va-
riantes de I'algorithme MAP visard réduire sa complexét. Les plus connus sont les
algorithmesLog MAP et Max Log MAP[53]. Un diagramme écrivant le processus de
déecodage est illugtrsur la figured.6. Le but du é&codeur entier est d’estimer le rapport
de vraisemblance de chaque bit d’'informatiosachant le signal re@ula sortie des filtres
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bits de partité: 2nd Codeur

Sorties des bits d’informations

filtres adaptés

bits de parité
ler Codeur

SISO 1 Entrelaceur SISO 2 4

a priori

Ext(u)

a priori

Ext(u)

Desentrelaceur

SISO: Soft-Input Soft—Output

FIG. 4.6: Décodage #ratif d'un turbo code paraéle

adapés noé r. Ce rapport €crit souvent sous une forme logarithmique :

APP(u/r) =In (%)

Afin d’estimer cette donee, le @codeur a besoin de deux informations qui sont I'observa-
tion du canal ainsi que des informations a priori relative awediffits bits d’information

et qui sécrit :
B P(u=+1)
w0 =n ("5, —g))

Chaque écodeur dlivrea sa sortie deux informations, une a posteriori et une exigins.
L'information a posteriori corresporalla probabilié de transmission de chaque bit d’in-
formation. Quandh 'information extringque, elle fournit une mesure de la fial@lde
I'information a posteriori, elle est utilee (apes (des)entrelacement) par I'auté@cddeur
commeétant une information a priori.

Lors d’'un processus deédodage classique d’'un code convolutif, kcddeur ne dis-
pose d’aucune information a priori et le processus @mdage se limita I'exploitation

de I'observation du canal. La conéatation de deux codes convolutifs va permeitre
chaque écodeur de disposer d’'une information a priori pourehaner la fiabilie de

sa sortie. Les doraes a priori utilies par un @codeur correspondeatl'information
extringquedelivrée par I'autre module SISO. En cas de convergence du processus de
decodage a@s un certains nombre cgitation, I'information a priori devient de plus en
plus fiable d’'une irationa une autre. Ce fait explique I'étioration des performances
globales du dcodeur. En plus de l'information extriague, un écodeur produit une
information dite a posteriori qui mesure la vraisemblance de chaque bit d’'information.
Apres un nombre gzifie d’iterations, cette sortie est utdis comme crére de écision

sur les bits transmis. D’une mame ¢grérale le nombre desétations @cessaire aug-
mente pour les faibles SNR et pour les grandes tailles de I'entrelaceur. Le nombre des
itérations Bcessaires est souvent app@garlog, (/) ou I est la taille de I'entrelaceur.
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Le principe de écodage #ratif qui consistex I'echange des informations entre les
deux decodeurs a insgarbien d’autres travaux dans le domaine de &otie de I'infor-
mation. La concdnation &rie des codes convolutifséde propoge par Benedetto el.

[13], on montre particuBrement que ce séma de codage est aussi performant que les
turbo codes paradles. Dans notre contexte, ce processus noaessse davantage que les
turbo codes classiques. Une corarsdtion grie d’un code convolutif et d’'un modulateur
CPM repésente un s@ma de codagequivalenta une conc&nation g&rie de deux codes
convolutifs. Un processus dédodage #ratif peut alor&tre envisag.

4.3 Application aux CPM

Vers le milieu des arres 80s, des avabpes sur les CPM or#té réaliges. Depuis,
plusieurs travaux de recherche sur la coanation grie des CPM avec les codes convo-
lutifs ontéte abor@és dans le but d’aéliorer les performances en puissance de cette classe
de modulation. Les premiesétudes concernent des techniques classiquegcteldge
[47, 43, 5], il est évident que de tels processus decodages n’'exploitent pas la forte
analogie qui existent entre un code convolutif et un modulateur CPM. Lintroduction des
turbo codes par C. Berrod ] a redoni@ de l'interet aux CPM codes en introduisant des
processus @ratifs. Ces processus exploitent ainsi toutes les @tasrdes CPM offrant
un gain assegleve compage aux techniques deedodage classique$, 40, 28, 42, 20Q].

Dans la suite de ce chapitre on vé@genter le mogle de la chime de codage/modulation.
Ensuite on écrit les algorithmes utiless par le processus déabdage. Lesasultats des
simulations vont constituer un outil principal poetudier etévaluer I'effet de chaque
parangtre de la forme d’onde sur les performances globale de melee communica-
tion. Ces esultats vont aussi servir de éfié pour la 8lection des paraétres de la forme
d’onde (taille paquet, code convolutif, sgha CPM). Il s’agit enfin de concevoir une
forme d’onde adaptative bas sur les CPM et é@valuer ses performances. Bien entendu,
I'aspect complex@é doitétre consiéré lors de cetteédection.

4.3.1 Principes et moélisation du syseme

La decomposition propa@se par Rimoldi dangif] montre que nous pouvons melcser
un modulateur CPM par une coneattion grie d'un codeur de phase avec un modula-
teur sans ramoire. Le codeur de phase produit un vectegrqui définit une transition
dans le treillis de la CPM. Comme nous I'avorigadvu, a l'instant N7T' ce vecteur est
défini de la fagon suivante.

N = (<9N, UN—L+1,UN—L+2," " UN-1, UN)

Ou 6y est I'eétat de phase du modulatéufinstantyr et(uy_r 11, Un_r+2, - - - UN_1, UN)
sont lesL derniers symboles transmis. A l'instapt+1)r, le nouvelétat de phase du
modulateur est dor@npar :

‘9N+1 = (‘9]\[ + hﬂ"LLN,LJrl) mod[27r]
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Le vecteurr ., est secrit comme sulit :

ITN+1 = (UN+1, UN-L+2,UN—L+3,---,UN, UN+1)

Le role du modulateur sans@moire est de &ivrer une impulsion continue sur la de

d’'un symbole en fonction du vecteuy,. Dans [L7] on montre la forte analogie qui existe
entre le comportement d’'un modulateur CPM et celui d’'un code convoadiirsif non
syseématique de rendementn,, ny entier. Cette analogie constitue la base du elede

la chdne de communication propes. Ce modle consiére la concanation &rie d’'un

code convolutif et d’'une CPM avec un entrelaceur entre les deux modules de codage. Le
sckema de la cHae de codage/modulation est illussur la figuret.7.

Source Binaire

——>| CODE CONVOLUTIF ENTRELACEUR BINToM |—»{CODEUR CPM *>®—>GE—V

Carrier AWGN

FiGc. 4.7: Conca€nation €rie d'une CPM avec un code convolutif

Dans notre contexte il s’agit d’'une transmission en mode paquet et non pas une trans-
mission en mode continue. Nous cor&iohs alors uneégjuence binaire d#, bits d'in-
formation noéelb,, bs, - - - by,]. Cette €quence passe dans un codeur convolutif binaire
qui délivre alors une &quence deV, bits de code né@te [c;, ¢, - - ,cn.]. La €quence
cocke passe ensuite dans un entrelaceur binaireateamailleN.,., elle est ensuite conver-
tie en une 8quence de symboles M-airé @/ est I'ordre de la modulation. La nouvelle
séquence des symboles de taiNe noteu = [uy, ug, - - uy_1, uy| passe alors dans le
modulateur CPM qui&ivre un signal analogiqué phase continue.

4.3.2 [Demodulation et decodage

Le signal recu en bande de baseigit) est mo@lisé par la somme du signal utile et
d’un bruit blanc additif gaussiem(t), soit :

y(t) = s(u,t) +n(t)

Ce signal est d’abordchantillon@ avant détre filtre par un banc de filtres. Les sorties

des filtres sonéchantillon@es tous legT" produisant le vecteur,.Ce vecteur constitue

une netrique suffisante pour uredodage optimal de I'information, il sert d’observation
canal pour le module deedodage de la CPM.

Les eponses temporelles des diénts filtres doivent@rérer I'espace signaladini par

toutes les impulsions. Le banc de filtres petie constité soit par les filtres optimaux ou

les filtres Eduits. Les filtres optimaux correspondent aux filtres e&aptix diferentes
impulsions transmises sur le @& d'un symbole. Vu que ces filtres sont souvees tr
corrélés il est possible de construire une nouvelle base de I'espace signal et qui contient
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un nombre de filtres moins important. Ce point estéraitec étails dans le chapitra

Le decodeur entier comporte essentiellement deux modulegatdge relatifs au code
convolutif eta la CPM dits respectivemestSO CC et SISO CPM. Pour une meilleure
explication, il nous semble plus judicieux dédlire le fonctionnement de chacun des
modules avant deédailler celui du écodeur entier. On rappelle ici que nous faisons
I’hypothese d’une transmission par paquet et non pas une transmission en mode continu.

Module SISO de la CPM

Un SISO CPM fonctionne avec deux exgs souples etédivre deux sorties souples
comme illuste sur la figuret.8. Dans ce paragraphe, I'algorithme decddage estétrit

Tk APP(’LLk)
SISO CPM
ﬂ(uk,) Ext(uk

FiG. 4.8: SISO CPM

en utilisant les donges relatives aux symboles canal. Lesnmes informations relatives
au bit de codes peuvent s’eredlire facilement. A un instarit7’, la premere entee
du SISO CPM est constiée par I'observation canal re&ggenge par le vecteur,. La
seconde enée correspon@ une information a priori relative aux symboles du canal.
L'information a priori est don@e par un vecteur de taill®/ et dont les composantes
s’écrivent :

mr(u) = Pr(u, = u) u=0,1,---M—-1
L'observation canal et les doaas a priori permettent de calculer leétnigques de chaque
transition dans le treillis. consgtlonsa I'instantkT’, deuxétatss, et s, du treillis et sup-
posons qu'il existe une transition entre ces détats. Dans le cas d’'un canal gaussien la
métrique de la transition peutégrire :

M1, 52) ~ exp (= (e = m) A7 (e = m)" ) mi(u) (4.1)

Dans cetteequation,u désigne le symbole transmis assoaila transition entre; et

s5. A est la matrice d’autocogtation du vecteun la sortie du banc de filtres, elle est
donree par la multiplication de la matrice d’intercelation desé&ponses temporelles des
filtres de Eception parVy. Le vecteurm désigne la sortie iglale sans bruit du banc du
filtre quand I'impulsion assoeea la transition en question est transmise. Sachant que
la norme de chacun des vecteurset m est independante de la transition et de I'instant
d’observation. On peut simplifier la&trique de la transition endtrivant :

Ak(s1, 82) ~ exp (2Re(ry A~ m")) mi(u) 4.2)

1SISO : Soft Input Soft Output



4.3. APPLICATION AUX CPM 57

Dans le cas il n'existe pas de transition entre les deaatss; ets, on suppose naturel-
lement que\, (s, s2) = 0 et ceci indépendamment de I'observation canal. De cette fagon
les métriques de toutes les transiticasin instank7” sont repesengées par la matrice,,

de taillepM ==t x pM*—1. Une fois la neétrique de chaque transition caleal il devient
possible devaluer les probabikisforward et backwardde chaqué&tat dans le treillis et
chaque instant. Ces probal®a un instan&7 seront nates sous une forme vectorielle
respectivement par;, et 3,. Chaque vecteur colonne de taillé/“~! comprend les pro-
babilites de tous lestatsa I'instantkT". Le calcul desy;, et 3, a chaque instant s’effectue
d’'une manére Eecurrente gicea l'algorithme BCJR 11]. Les équations deécurrence
sont donges par :

A—10%k
By = —k=1Pk 19 N
o [ Ak—1B%ll

)\%Oék
a Sk 01 N—1
e [AF el

Pour avoir de meilleures performances, notammergwitiant les effets de bord, on a
besoin d'initialiser les valeurs de, et 5y 1. Ainsi nous faisons I'hypotise qu’au ébut
de la transmission, le codeur de phase du CPM est ing@ialistat £ro. Une gquence
de terminaison permet aussi de s’assurer cgtatfinal du modulateur sa@gala z&ro en
fin de transmission du paquet. Dans ce cas, nous pouvons utiliser les conditions initiales

suivantes : )

0

ap = Ony1 =
0
Contrairement au cas d’un code convolutif néaursif, il n’est pas possible d’assurer une
terminaison du treillisx I'état Zro dans le cas d’'une CPM par la simplmission d’'une
sequence deé&os. Ce fait esti@a la non lireari€é des CPM visa-vis de la géquence
transmise @cursivie des symboles). Dan8] on trouve une technigue qui permet une
terminaison du treillis de la CPM I'état tout £ros. L'inconenient majeur de la athode

propo®e est dona par le fait que laé&quence de terminaison est fonction dedguence
transmise ce quiécessite une complegisuppémentaire au niveau deetetteur.

Le calcul deay, et 3, pour toutes les valeurs de= 1, 2 --- , N permet de éduire
les probabilies de chaquétats dans le treillis, née~,, et ceci en effectuant le produit
point par point entre probabilisforward etbackward soit, o, etg; :

ak(s)Bk(s)

fls) = ot

Z ak(i)ﬁk@

i=1
Il est aussi possible de calculer la probabilite chaque transition dans le treillis. En

consicerant la transition entre dewtatss, ets, eta un instant7’, nous pouvongcrire
sa probabilié, noted,,, comme suit :

Ok (51, 82) = ar(s1) (51, 82) Brt1(s2)

s=1,2--- pME!



58 CHAPITRE 4. DECODAGE ITERATIF ET APPLICATION AUX CPM

Le calcul des probabilts detats et des transitions dans le treillis est illagtar la figure
4.9. Les probabilies de tous leétats et de toutes les transitions dans le treillis permet de

(. N

Yr(8) ~ ar(s).Br(s)

Ok (81, 82) ~ ar(s1)Ar(51, 82) Brt1(52)

FIG. 4.9: Calcul des probabilés de<tats et des transitions dans le treillis de la CPM

déduire les informations relatives aux symboles transmisachant un certain symbole
u € {0,1--- (M — 1)}. L'information a posteriori du symbole transmasl'instant 7’
sachant un symbole doan peut se éduire en effectuant la somme des probaislite
toutes les transitions assées au symbole soit :

APP(ug/u) = Y ak(s1)Ak(s1, 82)Brs1 (52) (4.3)

(51,52)/u

Cette information constitue la preéme sortie du module SISO CPM. L'information ex-
trinseque des symboles transmis est, dans ce cas, ealdiine marire équivalentea

celle de 'APP sauf que dans ce cas il ne faut pas tenir compte de l'information a priori
relative au symbole a l'instantkT’, soit :

APP(ug/u)

Ext(uy/u) = (@)

Z ar(51) M (51, 82) Bry1(s2) =

(W)

Les informations a posteriori et extrigues relatives aux bits de codes peuvang
extraitesa partir de celles relatives aux symboles transmis. Linformation a posteriori
represente la probabiBtde transmission de chacun des symboles canal. Dans le cas des
CPM, ces donees ne sont pas utiées par le processus deabdage ératif. Concer-

nant les informations extriggjues, elles repsentent une information a priori sur les bits

de codes. Cette information estgbntrelage avant tgtre exploiée par le SISO du code
convolutif.
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Module SISO du code convolutif

Le principe de fonctionnement de ce module est similaireelui de la CPM. Ce-
pendant, il existe deux défences majeures, la preéame consiste dans le fait que ce
décodeur élivre des informations relatives aux bits de codes (information exijuns)
mais aussi des informations relatives aux bits de éesr(information a-posteriori). La
seconde diffrence est que leedodeur du code convolutif dispose d’une seule information
a son ente et qui est dorere par les dores extrineques élivrées par le SISO CPM.
Cette information est utilse commeétant une observation du canal. Contrairen&nt
la concagénation para#lle, ce module ne dispose pas d’'une observation canal directe.
Concernant les informations a priori, le SISO du code convolutif suppose gue tous les
bits de code ont la Bme probabilié a priori. Le diagramme du SISO du code convolutif
estillusté sur la figuret.10

Exti(c;) APP(b;)

— F———
SISO CC

%(c) Exto(cj;

uniforme

FIG. 4.10: Diagramme d’un module SISO du code convolutif

Afin de cetailler les principes de fonctionnement decddeur, on conséte un code
convolutif de rendement = % sa longueur de contrainte est @et... Le message
d’'information transmis est uneequence deV,, mots d’'information de taillet notee
[Bl, B; - 'BNm—h BNm] ou :

B;j = [B;(1), Bj(2)--- Bj(k)] = [brj, brjs1, - - bugiry—1]

Apres le passage dans le codeur, ce derrééivid une gquence des bits céd qui est
divisée en une&guence déV,, mots de code [C}, Cy---Cy,, 1, Cy, ] OU :

C; = [C;5(1), Cj(2)--- Cj(n)] = [enj, Cnja1-+* Ca(i+1)-1]

Comme dans le SISO de la CPM, la prengiétape consista calculer les ratriques des
transitions dans le treillis. Pour cela on va supposer que I'on se &itue profondeur

[ dans le treillis et on consste une transitions entre deéxatss; et s,. Soit C' et B
respectivement le mot de code et le mot d’information qui corresporadintransition
consicerée. La nétrique de cette transition s’obtient en effectuant le produit des informa-
tions extringques {'zt;) sachant le mot’, soit :

1=n—1
Ai(s1,82) = Ext; (Cy (i) /C (7))
=0
Le calcul deoy, 3, et~,;, définis comme dans le paragraphég@dent, est effeckud’une
faconéquivalentea celle du SISO CPM.
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Pour expliquer le calcul des informations extegses des bits de code on comsalle bit
derangn x [ +1, i < n, soitC(i). A la sortie du SISO du code convolutif, 'information
extringque de ce bit de code sachant un bit doare {0, 1} est calcuke de la fagon
suivante :

Bat(Cii)) = 3 auls)fin(ss) [] Bt (G(G)/CG))
C/C(k)=c ;;2

Le calcul de l'information extrinsque d’un certain bit de code ne tient pas compte de
l'information dont le &codeur dispose relativemente néme bit.

La seconde sortie diedodeur du code convolutif est régenée par I'information a pos-
teriori qui est relative aux bits utiles. En consient toujours la @me transition, 'APP

du bitB,(4),7 < k, sachantun bit € {0, 1}, est obtenue en effectuant la somme de toutes
les probabilies des transitions qui correspondent aux mots d’'information doeirie bit
estégalab soit :

APP(By(i)/b) = > au(s1)Mi(s1,82) By (s2).

B/B(i)=b

Les informations a posteriori permettent de prendre w@tésibn sur les bits utiles trans-
mis apes chaque @ration. Le criére de @cision consist@ choisir comme bit transmis
celui qui correspon@ I’APP maximale. Quand aux informations exteqgsies relatives
aux bits de code, elles sont entrédas avant d’alimenter le SISO de la CPM qui les
consicere comme une information a priori lors de@&iation suivante. Le séma global
du cecodeur est illusé par la figuret.11

APP(CJ)
Sortie des (Non Utilisée)
Filtres adaptés x
APP(b;)
SISO CPM DESENTRELACEUR SISO CC :I: e
Ext(cj)
A priori (cj)

(Uniforme)

Ext(cj)
ENTRELACEUR

FIG. 4.11: Décodage #ratif d'une CPM coée

4.4 Simulations et Analyse des Performances

Il est souvent difficile detablir un outil tleorique qui permet de calculer le taux d’er-
reur binaire d'une s@ma de codageédodage #ératif. Les techniques bass sur I'ap-
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proximation du TEB par une bornegbriquea partir de la distance libre des codes aéept
n'est pas suffisante poéwraluer les performances de la tt@de codage, comme c’est le
cas d’'un code convolutif. D’autres facteurs, tels que I'entrelaceur, peuvent affecter I'effi-
cacie en puissance de la forme d’onde.

Les simulations du taux d’erreur binaire constituent un moyen efficace poévahtion
fiable des performances de notre ktieade codage. Lincom@nient de cette athode
numerique consiste au fait qu’ell&nessite beaucoup de ressources et de tempsaligan.

En plus, et faute de temps de simulation, elle ne permet pas d’avoir des informations sur
les performancea tres faible7 £ B. Une technique b&e sur létude de Evolution de
linformation extringque permet d’analyser la convergence du processugcmidge
itératif. Cette technique ser&tillee ulerieurement.

Afin de réaliser une@lection efficace des paratnes de la forme d’onde, plusieurs simu-
lations ontéte realises pougvaluer I€l'EB de quelques s@mas CPM coges et pour
analyser I'effet de chacun des partnes de la forme d’onde. Dans un contexte d’'une
concaénation grie nous avons addaun code convolutif non sy&tatique comme co-
deur externe. Dand ], on montre que ce type de codes offre de meilleures performances
lors d’'une concdnation &rie. Les contraintes impess par le sygtne notamment en
terme de retard de transmission ainsi que de la compatibiNiec d’autres symes exis-
tants font que nous devons adopter des tailles moyennes d’entrelaceur. Concernant les
sckemas CPM, nous n’avons congid que les modulations binaires, quaternaires et oc-
tales, les CPM d’ordre s@pieura 8 necessitent uneés grande complexttout en ayant

des performances comparables avec celles des CPM d’oréreint Aussi, les s@mas
CPM ayant un indice de modulationéatiocre p, 17] ne sont pas cons@les car ces
sckemas offrent de mauvaises performances en puissance. |l estecesssaire @carter

les CPM dont le treillis assoegicomporte des transitions pagddls, telles que la 1IREC
quaternaire avec h=1/2 par exemple.

Les premiers @sultats de simulations montrent que les performances du processus de
décodage #ratifs depassent largement celles du processus raatit. La figure4.12
illustre les performances de la 3RC binaire awee-= 1/2 concaérée en &rie avec le
code (7,5) et avec une taille de I'entrelaceur de 1024. Le processiecddate ératif

offre un gain de l'ordre dédB (’EB = 10~°) par rapport au processus dectddage
classique 21]. On peut remarquer sur lagme figure que &cart des performances entre

la 5ieme et la 1Zme ieration est de I'ordre de 0.2 dB. Cette valeur ne justifie pénat

pas la diference de complextet du temps de calcul. D’'une facoargrale le nombre
d’itérations @cessaire pour assurer la convergence vergl® final est fonction du rap-

port E}, /N, et de la taille de I'entrelaceur. Ce nombre augmente pour les faih|e%, et

pour les grandes tailles d’entrelaceur.

4.4.1 Influence de la longueur de contrainte du code

Dans cette partie nous analysoadravers des simulations du&' B, l'influence de
la longueur de contrainte de code dans le cas d’'un code de rendef2d@p]. La CPM
consiceree est la MSK, la taille de I'entrelaceur est de 1024. Les canatijues des
codes utiligs sont illustees dans le tableaul En pratique, ecart des performances,
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F1G. 4.12: Taux d’erreur binaire de 3RC binaire = 1/2 concaérée avec le code (7,5), taille

entrelaceur :1024

favorable aux codes ayant une distance libre plage, n'est effectif que pour les fortes
valeurs duE,/N,. Ce fait est illuste sur la figuret.13 Comme nous pouvons le voir, le

code (2,3) offre les meilleures performanédsgible rapport, / Ny. Plus pécig€ment, les

codes ayant une plus grande longueur ont des mauvaises perforradiadee £,/ N.

Ce comportement est contradictoire avec les performan@&ssitjues donees par les
distances libres des codes. @etrt est @ a une vitesse de convergence pilsee dans

le cas des codes avec un faible longueur de contrainte [

On remarque aussi que le code (2,3) devient moins performant que tous les autres codes,
au deh deFE, /N, = 2.8dB. Concernant les autres codes on peut remarquer que gusqu’

un taux d’erreur binaire igieura 10~° le code (7,5) reste le plus performant offrant

un gain de 'ordre d@.4dB par rapport au code (133,171). D’une nznei gerérale, On

sait que la pente asymptotique de la courb&ddiB est fonction de la distance libre du

code convolutif consigré. Ce fait signifie qu'il existe une valeur seuil diy/N, a partir

de laguelle le code (23,35) aura de meilleures performances que le code (7,5) et ainsi de
suite. Les esultats nurariques dont nous disposons ne permettent d’illustreeseltat.

Autres que ses performances, le code (7,5) coriduite tes faible complex& quand on

le compare avec les codes ayant une longueur de contrairdeieune. [2sormais, Ce

code sera cons@é comme code deférence dans la suite de ce manuscrit.

4.4.2 Influence de la taille de I'entrelaceur

La complexié du processus dé&dodage ainsi que de ses performancesé&tositement
lieesa la taille eta la nature de I'entrelaceur. Un entrelaceur long coraldié meilleures
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G 2k(K71) kK dfree
G=(2,3) 2 4 | 3
G=(5,7) 4 8 | 5

G=(23,35) | 16 | 32| 7
G=(133,171) 64 |128| 10

N o lw [ N A

TAB. 4.1: Propriétes de quelques codes convolutifs necursifs non syématiques de rendement

1/2

performances en puissance maisécassite plus de ressources et de temps de calcul et
induit un retard plus important. Pour trouver un meilleur compromis, érie de simula-

tions aéte realie afin de quantifier I'effet de cette taille dans le cas d’'une 1REC binaire
avech = 1/2 concaérée en érie avec le code (7,5). Rappelons ici que la CPM com-
porte deuétats et quatre transitions alors que le code convolutif comporte qatatseet

huit transitions. Les entrelaceurs utilitsaatoires. Lesésultats des simulations figurent

sur la figure4.14 Afin de souligner ledle de I'entrelaceur le€sultats sans entrelaceur
sont aussi monés. L'écart des performances entre les configurations avec et sans entre-
laceur justifie bien ledle majeur de I'entrelaceur. Cétart en performances s’explique
essentiellement par I'hypodse de écorgélation des enées du SISO du code convolutif

qui n'est plus erifiee en I'absence de I'entrelaceur. Cette hypsthd’inédpendance est
d’autant plus @rifiee que I'entrelaceur est long ce qui explique aussi le gain obtenu suite
a 'augmentation de la taille de I'entrelaceur. Une longueur de 1024 bits de code (soit un
paquet de 512 bits utiles) est un bon compromis entre performances et compiletie

taille induit un temps de retard qui est assez acceptable, elle ser&@adoptme taille de
reference dans la suite des simulations.

4.4.3 Performances de quelques sémas CPM

Le but de ce paragraphe estdaluer les performances de quelquesestas CPM
concaérees avec le code convolutif (7,5). Les simulations portent sur desrechqui
couvrent un spectre assez large de modulations CPM. Les configurationséeesid
sont donies dans le tableati2 Les entrelaceurs adds sont du typeandomet de
taille 1024 bits, le nombre desétrations eségala 8. Les performances en terme de taux
d’erreur binaire des diffrents scémas sont monées sur la figurd.15
Dans le cas des modulations que nous avons cersd et dont I'ordre est sapeura 2,
on remarque que I'effet du type de codage (Gray ou naturel) est fonction éonacbPM
en question. Par exemple, dans le cas degreelO; et O, les deux types de codage
offrent pratiquement les @mes performances, alors que pour les configuratioret O;
le codage Gray offre 1.5 dB de gain par rapport au codage naflifeB(= 107°). Le
comportement des semas); et(), est bien plus irdressant que dans les cagég@dents.
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FiG. 4.13: Taux d’erreur binaire d'une MSK cdagt, decodage #ratif,12 i€rations, taille entrela-

ceur=1024

En effet,a faible TEB, le codage de Gray est plus performant que le codage natoatt !’

est de I'ordre de 0.15 dB un TEB del0—2 en faveur du codage Gray. Comme nous pou-
vons l'observer sur les courbes du TEB, la situation a tendarstieversera partir d’'un
TEB de l'ordre de3.107°. La courbe du TEB est plus raide dans le cas d'un codage Na-
turel. Ce comportement esficu fait que dans le cas d’'une CPM quaternaire avec une
codage de Gray I'indice de modulation 1/3 est un indi@sdiocre. Un tel indice produit
souvent des faibles performances en puissance car ils produisent des erreur avec un poids
de Hamming de 137]. Cette proprete est in@sirable dans le cas d’une coration
série ou parakle. Dans le paragraphes, I'influence d’un indice de modulation@&diocre

sur les performances de la formes est aredygace au diagramme de convergence.
Concernant lagponse en &quence(t), on remarque, d’ags la comparaison des ghas

Q1 et Q)-, que les performances en puissance sont quasiment identiques pour les deux
reponses en @guence en rectangle et cosinusgéene. Dans ce cas on peut dire qu’une
reponse en &quence rectangulaire est pluséirgssante puisqu’elle offre une meilleure
efficacié spectrale. Cependant, et d’'une neéaeigrerale, une &ponse en &quence en
cosinus swlee offre de meilleures performances en puissance, notamardad faibles
indices de modulation.

Pour une meilleure analyse des performances derdiits scemas, il est acessaire de
tenir comptea la fois de I'efficacié spectrale et de I'efficaéiten puissance, sanggliger,

pour autant, I'aspect comple&it La figure4.16 montre la bande occée par bit utile
(2WT,) pour chague forme d’onde en fonction dly/N, requis pour un taux d’erreur
binaire de10—°.

Les modulations CPM offrent une gamme de performances assez daerigfchoix
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FiG. 4.14: Taux d’erreur binaire d’'une MSK condatée avec le code (7,5) en fonction de la taille

de I'entrelaceur, 8 krations

d’'un sctema particulier dpend essentiellement des conditions de propagation ainsi que
de la complexi souhaite deléments de la chae de communication. Heureusement,
les CPM les plus performantes ne sont pasassairement les plus complexes. Par exemple,
le sclema(); est bien plus complexe que le g&rhasB; alors que ce dernier offre de
meilleures performancesla fois en spectre et en puissance. D’une @@ngrérale,a
faible E}, /Ny, le sctemaB; peutétre consiéré commeetant le plus performant, puisqu'’il
offre le meilleur compromis entre efficagispectrale et efficaéten puissance tout en
offrant des performances assez acceptable. Lensaty, est particulerement ingressant
pour les valeurglevees duF, /Ny. Il estimportant de signaler que les CPM octales conti-
nuenta offrir de bonnes performances en puissané&me pour des faibles indices de
modulation. Par exemple, les grhasO, etQq ont la néme efficacié spectrale alors que

le sclema octal offre un gain de 2.5 dB par rapport auessas quaternaire. Ladme re-
marque peuétreétablie en comparant le seima binaireB; et le sclema quaternair@;

avec un indice de modulation d¢5. D’'une manere ¢gerérale, plus I'ordre de la modula-
tion estélew, plus le scbma continu& offrir des performances en puissance acceptables
et surtout des hautes efficastspectrales.

Bien entendu, d’autredements que les performances, peuvent intervenir lors éddeats

on des paragtres du schma que nous pouvons adopter pour la conception de notre forme
d’'onde. La complex#, les performances en mode multi-porteuses et I'aspect adagtativit
sont des cri¢tres que nous devons en tenir compte lors délkection, ce point sera trait
dans le paragraphe5.
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Configuration | M | Mapping | L = h | g(t) | pM*~t  pME
Bl 2 / 1|1/2| REC 2 4
B2 2 / 3|1/5| RC 16 32
B3 2 / 3(13/4| RC 16 32
Q1 4 Gray 1 3/4| REC 4 16
Q2 4| Gray |1 314 RC| 4 16
Q3 4| Gray |2 13|REC| 12 @ 48
Q4 4 | Naturel | 2 1/3| REC 12 48
Q5 4 Gray |2 1/5| RC 20 80
Q6 4 Gray | 2 1/8| RC 32 128
Q7 4 Gray | 3 2/3| RC 48 192
o1 8 Gray | 2 |4/5| RC 40 320
02 8 | Naturel | 2 | 4/5| RC 40 320
O3 8 Gray |2 |1/5| RC 40 320
o4 8 Gray |2 |1/8| RC 64 512
05 8 | Naturel | 2 | 1/8| RC 64 512

TAB. 4.2: Différentes cara@ristiques des CPM congicees lors des simulations

4.5 Analyse de la Convergence

L’ évaluation des performances d’'un eofa de codage ave@cbdage #ératif par le
biais de simulation du taux d’erreur binairéagessite souvent beaucoup de temps et de
ressources. L'etude deelolution de I'information extrinsque est une solution assez at-
tractive. Elle permet d’analyser les performances desw@s de codage, mais aussi de
fournir une estimation du TEB. Cetteathode &£te propoge au @part par S. Ten Brink
dans [L§].

Lors d’'un processus deedodage #ratif, I'évolution de I'information extrinsque d’'une
itérationa une autre permet d’a&torer les performances decbdage. Uné&tude de

cette information constitue un moyen qui permet d’analygsdfution des performances

du processus deédodage avec leséitations. Dans15], Berrou et al. montrent que
lorsque le processus déabdage converge, la distribution de l'information exieipse
peutétre mo@lisée par une gaussienne dont la moyenne et la variance augmentent avec
les ittrations. Pour des raisons de darét par rapport aux notations que nous avons
consiceré dans ce chapitre, I'information extréggue d’un bitcg, note Ext;(c) est
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FiIG. 4.15: Taux d’erreur binaire des diffrents scemas CPM (Tablead.2), Code (7.5), Taille

entrelaceurl 024, 8 Itérations

définie dans ce paragraphe par :

Ou Ext est l'information extrineque du bitc, définie dans le paragraphe3.2de ce
chapitre. L'approximation de la distribution des informations ex&inges par une gaus-
sienne est ausskivifiee dans le cas d’une coneaation &rie mais aussi dans le cas d’'un
code convolutif concéré avec une modulation CPN3§]. Cette mo@lisation permet de
caracériser I'information extrinéque, seulement par sa moyennet sa variance?. La
figure4.17montre I'evolution de la distribution de I'information extrieguea I'entrée du
SISO de la CPM et celui du code convolutif dans le cas d’'une 3RC binairehavet/2
concaérée avec le code (7,5) et pour un rappbgt/ Ny = 0.75dB. Les Esultats obte-
nus corresponderit la transmission d’un paquet del0* bits de don@es soitl0® bits
de code. Comme on peut le remarquer, 'approximation gaussienne estbigevdans
ce casa partir d’'un certain nombre détations, ce hombre augmente pour les faibles
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FiG. 4.16: Efficaci® en spectre et en puissance de quelqueérsaels CPM (Tablead.2), Code

(7.5),Taille entrelaceut 024, 8 Itérations

rapportsE, /Ny. En dessous d’une valeur seuil diy/N,, dite seuil de écodage, I'infor-
mation extringéque névolue plus en fonction desiations. Pour cette gamme de valeurs
de E,/N, le processus deétodage converge vers (e B fini non nul et ceci me

pour une taille d’entrelaceur infinie et &srun nombre infinie d'@rations. Ce fait justifie
I'existence, sur la courbe dliE B, d’'une zone a le T EB n’évolue pas en fonction des
itérations et duz, / Ny, gardant une valeur quasi constante, cette zone est dite zone de non
convergence. La figuré.18montre la distribution de I'information extrigue pour une
valeur duf, /N, = 0.4 dB (méme forme d’onde que dans le caégedent).

Le mockle gaussien de la distribution de I'information extdégee permet deédinir
un SNR assoéia cette information pafNR = p?/o%. Cette @finition esta ne pas
confondre avec |65 NR du signal recu. Dans2[/], un module SISO &t modtlisé
par un systme non liaire dont I'entee et la sortie sont doBes par leSN R assoce
a l'information extringque. La description du fonctionnement de chague module est
donree par une fonction de transfert qui donneSI¥ R a la sortie du module en fonc-
tion de celuia son ente. La fonction de transfert du module SISO CPM (respective-
ment SISO CC) estéfinie par lequationSN R1,,; = G1(SNR1,,) (respectivement
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FiIG. 4.17: Evolution de la distribution de I'information extrieguea I'entréee du SISO de code

convolutif et du SISO de la CPM, cas d’'une 3RC binaire h=1/2, code(FB)N0 = 0.75dB

CPM SISO INPUT DISTRUBUTION Eb/NO= 0.4 dB CC SISO INPUT DISTRUBUTION Eb/NO= 0.4 dB
T T T T T

0.3

°
®

0.7 0.25

20 térations

20 Itérations

=
>

Eb/N0=0.4 dB 02l Eb/N0=0.4 dB

o
o

P(Ext cpm in)
°
=

o
@

01f

o
N

°
2

o

FiIG. 4.18: Evolution de la distribution de I'information extrieguea I'entréee du SISO de code

convolutif et du SISO de la CPM, cas d’une 3RC binaire h=1/2, code(#ZB)N0 = 0.4dB

SNR2,,; = G2(SN R2;,)) comme illusté sur la figuret.19

L’ étude de evolution duS N R en fonction des érations constitue un moyen efficace
d’analyse du comportement déebdeur. Une technique qui permet daliser cett@tude
consistea tracer sur un @me diagramme de convergence EXIT chart) la fonction de
transfertG1 et la fonction eciproque de la fonction de transfé® notee G271, Cette
repesentation permet de visualiseg\tolution duS N R suite au passage dans chacun des
modules SISOZ5]. La figure4.20montre I'allure de ce diagramme dans le cas de la 3RC
binaire concarée avec le code (7,5) pour difientes valeurs di;,/N,. Lamélioration
du SN R ne s’effectue pas d’'une facon&aire en fonction desétations. Et effet, il existe
une zone, dite tunnel, dans laquelled&/ R évolue tés sensiblement en fonction des
itérations traduisant unegts faible arglioration dans le processus decodage. Au dal
du tunnel, on remarque que VR augmente de plus en plus vite d'ane vitesse de
convergence plusle\ée. Le nombre desdtations @cessaires pour traverser le tunnel (qui
est fonction de 'espacement entre les deux courbes) estleéspour les faiblegs;, / Nj.
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SNRLlin | gsocpm | SNRlout

SNR1l,ut = G1(SNR1;,)
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SNR2ou: = G2(SNR2;,)

FiG. 4.19: Définition de la fonction de transfert d’'un module SISO

SNR2
out in
\

N

SNR1

0.8~

—=— SISO CC

— SISO CPM, Eb/N0=0.67 dB

— SISO CPM Eb/N0=0.70 dB

— — SISO CPM Eb/N0=0.75 dB
T T T

0.7

I I T |
0.8 1.2 14 1.6 18 2

0.6
0 1
SNR1 SNR2
in out

FIG. 4.20: Diagramme de convergence d’une 3RC binaire, h=1/2, caéat avec le code (7,5)

Au début du @codage on suppose que tous les bits transmis onétaenprobabilé a
priori, ainsi la valeur initial de&5 N R1;, estégalea zero. Par contre, la valeur initiale de
SN R1,,, est fonction du rappork;, /Ny, plus peciement c’est une fonction croissante
de ce rapport comme c’est illutisur la figure4.20 On peut aussi remarquer que le
processus deatodage converge plus vite pour les valeurs plages duF,/No.

Une diminution duF, /N, en dessous d’un certain seuil, dit seuil deddage,&sultea
l'intersection des deux courbes. A partir de ce point d’intersection, le SE®hie plus
avec les igrations et les performances decddage ne s’ag@liorent plus néme pour un
entrelaceur de taille infinie. Les simulations pour une valeurgléV, = 0.4dB montrent
que, dans ce cas, le tunnel se ferme comme c’est #usir la figure4.21 Pour cette
valeur duFE, /N, on remarque que I8N R est majoé et il n'évolue plusa partir d’un
certain nombre d’&ration. Le processus décbdage converge alors vers un taux d’erreur
binaire non nul quand on augmente le nombre d&aitons. La valeur finale dliE B est
fonction duSN R au moment de la fermeture du tunnel. Dans le cas de la 3RC binaire,
h=1/2, concanrée avec le code (7,5) le seuil deabdage est voisin de65 dB, alors gu'il
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estde I'ordre de 1.05 dB dans le cas dé ' C avech = 1/2 concaérée avec le idme
code.
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FiG. 4.21: Diagramme de convergence d’'une 3RC binaire, h=1/2, c@rést avec le code

(7,5),Eb/NO = 0.4dB

Un autre outil d’analyse du processusritif consistex etudier I'évolution duSN R
apres le passage dans les deux SISO. Gatide est effece gacea la cefinition d’'un
facteur de bruit (ditNoise Figurg[25] par FF = SN R1,,/SN R2,,;. Vue que le SISO
CPM ne dispose d’aucune information a priori aebdt du processus decbdage la
valeur initiale du facteur du bruit eégalea zro. Cette valeur augmente ensuite avant
d’atteindre un maximum. En cas de convergence, le facteur du bruit diminue ensuite avec
les iterations traduisant I'aédioration duS N R en fonction des @rations. Dans le cas
contraire, le facteur de bruit contindeaugmenter avec leerations tout en ayant une
valeur tes porche dd. La figure4.22 montre I'eévolution du facteur de bruit pour la
méme forme d’onde consitee pecddemment et pour défentes valeurs di;, /Ny.

Application du diagramme de convergence

Le diagramme de convergence pétre utili€ pour analyser qualitativement certains
comportements du processus @éeadage #ratif dans diferentes configurations. Cepen-
dant, il est important de mentionner que lésultats d’analyse issus du diagramme de
convergence ne permettent pastddier le ble de la nature de I'entrelaceur. Dans une
premire €rie de simulation nous avons téae diagramme pour défents codes convo-
lutifs de rendement /2 concaérés avec la 3RC binairé, = 1/2. Le diagramme est
illustré sur la figuret.23

On peut lire sur les diffrents diagrammes que les codes ayant une faible longueur de
contrainte ont une plus grande vitesse de convergencelau du processus décbdage
(faible SNR). Ces codes pastent aussi un seuil deedodage qui est plus plus faible.
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FiG. 4.22: Evolution du facteur de bruit en fonction desrtions dans le cas d’'une 3RC binaire

avech = 1/2

Ce fait explique le &sultat troue sur la figurd.13ou le code (2,3) offre les meilleures
performances faible £, / N.
Pour des valeurs plusevees duS N R la situation est inveese, les codes ayant une lon-
gueur de contrainte pluseee offrent une convergence plus rapide. Par equent ces
codes vont atteindre de palier d’errearror floor) a un TEB plus faible. On peut conclure
aussi les codes ayant une longueur de contrainte gkwe recessitent un plus grand
nombre d’iErations pour assurer la convergence du processusabeldge.
Enfin, I'autre point importand évoquer est celui de I'allure de la fonction de transfert du
SISO du code convolutif qui devient Baire apés un certain nombre détations. On re-
trouve ici le esultat indigé dans 25] qui nous permet dcrire que pour les fortes valeurs
du SNR

SNR2u; = (dfree — 1)SNR2;,

Ou dy... est la distance libre du code. Les dées qui figurent dans le tabledul
confirment cette formule.

4.6 Conception d'une Forme d’Onde Adaptative

Dans le chapitr@, nous avons soulignla recessié d’'une forme d’onde adaptative
pour les futurs sysimes deselécommunications par satellite en bande Ka. Certaines so-
lutions existantes baes sur les modulations &aires onété rappetes dans le Bme cha-
pitre. La diversié des scemas CPM ainsi que leurs performances font que cette classe de
modulation constitue une alternative prometteuse pour la conception d’'une forme d’onde
adaptative. Les CPM offrent un jeu de pagtne qui permet de modifier les performances
de la forme d’onde d’'une maie plus souple que dans le cas d’une modulation classique.
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FiG. 4.23: Diagramme de convergence pour @8it#nts codes de rendement 1/2

Dans le schma de codage/modulation qui consiatla concanation grie d'une CPM
avec un code convolutif, les paraires susceptibles &re modifes pour la conception
d’'une forme d’onde adaptative sont :

— Le code Convolutif

L'ordre de la modulation

La réponse en &quencey(t)

La longueur de lagponse en &iquence.
— Lindice de modulatiorh

Dans une prengireétape, on s'iréresse seulement aux pakgtnes de la CPM. Rap-
pelons ici qu'une forme d’onde adaptative doit avoir plusieurs points de fonctionnement
qui permettent de compenser le plus dgihdations possibles tout en offrant une effi-
cacié spectrale acceptable. Le passage d'un mode (point de fonctionnémengutre
doit s’effectuer avec une comple&iminimale au niveau dedements de la chae de
communication.

Garder une structure et une compléxdu treillis de la CPM incharggs permet deeduire

la complexié de I'ogeration de switch entre les déffents modes. Sachant que le treillis
comportepM =1 états etp M transitions, la facon la plus simple de garder uriama
complexié consistex consi@rer un ordre de modulation constant et une longueur de la
reponse en &gquence constante. Nous pouvons ainsi modifieeg@mnse en fquence et
l'indice de modulation tout en gardant constant senaminateup. Cette contrainte n’est
pas tes enalisante puisque l'indice de modulation est le patenqui affecte le plus les
performances de la modulation. Dans un premier temps nous allons adoptépanse
en frequence en cosinus &lee. Cette eponse en &quence est plus plausible en pra-
tiqgue notamment grcea un niveau de puissance transmise hors bandegdiustique dans
le cas de la@ponse en &quence rectangulaire. Elle induit ainsi un niveau d’igienfice
plus eduit la rendant plus attractive lors d’'une communication multi-utilisateurs.
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Afin de lectionner une forme d’'onde efficace, nous avons cérsidlans notre
etude, trois sobmas CPM, une binaire, une quaternaire et une octale. Les performances
de chaque s@ma sontevallees pour diferents indices de modulation. Le gcha bi-
naire est la 3RC, comme nous l'avons vu dans le paragrdph8de ce chapitre, ce
sckema offre des performances en spectre et en puissance aggsegdantes. Pour les
sclemas d’ordre sugrieur, nous avonscare les CPMa réponse totales, car elles offrent,
en ¢erérale, une faible effica@tspectrale. Pour des raisons de compéexihe longueur
de eponse en &quence d&T a étt adopke dans les deux cas. Autrement dit, nous
avons ado la 2RC quaternaire et la 2RC octale, le codage @&detaint le codage de
Gray. Les trois sabmas en question ogté simuks avec le code (7,5) et avec une taille
d’entrelaceur da024. Le tableawt.3résume les diffrentes caraétistiques des sémas
consicerés avec les diffrents indices de modulation. Contrairement aux CPM binaires et

Schema Indices de modulation | pM*~1 | pM*
3RC Binaire 1/5, 3/5, 4/5 20 40
2RC Quaternaire 1/5, 2/5, 4/5 20 80
2RC Octale 1/8, 3/8, 5/8 64 512

TAB. 4.3: Difféerents schmas CPM consités pour la conception d’'une forme d’onde adaptative

guaternaires, les CPM octales offrent des performances en puissance accepgaides m
a faible indice de modulation, cette progé justifie, dans ce cas, le choix d’'un indice
de 1/8. D’'une manire gerérale, pour un @me indice de modulation, les performances
en puissance augmentent avec I'ordre de la CPM. Cette ptepiilustre I'interét du
schema octal puisqu’il permet d’adopter un indice de modulation encore plus faible of-
frant une meilleure effica@tspectrale. Par contre, les éatas octaux, et dans le cas d’'un
codage Gray, souffrent de la multitude des indices de modulat@stiaores B7], ces in-
dices offrent une mauvaise efficacn puissance. Dans le cas d’'une CPM octale avec un
codage de Gray, les indices en question sont du Byfpe[

he{l/3, /5, 1)7, 1>1}

Sur la figure4.240n peut remarquer que les CPM octadeadice nédiocre montrent des
proprietes de convergence assez satisfaisante€hutdlu processus de&cbdage. Ces
proprietes font que ces sémas offrent de bonnes performances dans la zonemdite

ter flow. Ce esultat aéte confirné par les simulations du TEB. Les courbes du TEB
montrent que ces sémas restent efficaces jusqu’a un taux d’erreur binairerigir
a1075. La concavié de la courbe du SNR relative un indice nediocre signifie que
cette courbe vaéressairement se croiser avec celle agésogu SNR du code convolutif
(courbe convexe). Cette intersection signifie que le taux d’erreur binaire final converge
vers une valeur finie non nulle. Ce fait montre que ce genre denszloffrira des per-
formances relativement@diocres dans la zone du TEB dite palier d’errerdr floor).
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SNR CPMout SNR CCin

— h=1/8
— h=1/5
— h=1/4
— h=2/7
— cC (7,5
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FiG. 4.24: Diagramme de convergence de la 2RC octale pougewdfits indices de modulation

avec un codage de Gray

En conclusion, I'adoption ou non des gchas octaux avec des indices de modulation
médiocres est fonction du taux d’erreur binaireéven sortie du @odeur. Elles ne sont
donc pas s attractives dans le cas d’une transmission d’'un contenu nadigna une
transmission sans erreur est requise.

L'autre difficulté relative aux CPM octales consisida complexié requisea partir du
moment @l des schmasa reponse partielle sont ad@st Les esultats des simulations du
taux d’erreur binaire, ainsi que I'efficaéispectrale de chaque forme d’onde sont némntr
sur la figure4.25

A faible E,/N,, le sclema binaire est bien plus gressant en termes d'efficazit
spectrale et complexit Méme si les performances en puissance sont presguealentes
aun TEB del0~?, les sclemas quaternaires et octaux sont plus performantss TEB
plus faible. La courbe &volution duTEB a faible £,/ N, est plus raide dans le cas
des CPM non binaires. Il est important de rappeler ici que dans le cas de la CPM octale
nous disposons d’une marge supentaire en puissance puisque I'indice de modulation
maximale que nous avons consig n'est que dé /8 alors qu'il vauth = 4/5 dans les
autres configurations.

Méme sil'interpolation ligaire entre les diffrents points n’est pas parfaitemeatifiee.
Il est possible de dire que pour les valeurs moyenne&,dW, le sclema quaternaire
offre une meilleure efficadten spectre. L'adoption d’'un indice de modulatiorendura
h = 1/5 améliore I'efficacié spectrale de la forme d’onde. Cependant, les performances
en puissance commencense @grader rapidement, et le gain obtenu en bande passante
ne justifie pas cetteatjradation. Par exemple, la 2RC quaternaire avec un indice de mo-
dulation = 1/8 nécessite 8.1 dB pour un TEB dé—3, I'efficacité spectrale est de 1.14
bits/s/Hz. Le Scma quaternaire est ainsi moins performant que leérsehoctal puisque
ce dernier gcessite 5.6 d& un TEB del0—° tout en offrant la rdme efficaci spectrale.
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FiG. 4.25: Performances en spectre et en puissance de quelquésasiCPM et pour difents

indices de modulation. Taille entrelaceur 1024, &#tions, Code (7,5)

D’une manere ¢gerérale, la 2RC octale contin@eoffrir une haute efficadtspectrale avec

des performances en puissance acceptabdsserpour des és faibles indices de modu-
lation. Cette propété rend le scéma octal plus irtressant pour les forts rappofs/ Ny

ou encore lors des conditions de propagation favorables car il permet d’obtenir une haute
efficacie spectrale. Lirérét se justifie encore plus sachant que le point de fonctionne-
ment nominal correspond aux conditions de propagation favorables. L'iangmnt de ce
sclema se @sume essentiellement par la grande com@exatuise par le processus de
décodage.

Il estévident que la conception d’'une forme d’onde adaptative qui adopte éensch
le plus optimal en terme de performances pour le€difites conditions de propagation
est pratiquement iealisable. Ce fait se justifie par la grande compéexriiquise, puisque
la structure du&cepteur varie remarquablement d’'un &claa I'autre. Le choix final
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est fonction des objectifs du sgshe. Le scBma binaire est plus iatessant si le cere

de complexié, et donc le cot du ecepteur est consie comme crigre prioritaire. Le
schema octal est, par contre, plus attractif si on veut obtenir une meilleure exploitation
des ressources spectrales. La 2RC quaternaire constitue une solutiodisérerentre

le sclfema binaire et le sé@ma octal.

Amélioration de l'efficacité spectrale

L'adoption d’'une forme d’onda haute efficaci spectrale est un facteuégbour le
suc@s des futurs sysines satellite de transmission des applications méttimmen bande
Ka. Dans notre contexte, I'utilisation d’'un code convolutif de rendement 1/2 entrave la
conception d’une forme d’onde qui offre une haute cagaodur le systme. Des codes
avec des rendements @ueurs et qui offrent aussi des performances en puissance accep-
tables doivenétre utili®s. Malheureusement, le &rha de codage dont nous disposons
n'est pas favorabla I'application d’une technique de poin¢onnage efficace. En effet, lors
d’'une concatnation grie de deux codes convolutifs, le processus de poingonnage s’'ap-
plique toujours au code interne. Dans le cas d’'un module de codage CPM il est impos-
sible d’appliquer un processus de poingonnageivalent. D’une part, et contrairement
a un code convolutif, les sorties d’'un modulateur CPM sont des signaux continus et |l
n'est pas possible de les transmettre partiellement. On est alors rameddraogmettre
'impulsion en totalié soita ne pas la transmettre. D’autre part, la contrainte de cor#inuit
de la phase du signal transmis fait que I'impulsion transraise instant7" dépend de
celle transmisa l'instant(k — 1)T'. La suppression d’une ou de plusieurs impulsions fait
perdre au signal transmis la progie de continué de phase d’ou une augmentation de
son occupation spectrale.
Le poinconnage du codeur externe ne constitue pas une alternative efficace, dans ce cas,
les bits poinconés en sortie du codeur ne passent pasavers le codeur CPM. Par
congquent le @codeur CPM ne peut fournir aucune information reladiees bits qui ne
profitent donc pas du processus deaddage #ratif. Ce fait limite fortement les perfor-
mances en puissance de la forme d’'onde. lessiltats des simulations confirment bien
le mauvais comportement d’une telle technique de poingconnage. Cependant, nous avons
remarquer suita des simulations du TEB, que pour des codes de rendement 1/2, les per-
formances sont meilleures pour les coddsngueur de contraintde\ee.
Faute d’'un processus de poingconnage efficace, et poéliaer I'efficacie spectrale de
la forme d’onde, nous avons adépties codes authentiquesdther codesde rende-
ment su@rieursa 1/2. Comme nous 'avonséj vu, les CPM d’ordre s@ieur offrent
une meilleure efficack spectrale que les semmas binaires. Il est donc plus naturel de
consicerer ces sadmas si nous cherchoasconcevoir une forme d’onde avec une haute
efficaci€ spectrale. Malheureusement, les nouveaux coéesssitent une complegit
largement sugrieurea celle du code (7,5). Il reste aloas\érifier si le gain obtenu en
efficacié spectrale permet de justifier cette compkestippémentaire.
L'utilisation du vrai code convolutif au lieu du code poin¢g@rend plus complexe la
conception d’'une forme d’onde adaptative avec un taux de codage variable. Ainsi nous
sommes ramed¥sa adopter un seul taux de codage durant toute laadde la transmission
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te 'adaptativie est ass@e gacea la modification de l'indice de la modulation. Malheu-
reusement, les codes ayant un fort rendement et qui offrent de bonnes performances en
puissance @cessitent une grande compléxiPar exemple, le code de rendement 4/5 et

de longueur de contrainte 2 contient@iits et 256 transitions tout en ayant une distance
libre ds... = 3. Le code de rendement 2/3 de longueur de contrainte 3 est un code at-
tractif. Le treillis asso@a ce code contient 1&tats et 64 transitions, la distance libre du
code est de 5. Ce codecie tesé avec des CPM octales et quaternaires. essltats des
simulations sont illusés sur la figurel.26 Sur la figure on peuxé&tuire que les perfor-
mances des CPM Octales et Quaternaires pour des points de fonction@eizmiblegs et
moyensEb/ N0 sont assez proches. Par ceggent et pour des arguments de compéexit

la CPM Quaternaire est plus avantageuse dans ce cas. L'avantage de la CPM octale est
d’offrir une haute efficacé spectrale lors des conditions de propagation favorables.
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FiG. 4.26: Performances en spectre et en puissance de quelquesiashCPM et pour défents

indices de modulation. Taille entrelaceur 1024, &&tions, Code de rendement 2/3, dtats
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4.7 Performances en Mode MF-TDMA

4.7.1 Presentation et moale

Afin d’augmenter la capad@tdes futurs systmes de communications spatiales, les
nouvelles grérations de satellites offrent une couverture multi-faisceaux. Ce type de
couverture permet une exploitation plus optimale de la puissance dispaniided du
satellite. Le satellite transmet le signal seulement vers les zones céasamliorant
ainsi le bilan de liaison. Ce type de couverture permet auséuldlisation de fequence
(frequency re-ugequi consistea I'exploitation multiple d’une seule équence sur des
faisceaux diférents.

Dans ce contexte de couverture multi-faisceaux agatlisation de fequence, les lobes
principaux d’'un faisceau peuvent interér avec les lobes secondaires d’'un autre faisceau
opéranta une n&@me féquence. Ce type d'intenfences est dit integfences intra-canal
(Co-Channel InterferengeEn pratique, on arrive souveatéduire le niveau des signaux
interferant en optimisant I'allocation de€fjuences aux défentes zones de couverture.
Ces interérences ne seront pas cor@sébs dans la suite de ce manuscrit.

Afin de partager les ressources spectrales et temporelles entre &erdif utilisa-
teurs, la technique MF-TDMA est ad@at comme solution d’aés multiple. Le canal al-
loué est divig en plusieurs sous bandes dont chacune es@atiiar plusieurs utilisateurs
mais d’'une marire non simultade. Chaque utilisateur dispose d’'un intervalle de temps
pendant lequel il peut communiquer avec le satellite. L'utilisation de plusieurs porteuses
pour une transmission sur un seul cargadulte ecessairemerd des interences entres
les differents signaux transmis dans des sous canaux disjoints. Ce type diieneds
est dit interérence inter-canalriter-Channel Interferenge Dans ce cas, le niveau des
interferences est fortemenépendant de I'allure du spectre du signal transmis et de I'es-
pacement entre deux porteuses adjacentes. Un intervalle de gar@trpeuntroduit pour
réduire I'effet des canaux adjacents.

Au niveau du eécepteur, le signal multiplex reclegrit commeetant la somme d’un si-
gnal utile et d'un signal integrant. On suppose que les éifénts signaux transmis corres-
pondenta des gquences transmises gmkndantes. Les signaux intdint arrivent avec
un retard de phas# un retard de propagation aléatoires et indpendants. lls ont une
amplitudeo; relativement au signal utile. Deux porteuses adjacentes gpaggs d’'un
intervalle de fequenceAf, le signal multiplex peut ainstre moelise par I'equation
suivante :

s(t) = \/@cos (27 fot + @(a, (t))) + n(t)
\/ﬁ26005 Q2 (fo+iAf)(t—7) + ¢ (a;,t —T)+6;)

i=kq

i#0
En mode multi-porteuses, le niveau des irgezfices est directemeng & I'espacement
entre les porteuses adjacentes. Un fort espacement permeduieerle niveau des in-
terferences mais ilégrade aussi la capaeiiotale du systme. Un faible espacement entre
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porteuses quand lui, permet une augmentation de la cagad systme, par contre |l
dégrade la qual@ du signal affectant ainsi le bilan de liaison de chaque utilisateur ce qui
résultea une baisse de la disponib@itiu systme. Le niveau des inténfences devient

plus important si la porteuse utile subie unéattation par rapport aux autres porteuses.
Cette situation est possible dans le contexte d’'une transmission en bande Ka, notamment
a causes des conditions de propagations qui sont assez rigoureuses et qui peuvent varier
d’une utilisateua un autre. Dans certains cas éxties, une interruption du service peut

étre cause par les inteérences avec les autres utilisateurs. Il est important de souligner
ici I'int érét du choix du scbmas CPM pour diminuer le niveau des inéeeinces. Ce fait
constitue la principale motivation de I'utilisation des CRINEponse partielle et avec une
réponse ne frquence en cosinus &lee.

4.7.2 Performances en mode multi-porteuses

Le but de ce paragraphe esédaluer les pertes en puissarceause des intérfences
induites par les canaux adjacent§][ La dégradation estvallee dans le cas d'une 2RC
octale et une 2RC quaternaire et pourd@liénts indices de modulation.

Environnement de simulations

Nous avons vu d’ags les esultats des simulations que les CPM quaternaires et oc-
tales adopies ci-dessus sont plus attractives que l&sehbinaire d’'une point de vue
performances en spectre et en puissance. Il sera al@®essant d@valuer leurs per-
formances en j@sence d’autres porteuses adjacentes, et d'unezmegpius @rérale de
savoir le quel de deux sémas offre une meilleur&sistance face aux intérences.

Désormais, pour des raisons de simpéicitn fait I'hypotlese que les diffrents utili-
sateurs adoptent ledme scekma CPM et qu'ils transmettent unéme puissance. Lors
des simulations on consite seulement le cas de deux porteuses sapghtaires en plus
de la porteuse utile. Ce choix se justifie par le fait que les deux porteuses adjacentes sont
celles qui contribuent le plus dans le signal inkeait. Le signal recu peut alorestire :

s(t) = \/?cos (27 fot + p(a, t)) + n(t)
+ \/?COS(?W(fO'f'Af)(t_TI)+90(Ql7t_7-1)+91)
+ \/? cos (21 (fo = Af) (t = 72) + ¢ (a5, — 72) + 02)

Ou 64, 6, sont deux phasesédtoires danf) 2r| et 1, 7, sont deux retards @htoires

dans[0 7. Une allure du spectre du signal regu est illastsur la figuré.7.2dans le cas

d’'une CPM quaternaire (2RC, h=2/5) et d'une CPM octale (2RC, h=1/5). L'espacement
entre les deux porteuses adjacentesegala la bande spectrale bi&tle occupe par
chaque signal (pas d’intervalle de garde entre porteuses adjacentes). Il vaut respective-
mentA fT, = 1.11 et A fT), = 1.25.
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Quatemary 2RC h=2/5 AfT,=1.11 Octal 2RC h=1/5 AfT,=1.25
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FIG. 4.27:Allure du spectre d’'un signal CPM en mode multi-porteuse, cas d’'une 2RC quaternaire

et une 2RC octale

Simulation du taux d’erreur binaire

Dans les pren@res simulations, nous avons cors@les CPM quaternaires et octales
du tableawd.3. L'espacement entre porteuses adjacenteggatexactemerd la bande
a 99% occupe par le signal CPM. La taille de I'entrelaceur est toujours de 1024 bits
de code, le code convolutif est le code de rendement 1/2 (7,5). Le taux d’erreur binaire
est dong apes 6 ierations. Les performances desé&tlas quaternaires et octales sont
montées respectivement sur les figude8et4.29

BER Performances of Quaternary 2RC In Multi-User Communication
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FiG. 4.28: Taux d’erreur binaire d’'une 2RC quaternaire ergsence de porteuses adjacentes

Selon les esultats on peutétiuire que globalement la 2RC quaternaire offre une
meilleure Esistance face aux intérences que la 2RC octale. Cependant, dans les deux
cas, les sabmas avec un faible indice de modulation sont plus sensibles auéneteces



82 CHAPITRE 4. DECODAGE ITERATIF ET APPLICATION AUX CPM

BER Performances of Octal 2RC In Multi-User Communication
T T
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FIG. 4.29: Taux d’erreur binaire d’une 2RC octale enggence de porteuses adjacentes

gue celles ayant un indice de modulation pese. La cegradation est de I'ordre de 0.25
dB pour la 2RC quaternaire avec h=11BHB = 10~°), elle atteint 1 dB dans le cas de la
2RC octale avec h=1/8. Laédradation peuktre consiéree comme agligeable dans le
cas des sd@mas avec un indice de modulation moyere@e.

Il est clair qu'une perte aussi importante dans le cas d’un faible indice de modula-
tion est intokrable, il est alors @cessaire de condrkr un espacement entre porteuses
plus important pouré&duire le niveau des inté&fences. La figuré.30illustre la perte en
puissance en fonction de 'espacement entre porteuses dans le cas de la 2RC quaternaire
h=1/5 et la 2RC octale avec h=1/8, |é&sultats sont dor&s pour un TEB d&0—°. L écart
entre deux porteuses adjacentes est dartativement la bande occlge (cfinition a
99%) par le signal utile, née Byy. Dans le cas de la CPM octale on remarque que pour
compenser une perte de 0.85 dB due aux iaterfces, nous devons sacrifieepde 18%
de la bande passante. Dans le cas d’'une la 2RC quaternaire nous devons sacrifier 13% de
la bande passante pour compenser 0.3 dB dgeatation peldtre plus consguente si la

porteuse utile subie une attuation par rapport aux autres porteuses.

4.8 Conclusion

Dans ce chapitre, les principes des processugdedhge #ratif ontéte rappeds. La
forte analogie qui existe entre un modulateur CPM et un code convduatifsif a permis
d’appliquer ce type de processus dans le cas d’'une CPM @éeatn érie avec un code
convolutif non Ecursif non sygmatique. Diférents scemas CPM onété consi@rés lors
des simulations, le€sultats ont monérles bonnes performances d’un tel processus de
codage.

Nous avons aussi vu que la conception d’une forme d’onde efficamesaite la prise
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FiG. 4.30:Pertes en puissance en fonction de I'espacement entre porteuses adjacentes. Cas d’'une

2RC quaternaire, h=1/5 et d’'une 2RC octale h=1/8

en consiération de plusieurs paratnes tels que les performances en puissance et en
spectre, la complex@t ainsi que laé&sistance face aux intérences. Tenant compte de
toutes ces contraintes, ureponse en fquence en cosinus &lee aéte adopée. Meme

s'ils offrent une complexé relativement&duite, les CPM réponses totaldifll responsg

ne sont pas &s attractives d’'un point de vue effic@&#pectrale. Dans le cas d’'une CPM
d’ordre sugrieur, une longueur de I&ponse en &quence swrieurea 27 requiert une

tres grande complexat Par consquent uneé@ponse en fquence de longuegf’ consti-

tue le meilleur compromis.

Les fesultats des simulations ont mantjue les sodmas quaternaires et octaux sont
plus attractifs que le séma binaire d’un point de vue performances pour les moyennes
et fortes valeurs div,/N,y. Les sci@mas binaires sont plus performandefible £, / Ny,
et vu leur faible complex ils sont nettement plus irtessantes lors des conditions
de propagation &favorables. Les CPM d’ordre seipeur sont plus ada@es aux com-
municationsa haute efficacet spectrale, les sémas octaux sont particaliement plus
interessants. Par exemple, la2RC, h=1/9, permet d’offrir une effecsioitctrale de I'ordre
de 1.65bits/s/H z lors de la conc&nation avec le code de rendement &/B6états, un
taux d’erreur binaire d&0—° est obtenu pouk, /N, = 8.5d B. Toutefois, les CPM octales
souffrent d’'une complexd largement sugrieurea celle requise par les semas d’ordre
moinsélewe. La question de complekiest tes critique dans ce contexte car il s’agit d’'un
récepteur bord.

Concernant I'adaptativét nous avons vu qu’une forme d’onde adaptativeebasur
le changement de l'indice de modulation constitue la solution la plus attractive. La seule
condition consisteéd adopter des indices de modulation ayant w@ma énominateur.
Ainsi le passage d’'un séimaa un autre ne&cessite que le changement des filtres aapt
ainsi que quelques doéas internes awecepteur. Il est aussi possible de modifier la
réponse en frquence sans aucune complextippémentaire.
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L’ évaluation de performances de quelques CPM en mode de communication multi-
utilisateurs a moné& que la 2RC octale est plus sensible aux igterices que la 2RC
guaternaire. Nous avons aussi mérue les CPM ayant un faible indice de modulation
(donc une bonne efficaéitspectrale) sont affemts davantage. Par exemple, la perte est
superieurea 1 dB dans le cas de la 2RC octale avec un indice de modulation h=1/8. Un
intervalle de garde entre porteuses adjacente®tieitajoué afin de limiter les pertes en
puissance. Malheureusement, cette solution induit wggatiation de I'efficaci spec-
trale de la forme d’onde et diminue donc I'amét de ces s@mas.

Enfin il est important de signaler I'incoémnient majeur du sé&ma de codage ada@pt
qui consistea I'impossibilitt d’appliquer un processus de poingconnage efficace. Nous
étions ainsi ramemna adopter les codes authentiques pouelérer I'efficacié spectrale
de la forme d’onde. Ce fait induit deux incamients majeurs, le premiétant la com-
plexité requise par le nouveawcbdeur. Le second est danpar la quasi impossibiét
d’adopter un taux de codage variable pour la conception d’une forme adaptative. Rappe-
lons aussi qu’un gain sugahentaire en puissance pétite obtenu dgrcea I'optimisation
de I'entrelaceur, ce gain est souvent voisin de 0.25 dB.



CHAPITRE 5

Emetteur et Récepteur de Sighaux CPM

5.1 Introduction

Le terminal utilisateur est uglement essentiel pour le swscdes futurs sysines
de €lecommunications par satellite en bande Ka. La production des terminaux sur une
grandeéchelle impose une complegiet un cat de production relativement bas. La fa-
cilité de linstallation, I'ergonomie ainsi que l'utilisation des terminaux constitue aussi
un point important dont il faut tenir compte lors de la conception du terminal. Plu-
sieurs firmes domMIERA etRaytheonont produit des terminaux compatibles DVB-RCS
opérant en bande Ka, ces terminaux sont corisitdfune uni interne (Indoor Unit) et
une unié externe (Outdoor Unit). La seconde @niepesente essentiellement le dispo-
sitif HF d’émission /eception oprant en bande Ku ou Ka. L'uitinterne s’occupe des
fonctions de @modulation/modulation,&todage/codage eédompression de doass.
La liaison entre les deux ugis est souvent effede en bande L via un cable coaxial.

La conception d’un terminal utilisateur dans le cas d’'une modulation Céddssite
une plus grande complegijue dans le cas d’une forme d’ondechire classique. Il est
important de rappeler ici que seule la paémission CPM est iggiee au niveau du termi-
nal utilisateur. La liaison satellite vers termir@hnt effectée gacea un autre standard,
probablement le DVB-S2. Dans un contexte de satellite avec traitement badefaion
des signaux CPM s’effectue au niveau du satellite.aché de synchronisation des si-
gnaux CPM, notammeiat faible rapport signal sur bruit, est en particulier plus complexe
a cause de la forme de I'impulsion qui vadéehaque instaritT’. Concernant I'adaptati-
vité, le passage d’'un mode (forme d’onde)n autre suit@ une variation des conditions
de propagation doit s’effectuer d’'une mare transparente et avec une compégit un
temps de transitioreduits.

Ce chapitre est consdga I'eétude du terminal utilisateur (parenetteur) ainsi que le
récepteur CPM embar@a bord du satellite. On s’iatesse particidirement aux aspects
structure, complexi@ et adaptativé. Les @tails relatifsa I'expression et la forme du
signal ainsi que le processus decddage ongté traies dans les chapitr@set 4.
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5.2 Emetteur CPM

Dans ce chapitre, nous adoptons lénmes notations que dans le chap@iree signal
CPM analogique, normaks pésenta la sortie de Emetteur peut gcrire sous la forme :

s(u, t) = I.(t) cos(2m fit + o) — Qe (t) sin(27 f1t + ¢o)

A un instantt tel quenT < t < (n+ 1)T, n < N, les termes en phade(t) et en
quadrature).(t) rep®sentent les composantes du signal en bande de base et peuvent
s’écrire sous la forme :

I.(t) = cos(f(u,t)+6,)
Qc(t) = sin (0 (u,t)+6,)

O(u,t) est la phase en sortie du modulateur qui est fonction/degrniers symboles
transmisu,, 711, Un_r.42, ..., U,_2, U,_1. L& phasd, repesente ketat de phase du mo-
dulateura I'instantnT", elle peut prendrg valeurs possibles.

D’apres Rimoldi €], le modulateur CPM en bande de base vt cecompoé en la
concaénation &rie d’'un codeur de phase et un modulateur saasaire. Le codeur de
phase permet de calculeétat du modulateug savoir le vecteur :

(9717 Up—L+1) Un—L+2; - -+, Up—2, unfl)

Le modulateur sans @moire produit, en fonction deétat du modulateur et du dernier
symboleémisu,,, une impulsion continue sur la dee d’'un symbole. On rappelle ici gu'il
existepM* formes d’impulsion diférentes sur chaque voie. Les impulsions transmises
sont de la formeos(6,, + 0(u, t)) sur la voie en phase, et de la formie(d,, + 0(u, t)) sur

la voie quadrature.

Une solution pour lagrération des signaux CPM en bande de base corssstesi@rer

un Look up Tablequi permet d’associer deux impulsions (en phase et en quadrature)
chaque vecteur en sortie du modulateur de phase. Cette solatiesgite alors le stockage
de 2pM* impulsions diferentes. Erecrivant les composantes en phase et en quadrature
sous la forme :

I.(t) = cos(6,)cos(f(u,t)) — sin(b,) sin(f(u,t))
Q.(t) = sin(h,)cos(6(u,t)) + cos(h,)sin(f(u,t))

Nous pouvons stocker seulementéetantillons des fonctions dodes pasin(d(u, t)) et
cos(f(u, t)). La combinaison de c&hantillons avec les valeurs d&(6,,) etsin(6,,) per-
met de @rérer toutes les formes possibles du signal macessite seulement le stockage
de2M* impulsions. La @rération d’'une pulse continue dans le temps est eféectiaice

a un filtrage passe bas deshantillons obtenus. Le nombre dashantillons Bcessaire
pour stocker chaque pulse est fonction de la CPM, sa valeur n’estgsadavee. Dans
nos simulations, 2 4échantillons permettent d&ggerer le signal sans aucune perte.
Cette architecture est illugte sur la figures.1 Elle permet de &duire la taille de la
mémoire requise par un factepr En plus, cette solution fait que cetteémoire est
independante de I'indice de modulation.
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FiG. 5.1: Structure grérale d’'unémetteur CPM

Les signaux obtenus en bande de base sont ensuite transmis sur deux porteuses ortho-
gonales. Rappelons ici que laebmposition de Rimoldi[6] est utilisee et par corexjuent
la frequence porteuse dditre cecake par rappord la frequence de basg suivant la re-
lation5.10u 7" repesente la due d’'un symbole.

Ji=Jo— w (5.1)
La nouvelle fequencef; est ainsi fonction de l'indice de modulation et dabit sym-
bole. Cependant, le spectre du signal transmis reste toujourg eembur de la Equence
fo quelque soit les parastres de la forme d’onde. Modifier les parines de la forme
d’onde ne @cessite pas une compléxguppémentaire au niveau de la synchronisation.

5.3 Récepteur des signaux CPM

Dans ce paragraphe on suppose que le signal recu est parfaitement sygé¢lmonis
s’interesse ainsi alecepteur CPM cdirent. La complexé du €cepteur constitue tou-
jours un aspect &s important abokl par plusieurs travaux. Des structures éeepteur
simplifiees mais sous optimales @&# propoges p0, 29, 24, 32).

Dans B3], Laurent a propds une @composition d’'un signal CPM binaire sous la
forme d’'une somme finie de modulatichsmplitude d’impulsion (MAI). Le signal CPM
s’écrit ainsi

Ko—1i=N

s(u,t) = > > buCi(t —iT)

k=0 =0

C,, est une impulsion de longueur finie, le nombre total des impulsionsigut 21,

En géréral, I'impulsion d’ordre0, a savoirCy(t¢) contient la contribution majeure dans

le signal original. Une bonne approximation du signal original est souvent obtenue en ne
consicerant que les deux ou trois preanes impulsions.

Les €£quence$,; sont directement éiesa la £quence transmise, cettémbndance est
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FIG. 5.2: Structure globale d’'un&cepteur CPM avec filtres addgst

non linéaire. L'autre point qu’il faut mentionner est que l&xgenced,; ne sont pas
statistiquement ingpendantes.

L'approximation des modulations CPM par une somme finie des modulations MAI
linéaires a permis de concevoir des structuresédepteur sous optimales mais moins
complexes dans le cas d’'une CPM binai#&][ Mengali etal. ont propog& dans $6] une
géréralisation de la@&composition de Laurent dans le cas d’'une CPM non binaire. Cola-
volpe [24] a utilisé cette gréralisation pour proposer une structure doapteur dans le
cas d’'une CPM M-aire.

Malheureusement, laédomposition de Laurent n’est pagdrutile dans le cas d'une
concaénation &rie d’'une CPM et d’un code convolutif dans un processuséadedage
iteratif. En effet, les coefficients, assoces aux diferentes impulsionsapendent d’'une
manere non lircaire des symboles transmis. Ce fait ne favorise pas le calcul d’une pro-
babilite asso@&e aux symboles transmaspartir des probabilés relatives auk;,.. Grace

a |'écriture lireaire du signal CPM, lagtomposition de Laurent est souvent aéedbrs

de la synchronisation des signaux CPM][

La réception cobrente des signaux CPM comprend émaral deuxétapes princi-
pales, le filtrage adaps et le @écodage. Dans ce paragraphe nous nowsdasons
I'architecture d’'un ecepteur CPM avec un processus éeatlage #ératif tout en tenant
compte de I'aspect d’adaptatigitiu €cepteur aux paragtres de la forme d’onde ad@&gt
par 'émetteur. Une architecture globale @eepteur est propés sur la figuré.2

5.3.1 Mockle du signal

On notey(t) le signal reca I'entrée du ecepteur. Ce signal est, dans le cas d’un canal
gaussien, la somme du signal utile et d’un bruit blanc additif gaussgigrsoit :

y(t) = s(u,t) +n(t)
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La densié spectrale de puissance du bruit canal estéatigae par :

Su(f) =20

Ou B est la bande &quentielle alloge avecf; >> B. Le bruit du canal peuétre
mocklisé par la somme de deux composantes en phase et en quadrature suivant I'ex-
pression suivante :

h=B/2<|fI<fi+B/2

n(t) = X (t) cos(2m fit + o) — Y (t) sin(27 f1t + o)

X etY sont deux processus gaussiergatdires en bande de base,@pdndants et gaus-
siens. Ces deux processus pmEnt la néme densé spectrale de puissance soit :

Sx(f)=Sv(f) =2 —BJ2<[<B/2

5.3.2 Filtrage et calcul des ratriques

Le signal recu est d’abord figrpar un filtre de &ception, il est ensuite converti en
bande de base. Sans perte éeggalite la phasey, est cesormais suppéeégalea zro.
Les composantes normaliss en phase et en quadrature du signal recu en bande de base,
notees respectivemenit(t) et@,.(t) sont dones par Equation suivante :

I(t) = cos(0(u,t)+6,) + X(t)
Q-(t) = sin(0(u,t)+6,) +Y(t)

La premereétape consista projeter le signal recu sur unénmode symbole sur I'espace
signal ¢geréré par les diféerentes impulsions transmises. Cettéragion s’'effectue en fil-
trant le signal recu par les filtres adapiaux diferentes impulsions transmises. Cette pro-
jection permet, entre autre,&iminer la contribution de la composante du bruit en dehors
de I'espace signal. Il existeM/* impulsions diferentes sur chacune des voies en phase
et en quadrature. Ainsi, le signal recu sur ugeigde symbole est d’abord ré&gmengé par
deux vecteurs chacun de tai@/”. Ces deux vecteurs sont com&pour produire un
vecteur de taille@ M/ ”. A l'instant kT la composante d’ordrg 1 < i < pM*, du vecteur
coordones, nct r,(t), est donie par I'expression :

(k+1)T

(i) = /k L.(t) cos(0(i, t — kT) + )

T

(k+1)T R
— / Q. (t)sin(f(a,t — kT) + 6)
kT

Ce calcul est effecipour toutes leg valeurs possibles deétat de phasé et les M~
valeurs possibles de Les coordonaes obtenues permettent de calculer &rique de
chaque transition dans le treillis. Lesetriquesélementaires peuverdtre interpetees
commeétant le ésultat de I'intercolation entre les composantes en phase et en quadra-
ture du signal recu et une impulsion temporelle decddr. Les differentes impulsions
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sont donies paros(6(a, 7) + ) etsin(6(i, 7) + 6).

Le vecteurr, peut aussétre obtenu, d’'une magie équivalente, en consgdant la sortie
de2p M filtres adapéséchantilloniees toutes les secondes. Le€ponses des difents
filtres sont ada@s aux diferentes impulsions en phase et en quadratures transmises.

Désormais, et pour des raisons de simgdiciin travaillera dans le domaine com-
plexe, les oprations de filtrage et de calcul degtmques sont effecées dans le corps
des complexe€. On consi@re un banc deM?’ filtres adapés dont les@&ponses sont
adapées aux diferentes impulsions susceptible€lé transmise. Ces impulsions sont
notes{¢,, ¢, --- , ¢,nr}, €t Secrivent sous la forme :

¢:i(T) = exp (—j (ék—l—Q(Q,T—T))) 0<7<T

La sortie (complexe) de ce banc de filtr@aun instanttT” sera toujours néer,. La
métrique d’une transition: est donie par la probabilé conditionnelle du signal recu
sachant:.

p(rg|z) ~ exp (— (re —m) At (ry, — m)*) (5.2)

Le vecteurm repfsente la moyenne de la variable gaussignple) et A sa matrice de
covariance qui est syatrique et positive. En supposant que la transitioen question
correspondh I'impulsion ¢;, avecl < 15 < pM?’ alors le vecteurn et la matriceA sont

calcuks de la fagon suivante :

T
m(i) = / bo()Gi(T)dr 1< i< pM*

T
A j) = No / (Mo (Pdr 1< i,j < pM*

sachant que toutes les impulsiafysont le mréme module, la @trique peutre calcuke
comme suit :

p(relz) ~ exp (2Re(rk/\’1m*))

Réduction du nombre des filtres adapés

En réalite, 'ensemble des impulsiors peutétre divi€ enM’ sous-ensembles conte-
nant chacum impulsions qui ne difirent que par la valeur de la phasé.es impulsions
appartenara une néme classe sont c@lees d’'une facon&terministe (proportionnelles).
On peut ainsi montrer que les filtres apparterdame néme classeéhiculent exactement
la méme information, il suffit alors de con&rckr une seule impulsion par classe pour
projeter le signal recu. Dans ce cas, la matricest definie positive et donc inversible.
Ainsi, M* filtres suffisent pour obtenir uneétrique suffisante sans aucur@gdadation
des performances. Comme on peut le voir, le nombre des filtesssaires peut prendre
des valeurs asségeees @s que des sémas CPM non triviaux sont ad@st Il est ainsi
nécessaire de trouver une technique qui permetdeire le nombre des filtreg€nessaires
d’'une manére efficace. La thode adojate aéte propoge par Mogyvist et al 41].
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Consicerons le vecteur, a la sortie du banc de filtr& un instan&7’, ce vecteur est
gaussien, sa matrice d’autocelation est nd@te A, elle est hermitienne et donc diagonali-
sable et peut seedomposer sous la forme :

A= PAy PT
Ou A, est une matrice diagonale :
Ag = PTAP: diag()\o,)\l,...,/\]\/o)

Les\; sont les valeurs propres deet P une matrice orthogonale, satP? = 1.

Maintenant, consierons le vecteur, donré parr;, = Pry. Par lireari€, ce vecteur est
gaussien et sa matrice d’autod@ation esegalea A, ce qui signifie que les composantes
de ce vecteur sont ighendantes @torélées). Dans la pratique, le vecteyrpeutétre
obtenu en filtrant le signal la sortie du filtre passe bas par 'ensemble de filtres images
des filtres de dpart par I'application libaire assoée a la matriceP. Les differentes
impulsions assoées au nouveau banc de filtres sont daaspar :

(1, P, -+ hage) = Py, d2 - dpge)”

L'int érét de ces nouveaux filtregside dans le fait qu'ils soneédorreés mais surtout que
l'information utile est essentiellement contenue dans la sortie dasiféiible nombre de
filtres qui correspondent aux valeurs significativesxiegn effet, en pratique, la majogit
des)\; sont tes proches de&zo et leur contribution dans laétrique de la transition est
tres faible. La @duction du banc de filtre s’effectue alors en omettant les filtres qui leurs
sont assoés. Le criere de 8lection consisté ne pas tenir compte des filtres dont la
valeur propre assaee\; est tes faible devanb,,,,, = max (A\g),cpcpsz

Ai
)\max

Exemple : La 3 RC binaire, h=1/2
On consi@re la CPM binaire3RC avec un indice de modulation = 3. La figure5.3
montre les éponses impulsionnelles des filtres @palrt (parties en phase et en quadra-
ture) ainsi que les nouveaux filtres @sreduction qui permettent d’engendrer quasiment
le meme espace signal. Dans ce cas, les valeurs propres telleg(iqﬁyeg 103 sont
négligees. Comme c’est indigusur la figure5.3, on passe d'un ensemble 8diltres a
3 filtres. La matrice de cogélation des di#rentes sorties du nouveau banc des filtres est

donrée par :
14.545 0 0
R = 0 1.407 0
0 0 0.0456

On retrouve ici le fait que les défentes sorties sont congdément écorrélees. On re-
margue aussi gu’une grande partie dérergie du signal est transmise par la prénai
impulsion. Pourevaluer les pertes, on a com@alia puissance des dififentes impulsions
qui gérerent I'espace signal avant et a® eéduction. Ces puissances sont&ex res-
pectivementy; et E,. Cette perte n’est pasés significative compée au gain d a la

<e



92 CHAPITRE 5. EMETTEUR ET BCEPTEUR DE SIGNAUX CPM

0 02 04 06 08 1 ) 02 04 06 08 1 0 05 1

FiG. 5.3: Reduction du banc de filtres pour la 3RC binaire h=%/2; 1073

réduction de complexat

pMT
By = ) M\=16
k=0

Nyed

Ey = ) X =15.9976
k=0

La perte normalise AE peut sécrire :

E, - Ey

= 1.5107*
E,

AFE =

En geréeral pour un seuil dorinle gain en complexét est fonction du s@ma CPM.
Le tableawb.lillustre la eduction du nombre des filtres ad@pipour quelgues semas
CPM.

Il est important de rappeler ici que laduction du nombre des filtres adephe signi-
fie pas une&duction de la complexdtdu processus deedodage. La structure du treillis
de la CPM reste inchakg et garde une @me complexié. Seul le calcul des etriques
des transitions est simpli

Les filtres adayis sont fonction du séma CPM et doivengtre modifes lors d’'une
transition d’'une forme d’onde vers une autre. Le nombre total des filtre séedagtt nd#
2N, dont N, filtres en phase &V, filtres en quadrature. Ce nombre pétre Soi2 N, =
2M* si les filtres optimaux sont utilés, soit2N; < 2M* dans le cas wdes bancs de
filtres reduits sont utiliés.M étant I'ordre de la modulation étla longueur de lagponse
en frequence en temps symbole.

Les sorties des filtres ad@st sont ensuitéchantillonesa chaque griode symbole,
I'instant optimal déchantillonnagétant toujours la fin de la duge du symbole. la sortie
relativea un symbole €tend toujours sur un intervalle de longuélr. La figure5.4
illustre un exemple de sorties du banc de filtre dans le cas d’'une 2RC binaire avec h=1/2.
L'ensemble degchantillons est ensuite expleipour effectuer le processus decddage.
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Schkema CPM Nopt = MY | No(e =107%)| Ny(e = 1073)
1REC, M=2, h=1/2 2 2 2
2RC, M=2, h=2/3 4 4 3
3RC, M=2, h=4/5 8 5 4
3RC, M=2, h=1/2 8 5 3
5RC, M=2, h=1/2 32 4 3
1REC, M=4, h=1/4 4 4 3
1REC, M=4, h=4/9 4 4 4
2RC, M=4, h=1/4 16 5 3
3RC, M=4, h=1/2 64 6 4
1REC, M=8, h=1/4 8 6 4
1REC, M=8, h=5/11 | 8 8 6
2RC, M=8, h=1/4 64 7 5
3RC, M=8, h=1/2 512 9 6

TAB. 5.1: Réduction du nombre des filtres adaptpour quelques sémas CPM

Les N, sorties du banc des filtres permettent de calculerdaigue de chaque transi-
tion dans le treillis de la CPM comme c’est indasur la figures.5. Dans la formule du
calcul de la netrique, la matrice\ est de tailleN; x N;. Elle repésente la matrice d’au-
tocorelation du vecteur obtendu la sortie du banc de filtre, c’est aussiun coefficient
multiplicatif pres, la matrice d’intercoetation entre les diffrentes @ponses impulsion-
nelles du banc des filtred.est une matrice diagonale si le banc de filtéuit est adog,
cette matrice est fonction du saima CPM et de la puissance du bruit du cavalle sto-
ckageA nécessite ainsi une @moire dont la taille est d&,; x Ny x N, bits au IV, est
le nombre des bits de quantification. Dans le cageobanc de filtres&duit est utili&,
et puisque\ est diagonale, seules les valeurs diagonales sontéstechkinsi la iamoire
requise est dé&V; x N, bits contreM?> x N, bits dans le cas optimal. Le table&i2
illustre le gain que nous pouvonsaliser en adoptant des filtresduits au lieu des filtres
optimaux, la quantification est effeée sur quatre bits.

Le vecteumn repiesente la sortie &hle sans bruit du banc de filtres. Ce vecteurasgnte
aussi les coordoraes d’'une impulsion do@e dans I'espace globagégeré par I'ensemble
de toutes impulsions. Un vecteurest ainsi assoeia chaque transition dans le treillis de
la CPM, il existe alorgM* vecteurs chacun est de tail\é;. Ces vecteurs sont fonction
de la CPM et doivent aussire stockes dans la Bmoire du ecepteur, la taille de cette
mémoire est deM* x N; x N, bits. le tablealb.3 montre la taille de la @moire re-
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Parangtres de la CPM| Mémoire Requise (en bit) | Mémoire requise (en bit)
Filtres optimaux Filtres eduitss = 103

1REC, M=2, h=1/2 16 8

2RC, M=2, h=2/3 64 12

3RC, M=2, h=4/5 256 16

2RC, M=4, h=1/4 1024 12

5RC, M=2, h=1/2 4096 12

3RC, M=4, h=1/2 16384 16

TAB. 5.2: Mémoire requise (en bits) pour le stockage de la matrice d’'inte&lation des filtres

adapés

quise pour quelques semas CPM. L'utilisation des bancs des filtrésluits permet de
minimiser consiérablement la ®amoire requise sangdrader les performances.

5.3.3 Processus deatodage iératif

La complexié du processus d&dodage d’'une CPM est fonction du nombretdts et
du nombre de transitions du treillis. Nous avons vu qu’un treillis CPM compdité—!
états etp M’ transitions et que le@odage optimal écessite un banc d&/” filtres
adapés. Ces dorges permettent d’avoir une praamgéévaluation de la complexatdu pro-
cessus de&todage. Le tableati4 donne un apercu de cette compléxitour quelques
sckemas CPM. On peut ainsieduire de ce tableau que léabdage d’'une CPM peut
etre complexe pour des gmimas non triviaux. Par exemple, la 3RC quaternaire avec un
indice de modulation dé nécessite 64 filtres addgs (optimaux) alors que son treillis
comporte 320 transitions. D’'une mané ¢gerérale, la complexé augmente & que des
CPM non binaires et réeponse partielle sont ad@gts. Rappelons que nous avons vu que
ces sckmas sont assez attractifs pour la conception d’'une forme adaptative.

Les netriques calcudes sont explo#tes par le module SISO de la CPM pour calculer
les informations extrirlques et a posteriori des bits de code.&spentrelacement, les
informations extrineques sont utilises par le module SISO du code convolutif comme
étant une observation du camgjuivalent. Le module SISO CC calcule alors une informa-
tion a posteriori relative aux bits d’information, cette information seestimer les bits
transmis aps chaque #@ration. Le module SISO du code convolutif produit aussi une
information extringque relative aux bits de code qui est ex@eitomme information a
priori par le SISO CPM lors de l'é@ration suivante. Les deux modules SISO sonébas
sur l'algorithme MAP.
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Parangtres de la CPM| Mémoire requise (en bit) | Mémoire requise (en bit)
Filtres optimaux Filtres eduitss = 103

1REC, M=2, h=1/2 32 32

2RC, M=2, h=2/3 192 144

3RC, M=2, h=4/5 1280 640

2RC, M=4, h=1/4 4096 192

5RC, M=2, h=1/2 8192 768

3RC, M=4, h=1/2 16384 1024

TAB. 5.3: Mémoire requise (en bits) pour le stockage desdifiits vecteurs:, quantification sur

guatre bits

La complexié du processus de&edodage est irgpendante du choix du banc de filtres
(réduit ou optimal). Elle est fonction de la compléxdu treillis qui compreng ML !
états etpM* transitions dans les deux cas. Le changement de l'indice de modulation
n'affecte pas la complexédtdu treillisa condition que le @ominateur de l'indice reste
constant. Plus @cigement, le treillis de la CPM reste inchanguitea la variation du
numerateur de l'indice de modulation, leéme algorithme deé&todage peut alors s’ap-
pliquer pour les diferents scemas. Le€lements dué&cepteur qui doivergtre modifes
sont le banc de filtres ainsi que les valeurs\det dem relatifs au nouveau séma CPM.
Cette variation ne&cessite pas une grande complexRappelons aussi qu'’il est possible
de modifier la €ponse en &quence sans aucune complextippémentaire.

5.4 Information Canal et Adaptativit &

A fin de concevoir une forme d’onde adaptative, le terminal utilisateur doit disposer
d’une information relative au niveau du sigdlentree du ecepteur embar@u Le termi-
nal adaptera ainsi son mode de transmission aux conditiorecdgtion. L&tat du canal
peutétre communiqéa I'émetteur directement par le satellite qui estime le niveau de la
puissancex son entee. Cetétat peut ausgtre communiqé gcea un systme central
disposant d’une information tempéel sur les conditions de propagation. La premai
solution est plus plausible car elle néaessite aucualement extrieur et elle est plus
simple a mettre en ceuvre. Cependant il est important d’avoir une station centrale qui
s’occupe de la gestion des ressources (hiveau de puissance, banée)adtogui donne
I'ordre de changer ou non les paratres de la forme d’onde.
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CPM(M,h,L) | Nombre des filtres adagd | Nombre détats| Nombre des transition%
(2,0.5, 1) 2 2 4
(2,0.75, 1) 2 4 8
(2,0.75, 3) 8 16 32
(4,05,1) 4 2 8
(4,0.5,3) 64 32 128
(4,0.8,3) 64 80 320
(8,0.2,1) 8 5 40
(8,0.2, 2) 64 40 320

TAB. 5.4: Complexié de quelques sémas de modulations CPM

Au niveau de la&ception, on doit disposer d’'une information relative aux pataes
de la forme d’'onde. Cette information pegtire procuee soit de la part deé&metteur
qui doit communiquer son mode de transmission, sd@tea un traitement interne au
récepteur pour estimer les paratmes de la forme d’onde. Cette solution est plus opti-
male d’un point de vue utilisation du spectre, par contre aleessite une plus grande
complexié au niveau duécepteur. Une fois les paratnes de la forme d’onde sont dis-
ponibles au niveau d&cepteur, ce dernier doit adapter son modeedeptiona la forme
d’onde adopte. La figures.6illustre I'organigramme de la communication entre le ter-
minal utilisateur et le@cepteur bord.

5.5 Conclusion

Le suceés des futurs systes de transmission du contenu muéidia par satellite
passe obligatoirement par la conception d’un terminal utilisateur avec de bonnes perfor-
mances acessitant une faible complexiét un faible cat de production. La complext
du recepteur bord constitue une contrainte aussi importante qu'il va falloir la prendre en
consiceration en tenant compte de la capacilativement limiée des processeurs em-
bargies. Nous avons vu dans ce chapitre queetiuction du banc de filtres adaptpar
'adoption d’'un ensemble de filtres orthogonaux permeté&thiire considrablement la
mémoire requise pour le stockage des dmsrelativesa chaque forme d’onde.

L'adoption d’'une forme d’onde bas sur la variation de I'indice de modulation, tout
en gardant un&ominateur fixe, diminue fortement I'impact de la variation de la forme
d’onde sur la structure et la complexitiu €cepteur. Cette solutiorénessite simplement
le changement du banc de filtres ainsi que la matkiet les vecteurs:. Elle permet de
garder une rame structure dué@todeur.
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CHAPITRE 6

Performances dans un Canal non Ligaire

6.1 Introduction

L'amplificateur de puissance est un des composants majeurs dans imeddaans-
mission. Dans le cas d’une communication rauique, il affectea la fois les performances
en puissance et I'efficaétspectrale de la forme d’onde. La tendance actuelle vers I'uti-
lisation des terminaux mobiles, accentue encoréle de I'amplificateur, la consomma-
tion d’énergie ainsi que I'autonomie du terminal sont directemeéesliau rendement de
ce dernier.

Les amplificateurs sont essentiellement cdnasis par leurs diagrammesVi/AM et
AM/PM . Le premier @crit I'évolution de la puissance moyenada sortie en fonction
de cellea I'entréee. Le second diagrammedtit le cephasage entre I'ei@te et la sortie de
'amplificateur. Les caraétistiques AM/AM ont souvent un effet dominant sur le com-
portement de I'amplificateu).
En notantP;, la puissance du signalla I'entée de I'amplificateurp,,; la puissance du
signala sa sortie efy, la puissance de l'alimentation, on peufidir le rendement de
'amplificateur par :
Pout
" P+ Eo

Le rendement traduit I'effica@tavec la quelle la puissance disponible est exguogtar
I'amplificateur. Ce paragtre est d'un #s grand irérét quand le puissance disponible

a I'émetteur est limée comme le cas d’'uametteur bord ou le cas d’'un terminal mo-

bile. Souventp,,; varie d'une marére non liraire en fonction dé,,. En congquence,

le signal en sortie de 'amplificateur subie toujours des distorsions. Ces distorsions sont
maximales quand I'amplificateuétivre une puissance maximale, on dit alors qu’il fonc-
tionnea saturation. Malheureusement, obtenir un meilleur rendement exige un point de
fonctionnement proche de la saturation et donc une forte distorsion du signal, d'ou le
compromis.

L'effet le plus remarquable de I'amplification nonéiaire est I'apparition des lobes secon-
daires dans le spectre du signal. Ceci signifie une augmentation de la puissance transmise
en dehors de la bande allee; d’al une augmentation du niveau des inteehces avec

les autres utilisateurs ou les autres applications qui exploitent des bandes voisines. La
distorsion subie par le signal ampdiftepend aussi des proptés du signal lui rame,
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et particulerement de son enveloppe. Les signauforte fluctuation d’enveloppe sont
fortement affeds. Par exemple, dans le cas d’'une communication avec as audtiple

du typeCDMA mais aussOFDM, les signaux ont uneés forte dynamique et ils sont
tres sensibles aux non éari€s. Les signaua& enveloppe constante ont I'avantagétoe
insensible aux effets non Baires de I'amplificateur. Il devient donc possible, dans ce
cas, de fonctionnex saturation ce qui conduitun meilleur rendement de I'amplificateur.
Cette proprete est une des raisons qui justifie 'adoption de la GMSK par le standard
GSM pour les communications mobiles. Cependant, il estimportant de rappeler que pour
un méme cebit symbole, les signau& enveloppe constante occupent, @mégal, une
bande spectrale plus large que celle o@mupar les signaux fluctuation d’enveloppe.

Afin de limiter le niveau des integfences ca@es par les non l@garies, deux solutions
sont possibles. La pregtie consista consi@rer un recul par rappoatla puissance maxi-
male. Ce recul peltre consiéré par rapport la puissance maximakel'entree, il est
appet IBO (Input Back Off). Mais le plus souvent, le recul est coigidrelativemena

la puissance de sortie maximale on parle alo®RID (Output Back Off). En adoptant un
recul, 'amplificateur fonctionne dans une zone ayant de meilleures ptepde lirearie

ce qui signifie que le signal subi moins de distorsion, ce qui se traduit par la diminution du
niveau des lobes secondaires et donc du niveau desérgades. Toutefois, l&duction

du niveau des integfences est accompagmpar une diminution de la puissance trans-
mise d’'une quant# proportionnelle au recul con&@. Le choix de la valeur du recul
doit s’effectuer ainsi d’'une magie optimale en optimisant le rapport puissance du signal
utile sur celle du signal integfant, soit”/1.

La deuxeme solution pour diminuer le niveau des inbeeinces consista augmenter
'espacemeni f entre les porteuses adjacentes. Contraire@éatsolution pecedente,

la puissance du signal transmis reste constante dans ce cas. Par contézesltite une
bande fequentielle supgimentaire, d’a une eégradation de I'efficac spectrale de la
forme d’onde et donc de la capaeidu syseme. L'espacemerik f doit s’effectuer d’'une
mankere judicieuse afin que le gain obtenu en bilan de liaison justifi@dmadiation de
I'efficacité spectrale.

Dans ce chapitre, nous allogsudier et analyser I'effet d’'un amplificateur @éant en
bande Ka sur les performances de la forme d’onde pémosar le standard DVB-RCS
[4]. Le butétant de quantifier laé&gradation en mode mono-utilisateur et en mode multi-
utilisateurs. Cett@tude est effecke dans le cas de plusieurs configurations en fonction
de la taille du paquet, du taux de codage et du recul de 'amplificateur. Ensuite, et en tenant
compte des @gradations caées par I'amplificateur, une comparaison est conduite entre
les performances de quelquesé&atas CPM coges et celles du standard DVB-RCS.

6.2 Resultats des Simulations et Analyse

6.2.1 Presentation du mocakle

Dans notre contexte on s’irtessé un amplificateur terminal utilisateur du type SSPA
opérant en bande Ka. La production d’'un nételsur une grandechelle exige un da de
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production relativement bas. L'alimentati@tant fournie par le secteur, par cégsent,

les crieres de rendement et d’autonomie ne sont pas prioritaires dans ce cas. La puissance
maximaleémise par Emetteur est de I'ordre de 2 watts.

Le mockle dont nous disposons est un amplificateur produit par une firmeéamoe,

sa flequence dmission est de 29.75 GHz. Seules les cératiques AM/AM sont dis-
ponibles pour ce matle, ces caraetistiques sont illus&es sur la figuré.1 Rappelons

o...ldBide Compression i ...l ..i.i.i.l|

0BO (In dB)

: Erequency 29.75 Ghz : :

. FE R S S S S S S R
-15 -14 -13 -12 -11 -100 -9 -8 -7 -6 -5 -4 -3 -2 -1 0
1BO (In dB)

FIG. 6.1: Caracéristiques AM/AM de I'amplificateur utikslors des simulations

gue la forme d’'onde adopé par le standard DVB-RCS est une QPSK avec une mise en
forme en cosinus satee de roll off 0.35. Les doréges transmises sont d’abord éed

par une turbo code parale duo binaire. La figuré.2 illustre I'effet de I'amplificateur

sur le spectre du signal transmis, comme on peut le voir le niveau des lobes secondaires
est d'autant pluglewe que le point de fonctionnement est proche de la saturation.

6.2.2 Effet de 'amplificateur sur le TEB

Dans ce paragraphe, noetsidions les performances du standard DVB-RCS esgirce
de 'amplificateur pesengé pecdemment. Lors des simulations nous avons cémsid
plusieurs configurations en faisant varier le taux de codage et la taille du paquet ainsi que
le recul de I'amplificateur. L'algorithme deedodage utilié est le MAX LOG MAP, le
nombre des érations est de 6. Les simulations @t effectiees avec le logiciel SPW
(Signal Processing Workstation).

Performances en mode mono-utilisateur

En mode mono-utilisateur, nous avons coag@dleux taux de codage de 1/2 et 3/4 et
deux tailles de paquets de 53 octets et 188 octets. Des simulatiogit effectiees pour
plusieurs reculs de I'amplificateur. Lessultats relatifa une taille de paquets de 53 octets
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Spectre d’'une QPSK filtrée
T T T

T
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Fic. 6.2: Effet de I'amplificateur sur le spectre d’'un signal QPSK en Cosinuglew, roll-

off=0.35

et pour les deux taux de codage sont illastrespectivement sur les figu@8et6.4. La
premire conclusion que nous pouvons tirer desuttats des simulations c’est que les
pertes en puissance ne sont pas ca@rsaioles et qu’elles sont quasiment identiques pour
les deux taux de codage. Par exemplsaturation, on enregistre une perte de 'ordre de
0.3dB ('EB = 107°), cette perte est igfieurea 0.1 dB quand I'amplificateur fonctionne
au point correspondat 1 dB de compressiohBO ~ 7.8dB. Ce point correspond en
géréral au point de fonctionnement adepmtans la pratique.

Dans le cas d'une taille de paquet de 188 octedsledB de compression, on remarque que
la degradation son&lgerement su@rieurea celles enregistesa 53 octets. Lesasultats
sont illustés sur les figure8.5et6.6.

Dans la chine de simulation, le signal en sortie de I'amplificateur est normalis
tenant compte de du recul par rapparta sortie maximale (OBO). Cependant, ce re-
cul est souvent irdrieura la valeur d’'une mesure directe de la puissance du signal en
sortie. L'écart, noé AP s’explique par le fait que les caracistiques de 'amplificateur
sontétablies suitéx des mesures sur des signaux siidesax ayant donc une enveloppe
constante. La difrence mes@e est fonction du point de fonctionnement, le tablédu
contient les OBO thoriques éduits du diagramme ainsi que les reculs mesulans la
chdne de simulation. Cécart en puissance se traduit par une perte des performances en
puissance. Les pertes &/ Ny, noesA g, /v, €Xprimees eniB3 sont donges par :

Apyno = AP

Cette @dgradation est congitee lors de la comparaison entre les performances du DVB-
RCS avec celle d'une CPM qui reste non aféecpar cette perte &cea son enveloppe
constante.
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IBO(dB)
3 | 78| 9
OBO(dB)
OBO theorique 0.05| 06 | 1.1
OBO mesug 0.03| 1.03| 1.45
AP 0.02| 0.43] 0.35

TAB. 6.1: Ecart entre 'OBO tleorique et 'OBO mes@

Performances en mode multi-utilisateurs

Comme nous l'avonséja ptecie precdemment, 'apparition des lobes secondaires
dans le spectre du signal ammitiugmente le niveau des intenénces dans le cas d'une
communicationa plusieurs porteuses. Ainsi, dans le cas d'une communication de ce
genre, les performances sont plus sensibles aux néarlias de I'amplificateur. Pour
évaluer les dgradations des performances du DVB-RCS nous avonséagusignal
utile deux signaux qui correspondenteux porteuses adjacentes. Les trois signaux sont
indépendants etaphagés d’une mardre akatoire. Les simulations ogte réalises pour
une taille de paquet de 53 octets, le points de fonctionnegtant le pointa 1 dB de
compression (IBO=7.8 dB). Legsultats sont morés sur la figures.7. En comparant
ce resultat avec celui obtenu en mode mono-utilisateur (taille paquet=53 octets) on peut
remarquer que la&@jradation est bien sapeure dans le cas multi-utilisateurs. Elle se
situe entre 0.15 et 0.2 dB contre unegdadation infrieurea 0.1 dB dans le cas mono-
utilisateur. On remarque aussi, qu’en absence d’amplificateur la courbe du TERIposs
une pentedgerement sugrieurea celle en sa @sence. On peut ainséduire que les
écarts en performances sont plus importants poudes inférieursa 10-°. En conclu-

sion, on peut affirmer, dans toutes les configuratians, fois en mode mono-utilisateur
et multi-utilisateurs, que les pertes induites par les nogaliies restent assez éhbles

et elles sont fortement justfes par 'apport majeur de I'amplificateur. Cependant, il est
important de rappeler ici qu’une perte supplentaire due aux caréeistiques AM/PM

de I'amplificateur doitttre ajouée, cette informatiotant indisponible pour le mete

de 'amplificateur dont nous disposons.

6.2.3 Comparaison entre le DVB-RCS et les CPM

Le but de ce paragraphe est d’effectuer une comparaison entre les performances du
standard DVB-RCS et celles d’'une CPM éed Les crigres de comparaison sont essen-
tiellement I'efficacié en puissance, I'efficaéitspectrale ainsi que la complexit
Les CPM quaternaires et octales coioaes avec le code de rendement 2/36 états
constituent des sémas CPM assez attractifs d’'un point de vue performance et qui peuvent
étre compages avec une QPSK coneste avec un turbo code pakdé. Sur la figureé.8
on retrouve les performances de la forme d’onde du DVB-RCS ainsi que celle de la CPM
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2RC octale et de la 2RC quaternaire. Rappelons que dans le cas du DVB-RCS le pa-
rametre variable est le taux de codage, alors que c’est I'indice de modulation qui varie
dans le cas d'une CPM. Les pertes induites par 'amplificateur dans le cas du DVB-RCS
sont donges par la somme de I&gradation due aux non-Baries et Iecart par rapport

au mockle theorique de I'amplificateur. En tenant compte de ces pertes, on remarque que
la 2RC octale offre des performances qui sont comparables avec celles de la QPSK. Toute-
fois, cette derrére forme d’onde ne permet pas d’offrir une efficacpectrale swgrieure

a 1.27 bits/sec/Hz, alors que la 2RC octale permet d’atteindre une effispeittrale de
I'ordre de 1.65 bits/s/Hz. Pour obtenir une haute effiéasjtectrale, I'utilisation d’une
8PSK est envisageable par le standard DVB-RCS. Les pertes dues auxaaiekrsont

plus importantes dans ce cas, en plus le passage d’'une QPSK vers une &~Skita

une complexié suppémentaire dans le cadre d’une forme d’onde adaptative. Aussi, il est
important de mentionner que nous avons cofgith meme valeur de perte due aux non
linéari€és pour tous les taux de codage (0.1 dB). Ealite, les formes d’onde avec un

taux de codagélee sont plus sensibles aux nondariées de I'amplificateur et la perte

est plus importante dans ce cas. L'autre point qu’il faut mentionner consiste au fait que
I'entrelaceur que nous avons adeptest pas optimés contrairemena celui adog# par

le DVB-RCS. Ceci signifie qu’un gain de I'ordre de 0.2 dB pétre obtenu dans le cas

de la CPM.

En plus de la comparaison de performances il est important de tenir compte de la question
de la complexié. D'un point de vue processus deaddage, la complexdtrequise par le
DVB-RCS est moins importante que celle requise par la CPM, notamment la 2RC octale.
Lalinéarie de la QPSK fait que le processus de synchronisation est aussi moins complexe
dans le cas du DVB-RCS.

La conception d’'une forme d’onde adaptative émsur la variation de I'indice de
modulation mais avec un taux de codage fixe, fait qu’il est impossible d’adopter si-
multarément une bande occe constante et urédit symboles constant. Fonctionner
a une bande constantéaessite un rythme symbole qui est fonction de la forme d’onde
adopée, ce qui Bcessite une complegisuppémentaire au niveau décepteur. Adop-
ter un rythme symbole invariable signifie une bande oéeugui est fonction du mode
de transmission. Une telle solution induit une compkstipptmentaire au niveau de
syseme et @cessite notamment un processus dynamique d’allocation des ressources du
canal. Quand au niveau deaepteur, ce dernier doit supporter un fonctionnement avec un
déebit symbole variable.

6.3 Conclusion

L'exploitation de la bande Ka pour les liaisons montantes pour les applications mul-
timédia par satellite @cessite la commercialisation des terminaux utilisateurs avec un
faible cdit de production. Lamplificateur terminal est un composant qui affecte les per-
formances globales du sgshe. Afin détablir une comparaison fiable entre les perfor-
mances du standard DVB-RCS et celles de quelquesnsat CPM, il est irressant
d’évaluer la perte en puissance induites par les n@atiges de I'amplificateur dans le
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cas de la forme d’onde ad@as par le DVB-RCS. Un medte d’amplificateur en bande

Ka fabrigle par un firme eurggenne ate utilise lors des simulations. Seules les ca-
racéristiques AM/AM de I'amplificateur onéte consi@rees. Les é@sultats des simula-

tions montrent que les pertes en performances ne sontggmsdnéquentes enayeéral,

elles se situent entre 0.1 et 0.25 dB selon la configuration (taux de codage, taille de paquet
r)

Méme si les performance€igrales du DVB-RCS sont sensiblement meilleures que
celles offertes par la CPM propas, cette derere pésente un grand potentiel d’@iroration

et d’optimisation. La CPM avec un indice variabl@&pente aussi des proptés assez at-
tractives pour la conception d’une liaison adaptative.
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CHAPITRE 7

Conclusions et Perspectives

7.1 Conclusions

Afin de proposer une quaditde service confitive avec les sysmes terrestres, les
futurs sysemes de communication par satellite en bande Ka doivent franchir certains
handicaps. Les fortes atiuations du canal, caeess principalement par lesgmipitations,
constituent un éfi qu'il va falloir relever. Meme si plusieurs techniques FMT ozte
propoges afin de lutter contre leggradations du canal, 'adoption d’une forme d’onde
adaptative estécessaire pour une exploitation optimale des ressources du canal.

Dans cette thse, les modulatiorssphase continue oBté adopées pour la conception de
la forme d’onde adaptative, les principales motivations de ce choix peuveassaer
par les points qui suivent :

— L'enveloppe constante des signaux CPM : cette patproffre a cette classe de
signaux une parfaite insensibdiiux non-liaries du canal de propagation ainsi
gue celles des amplificateurs.

— La diversie des paragtres de la forme d’onde : cette pragé permet une plus
grande souplesse pour modifier les performances de la forme d’onde en les adaptant
aux conditions de propagation. L'adapta#@vie fait par la modification d’'un ou
plusieurs paragtres de la CPM.

— L'application d’'un processus dedodage #ratif lors d’une concé&nation &rie
avec un code convolutif : ce processus @eablage similaire au turbcedodage
offre des performances en puissaizpiivalentes. |l permet une communication
fiable mémea faible £,/ N,.

L'adoption d’'une CPM pluit qu’une autre est uneedision loin détre imnediate. Les
différents compromis ainsi que la diveesides scemas CPM rendent cettadhe assez
délicate. Toutefois, il est possible delsctionner quelques seimas CPM qui sont assez
attractifs et qui peuvergéitre adopis. Une eponse en &quence en cosinus &lge est
plus ineressante qu'une&ponse en &quence rectangulaire car elle offre de meilleures
performances en puissance ainsi qu'une meilleasistance face aux intérences des
canaux adjacents. Lessultats des simulations ont mantjue les CPM d’ordre sépieur
a reponse partielle sont plus adaes aux transmissiorgshaute efficace spectrale. La
2RC octale constitue un sema assez attractif mais quéeessite une complegitelati-
vementéleee.
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Concevoir une forme d’'onde adaptative qui requiert une faible comgléxis du
passage d’un mode de transmissiomn autre est une conditio@cessaire pour le sues
d’un futur service multiradia par satellite. Dans notre contexte, nous avons opter pour la
variation de I'indice de modulation afin d’adapter les performances de la forme d’onde
aux conditions de propagation. Poéduire I'impact de cette variation sur I'architecture
du recepteur, il est imgratif de garder le @Bme @&nominateur pour tous les indices de
modulation considrés. Cette solutionatessite seulement la variation des coefficients
des filtres adags ainsi que quelques daes internes awecepteur, elle n'affecte pas son
architecture ainsi que sa structure. Le treillis agsacia CPM reste incha@g et nous
pouvons ainsi garder le@me processus d&dodage.

Les performances engsence des porteuses adjacentestntvalleées dans le cas
d’'une 2RC quaternaire et une 2RC octale chacune avec plusieurs indices de modulation.
Les ésultats ont monérque le scema quaternaire offre une meilleugsistance face aux
interferences que le séima octal. Mais le fait marquant consistéa forte sensibilé des
sckemas ayant un faible indice de modulation. Par exemple, les pertes sénesugs
a 1 dB dans le cas 2RC octale avec h=1/8 et @sgmce de deux porteuses adjacentes,
'espacement entre porteuses adjacentegsgaity la bandea 99% du signal CPM. Nous
sommes ramésa ajouter un intervalle de garde entre les porteuses adjacentes afin de
limiter le niveau des inte&rences.

7.2 Perspectives

Dans cette thse nous nous somme énésg a I'étude et la conception d’'une forme
d’onde adaptative pour les futures applications muétiia par satellite. Gicea leurs
différentes propétes les modulationa phase continue constituent une alternative pro-
metteuse. Cependant, et avant de les mettre en ceuvre, fautdre plusieurs questions
relativesa cette classe de modulation.

La concaénation &rie d'une CPM avec un code convolutif ne permet pas I'application
d’un processus de poingonnage efficace. Sachant que les codes avec un fort rendement (au
dela de 4/5) requrent une grande grande compléxiil est peu envisageable d’adopter
ces codes dans la pratique. Il devient aussi plus difficile de changer le taux de codage au
cours de la transmission. Cetéecheétant moins complexe dans le casmocessus de
poingonnage est utikes

Ne pas adopter des fort taux de codage limite I'effié@sjfiectrale de la forme d’onde.

Par ailleurs, adopter un seul taux de codage signifie un fonctionneénuentythme sym-

bole variable. Par cokguent, il est iriressant de concevoir d’autres sotas de codage

qui offrent de bonnes performances en puissance tout en permettant d’appliquer un pro-
cessus de poinconnage efficace.

La synchronisation des signaux CPM, notamnefdible SNR, constitue un axe de
recherche d’'un grand iatet. La non lireari€ de cette modulation fait que synchronisation
est plus complexe que dans le cas des modulatiogailies classiques.

Enfin, un autre point critique qu’il va falloir entamer est celui de la comp#edit
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récepteur et plus pcigment celle du processus decddage de la CPM. Nous avons vu
gue, les CPM qui offrent de hautes performances exgat en gréeral une complexé
superieurea la moyenne. Laaduction du nombre dégats du treillis de la CPM constitue,
en particulier, un@tape essentielle vers la conception d'@oapteur avec une complekit
acceptable.






ANNEXE A

Algorithme de Viterbi pour les CPM

Le but d'un algorithme de Viterbi consisteestimer la @quence qui correspond au
chemin de plus faible &trique dans le treillis. Dans notre cas, latngue d’une transition
est donge par :

d(ri,ci) = (rp —m) A~ (ry —m)*

Cette distance est asseeiau produit scalairegfini par
X®Y =XA'Y

Il appaiit que le calcul de la &trique de tous les chemins (une suite de transitions) dans le
treillis necessite uneds grande complextet qu’elle est pratiguementéalisable. L'al-
gorithme de Viterbi permet une estimation quasi-optimale, au sens du maximum de vrai-
semblance, du chemin le plus court avec une com@aéttement pluseduite. Cet al-
gorithme permet de calculer le€tiques d’'une facon progressive en fonction de I'avan-
cement dans le treillis. Le processus @eadage peut s&€sumer comme sulit :
— On suppose que nous avons cactdutes les matriques des chemins de I'instant
a l'instantiT.
— Consicerons a l'instant(k + 1)7', un chemin dans le treillis allant dedQk + 1)1
Sa netrigue eségalea celle calcugde entre 0 etT augmenge de la retrique de la
transition dekT a (k + 1)T
— De tous les chemins qui se joignemunétat dong dans le treillis, sachant qu'il
y en alM, on ne garde que celui ayant la plus faiblétrique, ce chemin est dit
Survivor Path De cette facon, on ne garde qu&/“~! chemins dans le treillia
chaque instant.
— Une fois arrie a la fin du treillis, on consigre le chemin ayant la plus faible
métrique parmi lep M~ chemins survivants.
Pour de meilleures performances et péuiter les effets de bord, le codeur impose les
états de dpart et d'arriee (gréralement I'etat tout £ro).
exemple

On consi@re une CPM binaire avec unéponse en fquence rectangulaire de lon-
gueur 2T, la 2REC, avec un indice de modulatien= 1/2. Le treillis de cette CPM
contient 4états et 8 transitions. Uneeguence de 8 bits est transmise en bande de base
sur un canal gaussien, cettequence est doge par :

U=11101110
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Signal Transmis de la 2REC Binaire h=1/2
2 T T

—— Composante En Phase
—— Composante En Quadrature

Signal Transmis

uT

Signal Regu de la 2REC Binaire h=1/2

| M‘”“\ W “ ‘lllh

— Composa le E Quad atur e
-6 4

0 l 2 3 8

‘Wu’ \I l‘ "

Signal Regu

FiG. A.1: Signal temporel en bande de base de la 2REC binaire, h£}/2Vy = 5dB

Le rapport £, /N, est de5dB. Le signal transmis en bande de base ainsi que le signal
recu sont mong&s sur la figuréA. 1 La figureA.2illustre les diferents chemins survivants

a chaque instantainsi que le seul chemin survivant qui péde la distance minimale. Ce
chemin permet la meilleure estimation de &gsence transmise. Lestriques de tous
les chemins survivangs chaque instant sont doéas par le tableal.1 Les €quences

Temps
T 2T 3T 4T ST 6T 7T 8T

Etat

1 -4.69 | 0.231| -189 | -17.9| -22.5| -29.8 | -27.2 | -43.9
2 -9.40| 0822 -195| -215|-176|-34.1| -25.0| -38.1
3 -1.49|-133|-11.2| -229| -23.6 | -22.0| -34.0| -31.1
4 596 | -17.0| -11.7 | -19.0| -28.9| -19.0| -37.6| -37.5

TAB. A.1: Evolution des ratriques dans le treillis de la CPM 2REC binaire, h=1/2

recues relativemerd tous les chemins survivants sont illéss par [equationA.1 Le
chemin qui se termina |'état 2ro est le chemin qui a la @trique la plus faible. Ce
chemin correspond une £quence recuégalea celle transmise et donc la transmission



t=2T t=3T

t=4T t=5T

t=6T t=7T

Survivor Path

FIG. A.2: Convergence du treillis de la 2REC binaire

s’est effect@e sans erreurs.

chemin : U; =11101110
chemi: U, =11101111
chemiB:U;=11101100 (A.1)
chemint: U, =11101100






ANNEXE B

Decomposition de Rimoldi

Cette @dcomposition permet d’obtenir un treillis iagendant du temps qui contient
pME~1 etats etpM’ transitions quelque soit la pagitdu nunérateuru de l'indice de
modulation . Elle &t propoge par B. Rimoldi dans4f]. Rappelons que la phase du
signal CPM sécrit pournT <t < (n+ 1)T':

o(a,t) = ZWhZ a; q(t —iT")

=0
Dans la @composition de Rimoldi on&inie une phase dite modi#, noée(a,t) par :
Th(M — 1)t
T

D’apres I'equation 8.3) nous pouvons &xrire I'expression de la phase moddi et pout
t tel quenT <t < (n+ 1)T, comme suit :

Y(a,t) = ¢(a,t) +

n—L n
wh(M — 1)t
Ulat) =mh) ap +2rh > apq(t—kT) + %

k=0 k=n—L+1

kT<t<(k+1)T (B.1)

On introduit aussi la&aguence des doées modie en associariét un symbolez, un
symboleu;, donreé par :

1
La nouvelle #quence est alors comg@aspar des symboles M-aires appartersabén-
semble{0,1, 2,--- (M — 1)}. La phase modiée du signal €crit pourt tel quenT <
t<(n+1)T:

n—L L—-1
Ylu,t) = 2h > wp +47h > un_kq(t) + %wh(M —1)(t — kT)
k=0 k=0
L—1
— 2rh(M —1) ) q(t)+ (L —1)(M —1)7h
k=0

= 0, +0(u,t —nT)
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Ou 6, est I'etat de phase du modulateur avec dopar :
n—L
k=0

Sachant que nous pouvons coisat la valeur d&,, modulo [2r], I état de phase peut
prendrep valeurs diferentes et ceci irgbendamment de la paidu nunérateuru de
l'indice de modulation.

La fonctiond(u, 7) est cefinie pourr dans077], elle est fonction de$ derniers symboles
transmis, elle €crit :

L-1
1
O(u,7) = 47Th2un_kq(7' +kT) + Tﬂ'h(M — )7
k=0

~
—_

— 2rh(M —=1)» q(t+kT)+ (L—-1)(M —1)7h

0

B
Il

La fonctiond(u, 7) repesentea une constante @s, la phase du signal transmis en bande
de base entre les instant’ et (n + 1)7, elle caraddrise une transition dans le treillis.
Une transition dans le treillis peut airésire repesenge sous une forme vectorielle, par
un vecteur du type :

Ty = (Urw Up—L4+1, Un—L+25 -+ - Un—1, un) = (Una un) (Bz)

Une transition peut ausséire repesenée par une impulsion continue quéstit sous la
forme :

cos(¢(u, t)) = cos (0, + 6 (u,t —nT))
Exemple

Consicerons la 1REC binaire avec un indice de modulatios 1/2. Cette CPM &té
adopge dans I'exemple du paragrapBe2.2 En adoptant la @composition de Rimoldi,
la nouvelle phase du signalérit :

mt—nT

Y(u,t) = km + 7(2u, — 1)q(t) + T

k étant une entier naturel et,, est un entier dang0, 1}. En consiérant une valeur
modulo27 de la phase on peut remarquer qu’il existe quatre trajectoires possibles sur
la durée d’'un symbole. La phase du signal aux instants multiples de T ne peut prendre
gue deux valeurs possibléssavoir(0 et 7 alors que le symbol transmig, vaut soit

0 soit 1. Les nouvelles trajectoires de phase ainsi que le nouveau treillis sont @ustr
respectivement sur les figurBsl et B.2. Ces figures soré comparer avec les figurés3

et 3.4. On peut alors remarquer que le&édomposition de Rimoldi fait que structure du
treillis est incependante du temps dans ce cas.
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Trajectoire de Phase

=
B
Fw

FiIG. B.1: Trajectoires de phase d’'une 1 REC bi- FIG. B.2: Trajectoire de phase (mo2ir) d’'une
naire avec h=1/2, avec lagtomposition de Ri- 1 REC binaire h=1/2, avec la&gtomposition de

moldi Rimoldi

En adoptant la @omposition de Rimoldi, il est essentiel de tenir compte du fait que
le frequence porteuse dditre cecake par rappora la frequence originaf,. Le signal
transmis sur le canal&trit sous la forme :

s(u,t) = \/?cos 2 fit + ¢ (u,t) + ¢o) (B.3)

f1 est alors la nouvelle &yuence porteuse quieerit : f, = fo — w Il estimportant
de rappeler que le spectre du signal transmis reste toujour€ @rbur de la fEquence
fo. Par congquent, la variation de laéguencef; suitea une variation des paratres

de la forme d’onde n’induit pas une compléxguppémentaire au niveau de I'épation

de synchronisation. Par contre, kecepteur doit tenir compte de cette modification en
multipliant le signal recu en bande de base par le tenrpe(j%h (M —1) %)
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