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THÈSE
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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
– Out-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 lowEb/N0. 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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Résuḿe

Dans le cadre de cette thèse nous nous intéressons̀a la liaison d’un terminal utilisa-
teur vers un satellite ǵeostationnaire pour les futurs systèmes d’applications multiḿedia
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, permetà la fois d’augmenter la capacité
et d’aḿeliorer la disponibilit́e du syst̀eme.

Dans ces travaux, les formes d’onde basées sur les modulations CPM (Continuous
Phase Modulation) ont́et́e adopt́ees. L’enveloppe constante, les différents param̀etres
ayant un impact sur les performances de la forme d’onde, ainsi que les bonnes perfor-
mances en puissance lors d’un processus de décodage it́eratif sont les principales motiva-
tions de notre choix.

Ce manuscrit commence par un rappel des propriét́es du canal de propagation satellite
en bande Ka et plus particulièrement le ph́enom̀ene d’att́enuation d̂u essentiellement aux
précipitations. Le but́etant de souligner l’int́er̂et d’adopter une FMT (Fade Mitigation
Technique) pour les systèmes satellitaires opérantà cette bande de fréquence. Ensuite un
panorama des différentes techniques de lutte contre les affaiblissements est donné. Nous
nous int́eressons plus particulièrement̀a la technique de la forme d’onde adaptative.

Un processus de décodage it́eratif appliqúe à une CPM concatéńee en śerie avec un
code convolutif offre un gain en puissance assez considérable compaŕe à un processus de
décodage classique. La sélection du sch́ema CPMà adopter est un point très critique qui
affecte les diff́erents aspects du système. Ce choix doit s’effectuer minutieusement tout en
tenant compte de plusieurs aspects tels que les performances en puissance et en spectre,
la complexit́e ainsi que la ŕesistance aux interférences. Concernant les performances nous
montrons que les CPM d’ordre supérieur sont plus attractives notamment pour obtenir
une forme d’ondèa haute efficacit́e spectrale lors de bonnes conditions de propagation.
Ce ŕesultat ne s’explique pas par l’ordre de la modulation, comme le cas des modula-
tions linéaires, mais par le bon comportement de ces CPMà faible indice de modulation.
Une ŕeponse en fŕequence en cosinus surélev́e a l’avantage de réduire le niveau du signal
transmis en dehors de la bande allouée offrant ainsi de meilleures performances lors d’une
communication multi-utilisateurs en mode MF-TDMA.

Concernant l’adaptativité nous montrons qu’une forme d’onde CPM basée sur la va-
riation de l’indice de modulation (et́eventuellement la réponse en fŕequence) au sein
d’une famille d’indices ayant un m̂eme d́enominateur est une solution particulièrement
attractive. Une telle solution ne nécessite pas une très grande complexité lors d’un pas-
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sage d’un mode de transmissionà un autre. Elle ńecessite essentiellement le changement
des coefficients des filtres adaptés. Cette technique permet aussi d’obtenir une marge de
performance assez importante vu que l’indice de modulation est le paramètre qui affecte
le plus les performances de la CPM. La CPM octale 2RC est un schéma particulìerement
attractif d’un point de vue performance. Ce schéma souffre par contre d’une complexité
relativement́elev́ee notamment dans le cadre d’un traitement bord. La 2RC quaternaire
constitue une alternative intermédiaire entre les CPM binaires et octales. Ce schéma
nécessite une plus faible complexité que le sch́ema octal tout en offrant des bonnes per-
formances.

Mots Clés :

bande Ka, modulatioǹa phase continue, indice de modulation, décodage it́eratif, forme
d’onde adaptative, non linéarit́es
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2.1 Duŕee d’une att́enuation d́epassant 10 dB̀a trois fŕequences diff́erentes . . 14
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5.3 Mémoire requise (en bits) pour le stockage des différents vecteursm,
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4.24 Diagramme de convergence de la 2RC octale pour différents indices de
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4.7.1 Pŕesentation et mod̀ele . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 79
4.7.2 Performances en mode multi-porteuses . . . . . . . . . . . . . .80

4.8 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .82
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CHAPITRE 1

Introduction

1.1 Motivations de la Th̀ese

Depuis quelques années, la bande Ka suscite de plus en plus d’intér̂et aupr̀es des
diff érents acteurs de télécommunications par satellite. Cet intér̂et se justifie essentielle-
ment par l’́emergence des nouvelles applications multimédia qui ńecessitent 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 t́elécommunications par satellite pendant le XXIièmesiècle.

Aujourd’hui, la bande Ka demeure sous-exploitée et son exploitation reste restreinte
à quelques applications professionnelles spécifiques. Le march́e potentiel que peut of-
frir la bande Ka pour les applications multimédia grand public a incité les oṕerateurs
de t́elécommunications, les fournisseurs d’accès ainsi que les industriels̀a s’int́eresser
d’avantagèa cette bande de fréquence. Le lancement, en juillet 2004, du satellite géostation-
naire ANIK F2 qui contient 38 transpondeurs en bande Ka est une illustration de cet
intér̂et.

Dans le cadre des futurs systèmes de transmissions par satellite en bande Ka, la
conception d’une forme d’onde efficace pour la liaison montante est unélément crucial
pour le succ̀es de ces systèmes. Pendant cetteétude on se place dans le contexte d’une
liaison montante terminal utilisateur vers un satellite géostationnaire avec un traitement
bord en bande Ka.
L’exploitation de la bande Ka est confrontéeà une forte sensibilité du niveau du signal
aux conditions de propagation. La dégradation peut d́epasser 12 dB pendant 0.01% de
la duŕee d’une anńee moyenne. Ainsi, des solutions doiventêtre adopt́ees afin de limiter
l’effet d’un tel handicap. Plusieurs techniques pour compenser les pertes de propagation
ont ét́e propośees dans diff́erents contextes et projets. Toutefois, la majorité des solutions
sont incompatibles avec le contexte d’un utilisateur grand public et avec un faible coût
d’exploitation. L’adaptation 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 modulations̀a phase continue (CPM) pour la conception de la forme
d’onde s’explique par les propriét́es int́eressantes de cette classe de modulation. Les moti-
vations sont multiples, l’enveloppe constante des signaux CPM permet d’opérer l’amplifi-
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cateur du terminal̀a saturation offrant ainsi une meilleure exploitation des ressources dis-
ponibles. Aussi, les CPM concatéńees en śerie avec un code convolutif non systématique
non ŕecursif offrent des bonnes performances en puissance lorsqu’un processus de décodage
itératif est appliqúe. Enfin, la diversit́e des sch́emas CPM offre une plus grande souplesse
lors de la conception d’une forme d’onde adaptative.

1.2 Principales Contributions

Durant cette th̀ese nous avons dévelopṕe un outil qui permet de simuler les perfor-
mances des modulations CPM codées et avec un processus de décodage it́eratif dans un
canal gaussien. Cet outil géńerique permet de modifier les paramètres de la CPM̀a savoir
le type et la longueur de la réponse en fŕequence, l’indice de modulation et l’ordre de
la modulation (l’ordre maximal est́egalà 8). Nous pouvons aussi modifier tous les pa-
ramètres du code convolutif tels que le rendement, la longueur de contrainte ainsi que le
ploynôme ǵeńerateur. Il est́egalement possible d’évaluer les performances en puissance
en mode FDMA avec deux porteuses adjacentes en plus de celle du signal utile. Des
nombreuses simulations ontét́e effectúees et ont permis d’étudier et d’analyser l’impact
de chaque param̀etre sur les performances finales de la forme d’onde.

En tenant compte de résultats, mais aussi d’autres critères tels que la puissance trans-
mise hors bande et la complexité, nous avons proposé une śerie de trois sch́emas CPM
repŕesentant des candidats intéressants pour la conception d’une forme adaptative basée
sur la variation de l’indice de modulation. Le choix final de la forme d’onde dépend des
priorités des diff́erents aspects du système ainsi que la qualité de service souhaité par
l’opérateur.

Nous avons enfińevalúe les effets de l’amplificateur du terminal en bande Ka sur les
performances du standard DVB-RCS. Le but de cetteétude est d’effectuer une comparai-
son compl̀ete dans un canal non linéaire entre la forme d’onde proposée et celle du stan-
dard DVB-RCS. Nous montrons particulièrement que la perte en terme duEb/N0 induite
par la non lińearit́e reste relativement faible de l’ordre de 0.2 dB. Lors de l’évaluation
de cette perte, seules les caractéristiques AM/AM ontét́e prises en compte, la courbe
AM/PM étant indisponible.

1.3 Organisation du Manuscrit

Cette th̀ese est essentiellement consacrée aux modulations CPM codées ainsi que leur
application pour la conception d’une forme d’onde adaptative pour les liaisons montantes
dans les futurs systèmes de communication par satellite en bande Ka.

Le second chapitre est consacré à un rappel sur la capacité d’un canal gaussien.
L’int ér̂et d’une forme d’onde adaptative dans le cas d’un canal avec des fortes fluctuations
aét́e aussi souligńe. Ensuite, les diff́erentes caractéristiques du canal satellite en bande Ka
sont donńees. La dernière partie du chapitre est consacréeà une pŕesentation de l’́etat de
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l’art des diff́erentes techniques FMT (Fade Mitigation Technique). Des illustrations sont
donńeesà travers des standards existants.

Dans le troisìeme chapitre on s’intéresse aux modulations CPM. Au début, une pŕesent-
ation du mod̀ele math́ematique du signal et la description de ses différentes caractéristiques
est donńee. Ensuite, les performances en spectre et en puissance de quelques CPM non
cod́ees sont représent́ees. L’effet de chacun des paramètres de la modulation sur les per-
formances de la forme d’onde est aussiétudíe.

Le chapitre suivant traite les CPM concatéńees en śerie avec des codes convolutifs et
avec un processus de codage itératif. Apr̀es une pŕesentation du mod̀ele de la châıne de
codage et de d́ecodage ainsi que des algorithmes utilisés, les premiers résultats des si-
mulations sont donńes. Ces ŕesultats ont permis de fixer quelques paramètres de la forme
d’onde tel que la taille de l’entrelaceur et le code convolutif. Les simulations relatives
à plusieurs sch́emas CPM ont permis d’avoir une idée plus approfondie sur les compor-
tements des CPM codées. Ensuite, trois schémas CPM ont́et́e adopt́es pour la concep-
tion d’une forme d’onde adaptative basée sur la modification de l’indice de modulation.
Nous montrons particulièrement que le schéma octal est plus attractif pour une trans-
missionà haute efficacit́e spectrale. Cependant, ce schéma ńecessite une complexité bien
suṕerieure compaŕee aux sch́emas binaires et quaternaires. Dans la dernière partie du
chapitre ońevalue les performances de quelques CPM dans un mode de communication
multi-utilisateurs. On s’int́eresse plus préciśementà la sensibilit́e de ces CPM aux in-
terférences des canaux adjacents dans le cas d’une communication avec une technique
d’acc̀es multiple du type MF-TDMA.

Le cinquìeme chapitre est consacré à l’étude deśeléments de la chaı̂ne de commu-
nication soit, le terminal utilisateur et le récepteur bord. Plus préciśement, on s’int́eresse
aux questions de structure et de complexité de chacun deśeléments. Nouśetudions par-
ticulièrement l’effet de la ŕeduction du nombre des filtres adaptés sur les ressources
nécessaires au récepteur. L’impact de la transition entre les différents modes de trans-
mission dans le contexte d’une forme d’onde adaptative est aussiétudíe.

Dans le dernier chapitre ońetudie l’effet de l’amplificateur terminal du type SSPA sur
les performances d’une chaı̂ne de communication DVB-RCS. Le but de cetteétude est
d’évaluer les pertes en puissance induites par la non linéarit́e de l’amplificateur. Suitèa
cetteévaluation une comparaison entre les performances des CPM proposées et celles de
la forme d’onde du standard DVB-RCS dans un canal non linéaire peut̂etre conduite.

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





CHAPITRE 2

Canal Satellite en Bande Ka

2.1 Introduction

Dans le contexte des futurs systèmes des télécommunications par satellite, le déploiem-
ent de la bande Ka constitue une nécessit́e, notamment̀a cause de la saturation des bandes
L, C et Ku. Cette exploitation offrira l’avantage de disposer de canaux plus larges qui
supportent un plus grand nombre d’utilisateurs. Elle permet aussi de réduire les dimen-
sions du terminal utilisateur ainsi que celles de l’antenne. L’utilisation des satellites avec
un traitement bord permet d’augmenter davantage la capacité et les performances des
syst̀emes. En effet, ce genre de satellite profite d’un meilleur bilan de liaison et d’une
meilleure flexibilit́e. Les syst̀emes Skyplex d’Eutelsat et WorldSpace sont des exemples
de syst̀emes utilisant des satellites avec une intelligence bord.
Il est évident que l’́etablissement d’une communication bidirectionnelle est une condition
nécessaire pour une meilleure compétitivité avec des systèmes terrestres. Ce fait permet
aux offres satellitaires d’être ind́ependantes de toute infrastructure réseaux terrestre ce
qui les rend accessibles sur toute la zone de couverture du satellite. La figure2.1montre
une architecture simplifíee d’un syst̀eme satellitaire avec une couverture multi-faisceaux.
Néanmoins, l’exploitation de la bande Ka est accompagnée de certains handicaps essen-
tiellement líes aux conditions de propagation plus sévères. En comparaison avec la bande
Ku, le signal reçu en bande Ka peut subir de fortes atténuations suite aux perturbations
mét́eorologiques. Par exemple, en bande Ka, l’atténuation peut d́epasser une dizaine de
dB, suiteà de fortes pŕecipitations.
Pour une exploitation optimale des ressources spectrales, mais aussi pour assurer la dis-
ponibilité requise, les systèmes satellitaires opérant en bande Ka doivent adopter des tech-
niques qui permettent de lutter contre les affaiblissements du canal, ces techniques sont
souvent dites FMT pour Fade Mitigation Techniques.

Ce chapitre d́ebute par unéetude de la capacité th́eorique d’un canal gaussien en se
basant sur la th́eorie de Shannon. Ensuite, un aperçu sur les différents types d’atténuations
en bande Ka est donné ainsi que leurs propriét́es et les ph́enom̀enes physiques associés.
Un panorama des techniques FMT telles que le contrôle de puissance ou les techniques
de diversit́es est aussi d́etaillé.
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FIG . 2.1: Architecture ǵeńerale d’un syst̀eme de transmission par satellite avec une liaison bidi-

rectionnelle

2.2 Etude de la Capacit́e du Canal

Avant toute conception d’une chaı̂ne de transmission, et notamment la sélection de la
forme d’onde, la nature ainsi que les propriét́es du canal utiliśe doivent̂etresétudíes. Puis-
sance du bruit, type et stationnarité du canal, sont des paramètres dont la connaissance a
priori est primordiale pour un choix efficace de la forme d’onde. Cette connaissance per-
met ensuite d’́evaluer la capacité du canal sachant la forme d’onde adoptée. D’un point de
vue oṕerateur, les informations relatives aux conditions de propagation sont essentielles
pour une premìereévaluation de la capacité du syst̀eme ainsi que la qualité et la nature
du service qu’il pourra proposer. Bien qu’il nécessite une complexité suppĺementaire, un
syst̀eme dynamique quíevolue en fonction des conditions de propagation est bien plus
efficace qu’un système non adaptatif.

Dans ses travaux, Shannon [49] a évalúe la capacit́e d’un canal de propagation gaus-
sien en fonction du rapport signal sur bruit et de sa largeur de bande. La capacité (ex-
primée en bit/s) peut se définir par le d́ebit 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 capacité limite.
Dans le cas d’une transmission sur deux voies en quadrature sur un canal gaussien de
largeurW Hz, et pour un rapport signal sur bruit par symboleEs/N0, où Es est l’énergie
par symboléemis etN0/2 la densit́e spectrale de puissance du bruit, la capacité maximale
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est donńee par :

C = W log2

(
1 +

Es

N0

)
(bit/s) (2.1)

Ici, on suppose que la bande du signal est liée au rythme symboleTs par le premier crit̀ere
de Nyquist, soitW = 1

Ts
[54].

Consid́erons une forme d’onde donnée et notons parR le débit utile des bits d’in-
formation. Ce d́ebit binaire est toujours inférieur à la capacit́e maximale du canalC.
L’efficacité spectrale de cette forme d’onde, notéeη, est donńee par le rapport du débit
utile sur la largeur de bande du canal, soit :

η =
R

W

Cette quantit́e repŕesente aussi le nombre de bits d’information que nous pouvons trans-
mettre parHz et par seconde. Elle vérifie les contraintes suivantes :

0 < η <
C

W
Es = ηEb

Eb est l’énergie d’un bit utile (bit d’information), la première condition d́ecoule de la
définition même de la borne de Shannon, alors que la seconde traduit le fait que l’efficacité
spectrale est́egale au nombre de bits d’information transmis suiteà la transmission d’un
symbole dans le canal. En combinant ces deuxéquations avec la relation2.1on peut́ecrire
l’in égalit́e2.2. Cette ińequation relie l’́energie transmise par bità l’efficacit́e spectrale de
la forme d’onde, c’est une condition nécessaire et suffisante pour assurer une transmission
numérique sans erreur.

Eb/N0 >
2η − 1

η
= (Eb/N0)min (η) (2.2)

L’ équation2.2 illustre aussi l’existence d’un compromis entre l’efficacité spectrale et la
puissance requise par bit d’information. A largeur de bande constante, une augmentation
deη nécessite un niveau de puissance par bit d’informations plusélev́e, òu d’une manìere
équivalente puissance transmise plusélev́ee. La m̂emeéquation montre aussi l’existence
d’une valeur seuil du rapportEb/N0 en dessous de laquelle il est théoriquement impos-
sible d’assurer une communication sans erreurs, et ceci quelque soit la largeur du canal
dont on dispose. Cette valeur est obtenue quand l’efficacité spectrale tend vers zéro :

(Eb/N0)lim = lim
η→0

2η − 1

η
= ln(2) = −1.6dB (2.3)

Le calcul effectúe ci-dessus est indépendant du type de la forme d’onde adoptée par
la châıne de communication. Unéevaluation de la capacité du canal en fonction des pro-
priét́es du canal ainsi que la constellation de symboles de la forme d’onde, constitue une
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approche bien plus précise pour le calcul de la capacité du canal. Dans le cas d’une modu-
lation linéaire avec une constellationà M symboles complexes(a0, a1, . . . , aM−1), émis
d’une façońequiprobable, la formule de la capacité du canal devient [54] :

η(M) = log2(M)− 1

M

M−1∑
i=0

E

(
log2

M−1∑
j=0

exp

(
−|ai − aj + n|2 − |n|2

N0

))
(2.4)

Où n désigne un bruit additif blanc gaussien centré de varianceN0/2, le symboleE
désigne l’esṕerance math́ematique. La figure2.2illustre l’évolution de cette capacité dans
le cas de quelques formes d’onde M-aires en fonction du rapportEb/N0. A faible rap-
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FIG . 2.2: Efficacit́e spectrale de quelques modulations M-aires linéaires en fonction duEb/N0

portEb/N0 la capacit́e maximale du canal est quasiment identique pour toutes les formes
d’onde. Il est ainsi inutile d’adopter des modulations d’ordreélev́e dans cette région m̂eme
si le processus de codage canal permet d’approcher sa capacité maximale. Par contre, dans
le cas d’un fort rapportEb/N0, les formes d’ondes d’ordréelev́e sont plus attractives d’un
point de vue efficacit́e spectrale. On peut aussi remarquer que la capacité maximale d’une
modulation M-aire ,qui est́egaleà log2(M), est th́eoriquement irŕealisable notammentà
faible rapport signal sur bruit. Ce fait traduit la nécessit́e de l’utilisation d’un processus
de codage canal pour assurer une communication sans erreurs. Bienévidemment, le ren-
dement du code optimal est fonction du rapportEb/N0. Plus pŕeciśement, en notantρM

le taux de codage optimal qui permet d’atteindre la capacité maximale du canalηM d’une
modulation M-aire donńee, on peut exprimer ce taux de codage optimal par l’équation :

ρM =
ηM

log2(M)
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La figure2.3 illustre l’évolution du rendement du code optimal en fonction du rapport
Eb/N0. A un même rapportEb/N0, les modulations d’ordre moinśelev́e ńecessitent un
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FIG . 2.3: Taux de codage optimal en fonction duEb/N0 pour quelques modulations M-aires

taux de codage pluśelev́e, ceci est d̂u au fait que ces formes d’ondes sont plus efficaces
en puissance que les modulationsà ordre pluśelev́e. Autre que le rendement, ce résultat
ne fournit aucune information concernant le code qui permet d’atteindre la capacité maxi-
male. Ce sujet est aujourd’hui au centre des activités de recherche dans le domaine de la
théorie de l’information.

En conclusion, le choix de la modulation et du taux de codage doit s’effectuer d’une
façon conjointe. Ce choix doit tenir compte des conditions de propagation. Dans le cas
d’un canal de propagatioǹa forte fluctuation du rapportEb/N0, comme c’est le cas du
canal satellite en bande Ka, une forme d’onde donnée ne peut paŝetre optimale en tout
points de fonctionnement. Si notre sélection favorise l’efficacit́e en puissance, les res-
sources en spectre seront alors mal exploitées lors de bonnes conditions de propagation.
Ce choix aboutira alors̀a une faible capacité du syst̀eme et donc une mauvaise rentabilité
économique. D’autre part, si l’efficacité en spectre est favorisée, et sachant que l’on se
situe souvent̀a des faibles et moyensEb/N0, le syst̀eme aura une faible disponibilité et il
devient donc difficile d’assurer la qualité de service requise.

Dans la pratique, il se trouve que la capacité d’une forme d’onde est affectée par
d’autreséléments ext́erieurs telles que la dégradation duèa une synchronisation im-
parfaite. Les non-lińearit́es du canal ainsi que celles des amplificateurs peuvent aussi
dégrader les performances de la forme d’onde par rapport aux performances théoriques.
L’ampleur de la d́egradation varie d’une forme d’ondeà une autre. En particulier, la sensi-
bilit é aux non-lińearit́es est fortement liée aux fluctuations de l’enveloppe du signal. Ainsi,
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les formes d’ondèa faible fluctuation d’enveloppe montrent une meilleure résistance aux
non-linéarit́es que celles̀a forte fluctuation d’enveloppe.

2.3 Canal Satellite en Bande Ka

Dans notre contexte on s’intéressèa la liaison montante entre un terminal utilisa-
teur et un satellite ǵeostationnaire avec traitement bord. Un système de couverture multi-
faisceaux est adopté afin d’augmenter la capacité du satellite en utilisant plusieurs fois
une m̂eme fŕequence. Ce type de satellite permet aussi une amélioration du bilan de liai-
son en transmettant le signal seulement vers les zones concernées. La liaison satellitaire
est effectúee en bande Ka ce qui permet de réduire la taille des composants de la chaı̂ne
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 majeur lié aux fortes fluctuations du niveau du signal
reçuà cause de sa forte sensibilité aux conditions de propagation.

2.3.1 Classification des att́enuations en bande Ka

Les att́enuations des signaux satellitaires en bande Ka sont essentiellement d’origine
atmosph́erique et ḿet́eorologiques. Les causes des dégradations peuventêtres clasśees
en deux cat́egories. La première cat́egorie comprend tous leséléments qui sont présents
dans l’atmosph̀ere terrestre d’une façon permanente tels que la vapeur d’eau ainsi que
les différents gaz qui constituent cette atmosphère comme l’hydrog̀ene et l’oxyg̀ene.
L’atténuation cauśee par ce type de facteur est ainsi invariante au cours du temps et quasi-
ment ind́ependante de l’emplacement géographique. La seconde catégorie comprend les
facteurs ḿet́eorologiques et climatiques dont la présence est fonction aléatoire du temps
et de l’espace comme les nuages ou les précipitations. C’est cette deuxième classe qui a
la plus forte contribution dans l’atténuation des signaux satellitaires en bande Ka.

Att énuation due aux gaz

L’atténuation due aux différents gaz qui constituent l’atmosphère terrestre est quasi-
ment inexistante en bandes L, C et Ku. En bande Ka et surtout en bande V elle commence
à être non ńegligeable et il va falloir ainsi en tenir compte lors deétablissement du bi-
lan de liaison. L’oxyg̀ene, en particulier est le composant gazeux qui affecte le plus la
qualit́e du signal en bande Ka. Son effet est plus conséquentà basse temṕerature. Par
exemple, dans un climat européen età une fŕequence de 30 GHz l’atténuation moyenne
de l’oxygène est de l’ordre de 0.2 dB [18]. Il est important de mentionner que le fait
que cette att́enuation est ṕesente tout le temps, il est inutile d’en tenir compte lors de la
conception d’une technique de compensation.



2.3. CANAL SATELLITE EN BANDE KA 11

Att énuation dueà la vapeur d’eau

Bien que son effet puissêetre ńegligé en bande Ku, la vapeur d’eau peut affecter,
d’une façon significative, les signaux transmis en bande Ka. L’ampleur de l’atténuation
est fonction de la concentration de vapeur d’eau dans l’atmosphère (expriḿee enKg/m3

) qui est fonction du temps (période de la jourńee, saison). Dans [18], on mentionne,
que dans une transmission par satellite en bande Ka, la liaison descendante est affectée
d’avantage que la liaison montante. D’une manière ǵeńerale et dans un climat modéŕe, en
Europe centrale par exemple, la dégradation est de l’ordre de quelques dixièmes de dB.
Dans [18] on mentionne une atténuation suṕerieureà 0.45 dB pendant1% d’une anńee
moyenne.

Att énuation due aux Nuages

L’effet d’un nuage est fonction de la densité de ce dernier ainsi que de sonépaisseur.
Les affaiblissements dus aux nuages ont une plus grande dynamique que celles causées
par la vapeur d’eau et doiventêtre consid́eŕes pendant près de 50 % d’une année moyenne.
La valeur de l’att́enuation est de l’ordre de 0.4 dB pendant 50% du temps d’une année
moyenne et pour une fréquence de 20 GHz, elle est de 0.8 dB pour une fréquence de 30
GHz (climat Europe centrale).

Att énuation due aux pŕecipitations

La pluie est le ph́enom̀ene qui affecte le plus la qualité du signal en bande Ka. L’atténua-
tion sṕecifique (expriḿee en dB/Km) est fonction de la pluviométrie (expriḿee en mm/h),
mais aussi des caractéristiques des précipitations (taille des gouttelettes d’eau ...). La
figure 2.4 illustre une allure typique d’une atténuation du signal en bande Ka suiteà
des fortes pŕecipitations. Il s’agit d’une liaison montante en bande Kaà la fŕequence de
29.75GHz. L’atténuation atteint un pic de 27 dB qui est une valeur considérable par rap-
port aux niveaux rencontrés en bandes C et Ku. On peut aussi remarquer que l’atténuation
dépasse15 dB durant un intervalle de temps de plus de8 minutes. Les pŕecipitations sont

géńeralement caractériśees par leurs distributions spatiales et temporelles. La distribution
spatiale d’une pŕecipitation correspond̀a sonétendue ǵeographique, ainsi on distingue les
précipitations dont l’́etendue est de l’ordre de plusieurs dizaines de Km, ces pluies sont
très ŕepondues en Europe et sont caractériśees par leur faible intensité et leur longue durée
dans le temps. Le second type, correspondà des pŕecipitations de faibléetendue (rayon<
10Km). Cette dernière cat́egorie est caractériśee par une forte intensité et par une durée
dans le temps relativement faible. Ces précipitations sont souvent rencontrées en zones
tropicales sous forme d’orage et leur forte pluviométrie peut d́epasser 50mm/h pendant
0.01% d’une anńee moyenne.
La figure2.5 illustre la perte en puissance causée par les pŕecipitations̀a trois fŕequences
diff érentes en bandes Ku et Ka dans un climat du type centre européen. On peut lire, par
exemple, qu’̀a 20 GHz, on doit compenser 13 dB d’atténuation pour assurer une dispo-
nibilit é de 99.98% alors que seulement4 dB sont ńecessaires̀a la fŕequence de 12 GHz.
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FIG . 2.4: Allure typique d’une att́enuation en bande Ka due aux précipitationsà la fréquence de

29.75 GHz

D’une manìere ǵeńerale, en bande Ka, l’atténuation induite par les précipitations est tel-
lement importante qu’il est difficilement envisageable de la compenser par un simple
suppĺement de puissance afin de garantir une disponibilité satisfaisante. D’autres moyens
et techniques de compensation plus sophistiqués doivent̂etres d́eploýes afin d’assurer la
qualit́e de service requise et d’optimiser la capacité du syst̀eme.

2.3.2 Statistiques relatives aux att́enuations

L’analyse statistique des atténuations du canal consisteà l’évaluation de plusieurs
donńees qui permettent une meilleure compréhension de ce phénom̀ene. Ces donńees
nous sont utiles notamment lors de la conception de la forme d’onde ainsi que des tech-
niques FMT envisageables. La durée moyenne d’une atténuation, le temps séparant deux
occurrences successives ainsi que la pente de l’établissement de l’atténuation sont des
exemples d’informations relatives aux atténuations qui sont d’une forte utilité. Bien en-
tendu, ces param̀etres d́ependent de la fréquence du signal et de l’emplacement géographique
du terminal. Il est aussi important de mentionner que l’analyse effectuée est transparente
vis-à-vis de la cause ou de la source de l’atténuation.

Pente de l’att́enuation

Ce param̀etre indique la vitesse avec laquelle une atténuation peut s’établir dans le
temps, il est expriḿe en dB/Sec. La mesure de cette pente s’effectue enéliminant les fortes
fluctuations (scintillements) du signal car elles ne fournissent aucune information utile sur
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FIG . 2.5: Atténuation due aux précipitations en bandes Ku et Ka d’après ITU-R Rec.618-7

le niveau de la puissance du signal reçu. Cette opération est ǵeńeralement effectúee gr̂ace
à un filtrage du signal reçu. Les résultats relatifs̀a la pente d’att́enuation sont souvent
obtenus̀a la suite des compagnes de mesure. Un moyen efficace de représenter cette in-
formation consistèa consid́erer l’ensemble des atténuations suṕerieures̀a un seuil donńe,
de calculer les pentes correspondantes. On trace par la suite la distribution des différentes
pentes d’att́enuation. On montre en particulier que l’allure de cette distribution est proche
d’une gaussienne centrée. On montre aussi que la forme de cette allure est indépendante
de la fŕequence [52, 51]. Dans [18] on donne la valeur de 0.3 dB/sec comme moyenne de
la valeur absolue de la pente de l’atténuation en zone Europe. Cette valeur dépasse 0.6
dB/sec pendant 0.01% du temps d’une année moyenne. Dans le cas d’une forme d’onde
adaptative la pente d’atténuation doit̂etre consid́eŕee lors de la transition d’un modeà un
autre dans la chaı̂ne de communication.

Durée moyenne de l’att́enuation

La duŕee ainsi que le nombre d’occurrences d’une atténuation sur une année sont des
donńees d’une forte utilit́e. Il existe plusieurs façons de classification des atténuations
en tenant compte de leur durée. Un moyen d’analyse et d’exploitation de cette donnée
consistèa calculer le nombre d’occurrences d’une atténuation d́epassant une certaine am-
plitude seuil et durant au delà d’une certain durée. Ces calculs peuventêtresétablis suite
à des mesures durant une année par exemple. On peut aussi calculer la durée totale sur
une anńee moyenne pendant laquelle une atténuation d́epasse une valeur seuil.
Les donńees et les informations relativesà la duŕee des att́enuations ont un grand intér̂et,
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notamment pour l’oṕerateur. Ces données lui permettent une approximation de la capa-
cité et de la disponibilit́e de son système. Elles offrent aussi la possibilité d’une meilleure
gestion des ressources disponibles en spectre et en puissance. En particulier par l’adop-
tion éventuelle d’une technique de compensation. Le tableau2.1 extrait de [18] montre
la duŕee d’une occurrence d’une atténuation d́epassant 10 dB en fonction du pourcentage
consid́eŕe d’une anńee moyenne. Les résultats sont relatifs̀a trois fŕequences diff́erentes.
On peut lire sur le tableau que pendant 10% de la durée totale d’une atténuation d́epassant

% de la dur ée totale 12.5 GHz 20 GHz 30 GHz

50 % 2 s 3.5 s 9 s

10 % 100 s 150 s 250 s

1 % 700 s 1000 s 1500 s

TAB . 2.1: Durée d’une att́enuation d́epassant 10 dB̀a trois fréquences différentes

10 dB, une occurrence dure plus de 250 secondes soit plus de 4 minutes. Il estévident que
si aucune mesure de lutte contre ce type d’atténuation n’áet́e adopt́ee, la disponibilit́e du
syst̀eme sera fortement affectée.

2.4 Différentes Méthodes de Compensations

Dans le cas d’une chaı̂ne de communication nuḿerique orient́ee vers des applications
multimédia, une transmission sans erreurs est requise afin d’assurer une bonne recons-
titution du signal utile. Les raisons résident, entre autre, dans le fait que les données
transmises sont fortement compressées et donc tr̀es sensibles aux erreurs de transmission.
D’une manìere ǵeńerale, età bande occuṕee constante, le taux d’erreur binaire est di-
rectement líe au rapport signal sur bruit par bit utile au niveau de la réception. Une
baisse du niveau du signal peut, dans certains cas, causer la rupture de la communication.
Dans des telles circonstances, une compensation de l’atténuation du niveau du signal peut
s’avérer indispensable pour assurer une transmission fiable. Les techniques de compen-
sation peuvent se diviser en deux catégories. La première consistèa la modification d’un
ou plusieurśeléments de la chaı̂ne de transmission, il s’agit alors d’utiliser d’autres res-
sources qui vont favoriser de meilleures conditions de propagation. Ces méthodes sont
dites techniques de diversités. La seconde solution consisteà modifier les param̀etres de
châıne de transmission telles que la puissanceémise, le rendement du code mais aussi la
constellation de la forme d’onde. Cette technique ne nécessite aucuńelément ext́erieurà
la châıne de d́epart.
Dans ce paragraphe, on donne un panorama de l’état de l’art des diff́erentes techniques
de lutte contre les affaiblissements susceptibles d’être adopt́ees par des systèmes de com-
munication par satellite en bande Ka.
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2.4.1 Contrôle de puissance

Son principe consistèa adapter le niveau de la puissanceémise par l’́emetteur aux
conditions de propagation. Dans le cas d’une transmission en ciel clair le contrôle de
puissance permet de transmettre la puissance nécessaire minimale pour assurer la qualité
de service requise. Ce faitévite la transmission d’une marge de puissance supplémentaire
pour lutter contre les atténuationśeventuelles. Dans le cas d’une dégradation du signal
suiteà des intemṕeries, le contr̂ole de puissance permet de compenser les pertes en aug-
mentant le niveau de la puissance transmise. Dans un contexte avec un accès multiple
FDMA il est fort important d’avoir un m̂eme niveau de puissance pour toutes les por-
teuses. Cette condition permet non seulement une exploitation optimale des ressources en
spectre en ŕeduisant les interférences entres différentes porteuses [48] mais aussi d’́eviter
l’impossibilité de d́etecter les porteuses qui ont un niveau relatif très faible. En plus, dis-
poser d’un m̂eme niveau de signal pour toutes les porteuses signifie une dynamique moins
importante du signal multiplex et donc une meilleure résistance face aux non-linéarit́es
des amplificateurs bord.
Rappelons que dans le cas d’un satellite transparent le contrôle de puissance intervient
sur le bilan de liaison total, alors que dans les cas d’un satellite avec réǵeńeration bord il
n’y a qu’une seule voie qui est concernée.

L’avantage de la technique de contrôle de puissance est de ne pas exiger une très
grande complexit́e suppĺementaire au niveau du récepteur. Toutefois, l’activation d’un tel
processus pourra nécessiter deśeléments externes tels qu’une station centrale qui fournit
les informations relatives au canal de propagation et qui donne l’autorisation d’activer
éventuellement un processus de contrôle de puissance.

Dans notre contexte, on dispose de terminaux utilisateurs dont la puissance maximale
émise est limit́ee par les performances de l’amplificateur, elle est de l’ordre de2 Watts.
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 contrôle de puissance dans certains cas. Il estévident que la technique
de cont̂ole de puissance ne suffira pas pour lutter contre les atténuations du canal satel-
lite en bande Ka. Cependant il est fort envisageable d’associer cette solutionà d’autres
techniques FMT.

2.4.2 Techniques de diversit́e

La modification de l’architecture de la chaı̂ne de transmission peut constituer une so-
lution intéressante pouréviter la d́egradation du rapport signal sur bruit suitesà des pertur-
bations ḿet́eorologiques. Il s’agit du d́eploiement des ressources ou d’éléments externes
qui profitent de conditions de propagation plus favorables. Il existe quatre techniques de
diversit́e :

– Diversit́e du site : Cette solution consiste globalementà diriger le signal̀a trans-
mettre vers une autre station distante en cas où une station donńee souffre de mau-
vaises conditions de propagation. La seconde station transmettra alors le même
signal vers le satellite. Les deux stations sont en géńeral distantes de quelques di-
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zaines de Kilom̀etres l’une de l’autre. La principale motivation de cette technique
s’explique par le fait que les fortes précipitations ont unéetendue ǵeographique de
l’ordre d’un dizaine de kilom̀etre de diam̀etre. On montre, en plus, que les fortes
précipitations sitúees dans des zones voisines sont statistiquement indépendantes.
Ces propríet́es font que cette technique peut améliorer consid́erablement la dispo-
nibilit é du syst̀eme [35].
La technique de diversité du site souffre de quelques inconvénients majeurs, elle
exige, par exemple, l’existence d’un réseau terrestre pour assurer la connexion entre
les différentes stations. Cette dépendance vis-à-vis de la liaison terrestre fait perdre
au syst̀eme satellitaire un atout majeurs celui de s’affranchir de toute infrastructure
terrestre existante. Cette solution nécessites aussi des coûts suppĺementaires qui
la rendent moins attractive d’un point de vueéconomique. Elle reste réserv́ee aux
utilisateurs professionnels tels que les opérateurs de diffusion par satellite.

– Diversit́e en fŕequence : Cette technique consisteà changer la fŕequence d’́emission
lorsque le signal transmis̀a la fŕequence active subie une atténuation. Les conditions
de propagation sont alors supposéesêtre plus favorables en opérantà la nouvelle
fréquence.
Dans notre contexte d’une liaison terminal vers satellite en bande Ka, les fréquences
disponibles aux utilisateurs couvrent un intervalle du spectre relativement limité.
Par conśequent, toutes les fréquences sont affectées d’une manière quasi-identique.
Il faut aussi mentionner que cette alternative nécessite un processus dynamique
relativement complexe pour la gestion des ressources spectrales. Cette technique
nécessite aussi une complexité suppĺementaire au niveau desémetteurs et des récep-
teurs.

– Diversit́e satellite : Dans ce cas il s’agit de transmettre le signal vers un autre sa-
tellite lorsque la liaison avec un satellite donné est affect́ee à cause d’une forte
att́enuation mais aussi dans le cas où cette liaison n’est plus disponible. Cette tech-
nique peut constituer une solution attractive dans le cas d’une communication avec
un ŕeseau de plusieurs satellites en orbite basse (Global Star, Iridium). Par contre,
dans le cas d’une communication avec des satellites géostationnaires, les pertur-
bations atmosph́eriques affectent en géńeral la liaison avec l’ensemble de tous les
satellites. La diversité satellite ńecessite aussi un processus de pointage assez précis
de l’antenne utilisateur pour permettre l’orientation du signal vers le nouveau satel-
lite.

– Diversit́e dans le temps : Cette technique ne permet pas vraiment de lutter contre
les affaiblissements du canal. Elle consiste simplementà transmettre ou recevoir
les donńees lorsque les conditions de propagation sont favorables. Cette solution
est adopt́ees par des systèmes offrant des services dits ”push” qui consistentà
télécharger un certain contenu et de le consulter par la suite sans avoir besoin d’une
connexion avec des réseaux externes. Cette technique est incompatible avec des
applications òu l’utilisateur doit disposer d’une liaison bidirectionnelle permanente
avec le ŕeseau telles que les applications Internet, les jeux en lignes et la Voix sur
IP (VoIP).

Ce panorama des différentes FMT nous permet de conclure que les solutions proposées
par ces techniques ne sont pas parfaitement adaptéesà notre contexte de liaison montante
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pour la transmission des applications multimédia par satellite en bande Ka. Les raisons
sontà la fois techniques liées aux exigences du système, mais aussiéconomiques dues̀a
un côut de d́eploiement asseźelev́e.
Pour être comṕetitif avec les syst̀emes terrestres en terme de qualité de service et d’un
point de vuéeconomique, les systèmes satellitaires en bande Ka doivent adopter des so-
lutions plus efficaces pour lutter contre les atténuations. Les techniques de compensation
baśees sur la conception d’une forme d’onde adaptative deviennent de plus en plus attrac-
tives gr̂ace notamment aux avancées ŕealiśees dans le domaine de codage canal et celui
d’intégration des circuits. Dans cette alternative il s’agit, de modifier dynamiquement les
param̀etres de la forme d’onde afin adapter ses performances en spectre et en puissance
aux différentes conditions de propagation. Elle ne nécessite pas de ressources et des in-
frastructures externes, néanmoins, elle requiert une complexité suppĺementaire au niveau
de l’émetteur et du ŕecepteur. Cette technique est détaillée dans le paragraphe qui suit.

2.5 Forme d’Onde Adaptative

La forme d’onde d́ecrit toutes les caractéristiques du signal depuis la séquence binaire
jusqu’au signal analogique susceptible d’être transmis sur le canal. Elle comprend, entre
autre, le d́ebit 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 de la chaı̂ne de
communication d́ependent directement des différents param̀etres de la forme d’onde. Une
forme d’onde adaptative consisteà varier un ou plusieurs de ses paramètres afin de s’adap-
ter aux conditions de transmission et notamment au rapport signal sur bruitSNR. L’exis-
tence d’un compromis spectre-puissance suppose que l’amélioration des performances en
puissance (respectivement efficacité spectrale) induit ńecessairement une dégradation de
l’efficacité spectrale (respectivement performances en puissance).
Dans ce paragraphe, onétudie l’effet de chacun des paramètres sur les performances de
la forme d’onde. Le gain obtenu est illustré à travers quelques illustrations par certains
syst̀emes existants.

2.5.1 Variation du débit utile

Les performances en puissance d’une forme d’onde sont fortement liéesà l’énergie
transmise par bit utileEb. Un moyen d’augmenter cettéenergie consistèa consid́erer
des bits avec une durée plus longue tout en gardant un même niveau de puissance trans-
mise. La châıne de transmission est ainsi plus fiable suiteà l’augmentation de l’́energie
moyenne par bit utile. Le nouveau signal transmis correspondà une nouvelle śequence
binaire qui occupe une bande spectrale moins large par rapport au signal de départ car
la duŕee d’un bit est plus longue. Une durée de bit plus longue signifie un débit binaire
moins important. Cependant, l’efficacité spectrale de la forme d’onde reste inchangée. La
réduction du d́ebit utile signifie que la transmission d’une même quantit́e d’information
nécessite plus de temps et plus d’énergie, c’est bien le prix̀a payer pour assurer la trans-
mission avec le taux d’erreur binaire requis.
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En pratique, et pouŕeviter une allocation dynamique des ressources spectrales, on cherche
souvent̀a avoir une bande allouée constante par utilisateur. Il est aussi préférable de gra-
der un d́ebit symbole constant ce qui facilite les tâches de synchronisation et de timing.
Une solution qui permet d’assurer ces deux conditions quelque soit le débit utile d’in-
formation consiste multiplier la séquence utile par une séquence pseudo-aléatoire (PR)
dont le d́ebit est constant ce qui permet d’étaler le spectre du signal sur toute la bande
allouée. Au niveau de la réception, on multiplie la śequence reçue par la même śequence
d’étalement afin de retrouver le séquence de base.

Exemple : Le projet Olympus

Cette technique áet́e appliqúee dans le cadre du projet OLYMPUS [18] pour des
applications de vid́eo-conf́erence via le satellite. Quatre gammes de débit sont disponibles
à bande occuṕee constante. Le débit nominal est de 2.048Mb/s, utilisé lors des conditions
idéales de propagation. Les autres débits d’information sont de 1024, 512 et 256 kb/s.
Les gains en puissance apportés sont respectivement de 3, 6 et 9 dB. Pour garder une
bande passante constante, les données sont multiplíees par une séquence pseudo aléatoire
PR comme c’est indiqúe sur la figure2.6. Cette śequence possède un d́ebit constant́egal
au d́ebit nominal soit 2.048 Mb/s . Dans le cas où le d́ebit d’information est ŕeduit à la
suite d’une perturbation, le spectre du signal estétaĺe sur toute la bande allouée gr̂aceà
la śequence PR. Cette technique permet alors d’avoirà la fois une duŕee symbole et une
bande occuṕee constantes ce qui la rend relativement simpleà mettre en œuvre.

2048 Mb/s

Séquence TransmiseSéquence PR

Séquence des données  

2048 Mb/s

1024  Mb/s

512 Mb/s

256 Mb/s

FIG . 2.6: Transmission avec un débit variable et̀a bande passante constante

En ŕealit́e, cette technique n’est pas vraiment optimale d’un point de vue théorique.
Multiplier la séquence originale par une séquence pseudo-aléatoire n’est autre que du
codage canal sauf que les codes adoptés offrent des performances médiocres. L’avantage
principal de cette technique est qu’elle nécessite une faible complexité d’un point de vue
syst̀eme (gestion des ressources) et d’un point de vue architecture du récepteur.
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2.5.2 Modification du taux de codage

Le codage canal, permet d’améliorer les performances en puissance de la forme d’onde.
L’efficacité du code d́epend de plusieurs paramètres, tels que son rendement, noté Rc et
sa longueur de contrainte. La distribution des erreurs dans le canal est aussi une donnée
importante qui influe les performances d’un code canal. Le type du code (Code en bloc,
code convolutif) doit̂etre choisi en fonction de cette distribution qui est fonction de la
nature du canaĺequivalent.
Les châınes de communications qui requièrent une transmission sans erreurs, adoptent
souvent des codes concatéńes. Ces sch́emas de codage sont assez performantes, en parti-
culier celles qui utilisent des processus de décodage it́eratifs (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 poinçonnage permet de
modifier le taux de codage d’une façon quasi optimale tout en nécessitant une complexité
relativement faible. A la suite d’une dégradation du rapport signal sur bruit, la diminution
du taux de codage aḿeliore les performances en puissance notamment en augmentant
l’ énergie par bitEb ainsi que la distance minimale du code, le gain est ainsi double. En
géńerale, ce gain est assez faibleà fort TEB, il crôıt ensuiteà fur età mesure que le TEB
décrôıt avant de converger vers une valeur asymptotique.

Exemple 1 : Le standard DVB-S

Le standard de diffusion de la vidéo nuḿerique par satellite DVB-S [2] adopte une
forme d’onde en QPSK. Plusieurs taux de codage peuventêtre adopt́es, le choix est fonc-
tion des conditions de propagation ainsi que la bande allouée. Les performances des mul-
tiples sch́emas sont illustŕees par le tableau2.2. Ce tableau montre la valeur duEb/N0

requise afin d’assurer un taux d’erreur binaire de2.10−4 à la sortie du d́ecodeur Viterbi
pour les diff́erents taux de codage. Ici, on rappelle que la norme DVB-S utilise le code
convolutif de rendement1/2 et de longueur de contrainteégaleà 7, sa matrice ǵeńeratrice
est donńee parG = (171, 133). Ce code est concatéńe avec un code Reed Solomon qui
est plus efficace pour corriger les paquets d’erreurs. La modulation adoptée est une QPSK
avec une ŕeponse en fŕequence en Cosinus Surélev́e avec un roll-offβ = 0.35. Sur le ta-
bleau on peut remarquer que les points de fonctionnement en terme deEs/N0 vont de 4.5
dB pour le taux de codage 1/2̀a 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 att́enuation 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 la qualité
de service requise pour des valeurs deEb/N0 inférieures̀a 4.5 dB, cecíetant insuffisant
dans le contexte d’un terminal utilisateur avec une faible puissance transmise.
Le standard DVB-S est essentiellement utilisé pour des systèmes de diffusion qui op̀erent
en bande C et en bande Ku. Et vu que ces bandes de fréquence sont moins sensibles aux
intemṕeries que la bande Ka. La norme n’envisage ainsi aucune procédure dynamique
d’adaptativit́e du taux de codage aux conditions de transmission. Le taux de codage reste
alors inchanǵe au cours de la transmission. Afin de garantir la disponibilité requise, les
opérateurs de diffusion transmettent une puissance supplémentaire permanente de l’ordre
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Rc Eb/N0 (en dB)TEB=2.10−4 Es/N0 η (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:Eb/N0 requis pour un TEB de2.10−4 pour diff́erents taux de codage de la norme DVB-S

de 3dB relativement̀a la puissance minimale requise. Cette solution permet de compenser
les att́enuationśeventuelles et de garantir la disponibilité souhait́ee. Peu côuteuse, 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 avancées ŕealiśees pendant les dix dernières anńees dans le domaine du
codage canal, de nouvelles normes offrant des hautes performances ontét́e conçues de-
puis. Le standard DVB-RCS [4] permet aux utilisateurśequiṕes d’un petit terminal de
disposer d’une voie montante vers le satellite. La voie descendante peutêtre assuŕee par
un autre standard tel que le DVB-S ou le DVB-S2 prochainement. Le DVB-RCS propose
deux sch́emas de codage ; Le premier schéma de codage est donné par la concaténation
série d’un code de Reed-Solomon et d’un code convolutif de rendement 1/2 et dont la
matrice ǵeńeratrice est donńee par :G = (171, 133). L’autre sch́ema de codage est
donńe par un turbo code. Le codeur en obtenu en considérant la concaténation parall̀ele
de deux codes convolutifs systématiques et ŕecursifs de rendement 1/2. Plusieurs taux
de poinçonnage peuventêtre appliqúes afin d’augmenter le rendement du code et donc
améliorer l’efficacit́e spectrale.
La modulation adoptée par le DVB-RCS est identiqueà celle utiliśee dans le DVB-S. Il
s’agit d’une QPSK avec une réponse en fŕequence en Cosinus Surélev́ee et avec un roll-
off de 0.35. Les performances des différents taux de codage sont illustrées par le tableau
2.3pour une taille de paquet de données utiles de 53 octets. Ce standard couvre une marge
de puissance qui est relativement large de l’ordre de 7 dB. Cette marge reste insuffisante
pour lutter efficacement contre des dégradations telles que celles rencontrées en bande
Ka.
Le standard DVB-RCS propose une allocation dynamique des ressources du canalà savoir
les slots ans le temps et la bande passante. Ces ressources sont allouées en fonction des
services souhaités par l’utilisateur mais aussi en fonction des conditions de propagation.
Par exemple, suitèa une diminution duEb/N0, un utilisateur va basculer vers une autre
porteuse òu il va transmettre avec un débit et un taux de codage plus faibles ce qui vaà la
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Rc Eb/N0 (en dB) TEB=10−5 Es/N0 η (bits/s/Hz

1/3 1.8 0.03 0.49

1/2 2.2 2.20 0.74

2/3 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: Eb/N0 requis pour un TEB de10−5 pour diff́erents taux de codage de la norme DVB-

RCS

fois augmenter leEb/N0 et aḿeliorer les performances en puissance de la transmission.
L’adoption d’une constellation adaptative associéeà un taux de codage adaptatif va nous
permettre de concevoir une forme d’onde adaptative plus performante. Elle aboutira, en
particulier,à une meilleure exploitation des ressources spectrales grâceà l’utilisation des
modulations d’ordréelev́e qui offrent une haute efficacité spectrale. Un exemple de stan-
dard qui a opt́e pour cette solution plus prometteuse est le DVB-S2 [3] dont les principales
caract́eristiques sont d́etaillées dans la section suivante.

2.5.3 Modulation adaptative

Il existe plusieurs sch́emas de modulations numériques avec des performances as-
sez variables. Concernant les modulations linéaires classiques, les schémas d’ordréelev́e
telles que les modulations M-QAM, et M-PSK,M > 4, offrent une haute efficacité spec-
trale. Par contre, leurs performances en puissance sont souvent médiocres, ces modula-
tions sont utiliśees pour les transmissions haut débit à fort rapport signal sur bruit. Par
exemple, les modulations 64-QAM sont utilisées dans la norme DVB-C pour la transmis-
sion de la vid́eo nuḿerique via le ĉable. Les progr̀es ŕealiśes entre autre dans le domaine
de codage canal, rendent envisageable l’adoption des modulations d’ordreélev́e dans les
communications spatiales.
Souvent, les signaux associésà des modulations d’ordre supérieur ont une forte fluctua-
tion d’enveloppe. Ce fait d́egrade l’efficacit́e de ces formes d’onde lors de la propagation
dans un canal non lińeaire. Les amplificateurs non linéaires peuvent aussi dégrader la qua-
lit é de la châıne de transmission. Des techniques de pré-distorsion peuventêtre appliqúees
dans le but de limiter les effets des non-linéarit́es [34].
Les modulations nuḿeriques d’ordre moinśelev́e comme la QPSK ou la BPSK sont uti-
lisées lorsque de bonnes performances en puissance sont requises, elles offrent aussi une
meilleure ŕesistance face aux non-linéarit́es gr̂aceà des signaux de faible fluctuation d’en-
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veloppe. Ces modulations sont aussi caractériśees par leur faible complexité. Tous ces
faits justifient leur adoption par la majorité des syst̀emes transmissions satellitaires exis-
tants. Un exemple de standard qui a opté pour une forme avec une constellation adaptative
avec des modulations d’ordreélev́e est le DVB-S2. Cette norme est détaillée dans le pa-
ragraphe quit suit.

Exemple3 : Le standard DVB-S2

Le DVB-S2 [3] est le standard le plus récent en matière de transmission du contenu
multimédia par satellite. Il áet́e conçu, entre autre, pour remplacer la norme existante
de diffusion de la vid́eo nuḿerique par satellite, le DVB-S. Le nouveau standard cou-
vrira aussi une gamme de services bien plusétendue 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 assurée gr̂aceà un autre
standard tel que le DVB-RCS. La norme DVB-S2 permet aussi de réaliser des commu-
nications point-̀a-point ou point-̀a-multi-point lors des transmissions occasionnelles de
certainśevénements.
Afin de garantir la qualit́e de service requise par les différentes applications et d’exploi-
ter les ressources spectrales d’une manière plus efficace, le DVB-S2 adopteà la fois
un codage adaptatif et une constellation adaptative. Ainsi, et pour un service donné, la
forme d’ondeévolue d’une manière dynamique en fonction des conditions de propaga-
tion. Quatre sch́emas de modulation sont alors proposées, ces schémas sont donńees par
la QPSK, 8PSK, 16 APSK et 32 APSK, la mise en formeétant assuŕee par un filtre en
racine de Cosinus Surélev́e avec des roll-off de 0.2, 0.25 ou 0.35. Les constellations res-
pectives sont illustŕees par la figure2.7. Dans le cas des modulations 16APSK et 32APSK
le rapport des rayons entre les différentes sous-constellations est adapté aux taux de co-
dage afin assurer de meilleures performances en puissance. Le codage canal adopté est
une concat́enation d’un code en bloc (du type BCH) et d’un codeLDPC avec un proces-
sus de d́ecodage it́eratif. La taille de l’entrelaceur est de 64800. Le tableau2.4extrait de
[3] résume les performances des différents sch́emas que propose le standard. L’efficacité
spectrale est calculée en tenant en compte d’un roll-off de0.35. Aucune perte líee aux
imperfections du canal ou aux amplificateurs non linéaires n’est prise en compte lors de
l’ évaluation des performances. Cette perte est fonction de la constellation adoptée mais
aussi du mode de transmission : mode mono-porteuse ou mode multi-porteuse.

La diversit́e des sch́emas de codage canal et de modulation permet au standard DVB-
S2 de s’adapter̀a un large champ d’applications dont les exigences sont différentes. Dans
le cas des services de diffusion de la vidéo et de la vid́eo haute d́efinition, la nouvelle
norme permet un gain de 25% et 30% en efficacité spectrale par rapport aux standards
existantśequivalents. L’adoption d’une forme d’onde adaptative dans le cas d’une trans-
mission point-̀a-point interactive est bien plus intéressante. Leśechanges des informations
relatives au canal de propagation permettent de sélectionner la constellation et le taux de
codage les plus appropriés aux conditions de propagation. Cette solution améliore la ca-
pacit́e d’un transpondeur bord d’un facteur qui varie entre 100% et 200%. En plus du
gain obtenu en capacité, la liaison adaptative permet de garantir une meilleure disponibi-
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QPSK 8 PSK 

16 APSK 32 APSK 

FIG . 2.7: Différentes constellations dans le standard DVB-S2

lit é du syst̀eme. L’́echange des informations relatives aux conditions de propagation peut
s’effectuer soit via le satellite m̂eme ou bieǹa travers une infrastructure terrestre.

2.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons vu que les dégradations que peut subir un signal satellite
en bande Ka sont bien plus conséquentes que celle rencontrées en bandes C et Ku. Il aét́e
aussi pŕeciśe que les pŕecipitations sont la cause principale de ces fortes atténuations. Une
technique de compensation des atténuations est ńecessaire dans ce contexte. Plusieurs
techniques de compensation des atténuations ont́et́e propośees dans diff́erents projets et
standards. Cependant, la majorité de ces techniques s’avère insuffisante ou incompatibles
avec notre contexte.
Une forme d’onde adaptative est la solution la plus attractive et qui permetà la fois de
garantir la disponibilit́e requise et l’exploitation quasi-optimale des ressources spectrales.
Il a ét́e aussi souligńe, à travers l’exemple du DVB-S2, qu’une forme d’onde adaptative
baśeeà 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 des atténuations de forte magnitude et
d’améliorer ainsi la disponibilit́e du syst̀eme. D’autre part, elle garantie une exploitation
plus efficace de la bande allouée.

D’un point de vue adaptativité les CPM repŕesentent une alternative assez attractive
notamment gr̂aceà la multitude de ses paramètres. La variation de l’indice de modula-
tion est une solution particulièrement int́eressante car ce paramètre affecte fortement les
performances de la CPM. En plus, et en faisant l’hypothèse d’un indice variable avec un
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dénominateur constant, la variation de ce paramètre ne requiert pas une grande complexité
au niveau deśeléments de la chaı̂ne de communication. Les performances des quelques
sch́emas CPM avec un indice variable sont montrées dans les chapitres3 et 4. L’autre
avantage des modulations CPM est donné par leur enveloppe constante, propriét́e qui les
rend insensibles au non-linéarit́e. Les diff́erentes propriét́es de cette classe de modulations
sont trait́ees dans le chapitre3.
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Modulation Taux de codage Es/N0 (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: Différentes configurations du standard DVB-S2,Es/N0 requis pour une transmission

sans erreurs, roll-off=0.35





CHAPITRE 3

Les Modulations à Phase Continue

3.1 Introduction

Les modulations̀a phase continue (dites CPM) représentent une famille de modulation
de phasèa enveloppe constante. Elles ontét́e introduites au d́ebut des anńees 80 par
John B. Anderson et Carl-Erik Sundberg [5, 50]. En plus d’une enveloppe constante, ces
modulations poss̀edent d’autres propriét́es qui les diff̀erencient des modulations linéaires
classiques. Parmi ces propriét́es on peut citer la non-lińearit́e par rapport̀a la śequence
transmise ainsi que la modélisation en treillis des signaux CPM.
Dans ce chapitre, on s’intéresse d’abord aux signaux CPM,à leur mod́elisation ainsi que
leurs diff́erentes propriét́es. Ensuite, nous abordons sommairement les algorithmes de
décodage des CPM non codées. Enfin, unéevaluation th́eorique des performances en
spectre et en puissance des CPM en fonction de chacun des paramètres de la forme d’onde
est effectúee. Des ŕesultats des simulations du taux d’erreur binaire sont aussi donnés pour
illustrer l’effet de l’indice de modulation sur les performances de la forme d’onde.

3.2 Repŕesentation et Etude des Signaux CPM

3.2.1 Les Signaux CPM

Consid́erons une śequence deN +1 symboles M-airesai ∈ (±1,±2, . . . ,±(M − 1))
à transmettre et que l’on noteraa = (a0, a1, · · · aN−1, aN). Le signal CPM transmis
relatif à cette śequence peut̂etreécrit sous la forme :

s(a, t) =

√
2E

T
cos(2πf0t + ϕ(a, t) + ϕ0) (3.1)

Où f0 est la fŕequence porteuse etϕ0 une phase aléatoire dans[0 2π] . E étant l’́energie
par symbole et T sa durée. L’information utile est contenue dans la phase du signal qui
s’écrit sous la forme :

ϕ(a, t) = 2πh

N∑
i=0

ai q(t− iT )
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Le param̀etreh désigne l’indice de la modulation, il est souvent rationnel et inférieurà 1.
Dans la suite du manuscrit il sera désigńe par :

h =
u

p
u et p premiers entre eux

La fonctionq(t) est une primitive d’une fonctiong(t) dite ŕeponse en fŕequence :

q(t) =

∫ t

0

g(τ) dτ

La réponse en fŕequenceg(t) a son support temporel qui estégalà l’intervalle [0 LT ] où
L est un entier strictement positif.
Afin d’obtenir une forme d’onde avec de bonnes performances, la réponse en fŕequence
g(t) est positive et doit avoir une intégrale qui vaut 1/2 [5], soit :

∞∫

0

g(τ) dτ =

LT∫

0

g(τ) dτ =
1

2

Les mises en forme les plus utilisées en pratique sont illustrées ci-dissous :

Rectangle : REC g(t) =

{
1

2LT
0 ≤ t ≤ LT

0 sinon

cosinus suŕelev́e : RC g(t) =





1
2LT

(1− cos(2πt
LT

)) 0 ≤ t ≤ LT

0 sinon

Gaussienne : GMSK g(t) =
1

2T
Q

(
2πB

t− T
2√

ln(2)

)
− 1

2T
Q

(
2πB

t + T
2√

ln(2)

)

avec Q(t) =
1√
2π

∫ +∞

t

exp(−τ 2

2
)dτ =

1

2
erfc(

t√
2
) (3.2)

Dans le cas d’une gaussienne, la réponse en fŕequenceg(t) est tronqúee afin de limiter
son support temporel. La troncature doit s’effectuer avec une perte minimale. La longueur
de la ŕeponse en fŕequence tronqúee est fonction du param̀etreBT . Ce param̀etre est sou-
vent ŕegĺe afin d’obtenir les propriét́es spectrales souhaitables. La figure3.1 montre les
allures des mises en forme Gaussienne, Rectangulaire et en cosinus surélev́e. La figure
3.2montre les allures des fonctionsq(t) correspondantes. Une modulation CPM est par-
faitement d́efinie par quatre param̀etres :

– L’ordre de la modulation notéM
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FIG . 3.1: Forme de la ŕeponse en fŕequenceg(t)

dans le cas de la 2REC, de la 2RC et d’une

GMSK avecBT = 0.3
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– L’indice de la modulation notéh
– La réponse en fŕequence notéeg(t)
– La longueur de la ŕeponse en fŕequenceg(t) not́eeL
Il existe deux types de modulations CPM : les CPMà ŕeponse totale (Full Res-

ponse)[8], correspondent̀a une ŕeponse en fŕequenceg(t) de longueurT (L = 1). Les
CPMà ŕeponse partielle (partial Response) [7] correspondent̀a une longueur de la réponse
en fŕequencéegaleàLT où L ≥ 2.

3.2.2 Repŕesentation Treillis des CPM

Soit n un entier positif inf́erieurà N . A un instantt tel quenT ≤ t ≤ (n + 1)T la
phase du signal en bande de base peutêtre d́ecompośee sous la forme suivante1 :

ϕ(a, t) = 2πh an q(t− nT ) + 2πh

n−1∑

k=n−L+1

akq(t− kT ) + πh

N−L∑

k=0

ak (3.3)

= 2πh an q(t− nT ) + φn(t) + θn

Avec :

φn(t) = 2πh

n−1∑

k=n−L+1

ak q(t− kT )

θn = πh

n−L∑

k=0

ak

En consid́erant une valeur de la phase modulo2π, la valeur deθn ne peut prendre quep
ou 2p valeurs, suivant la parité du nuḿerateur de l’indice de modulation,à savoiru. Plus

1ak = 0 pourk < 0
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préciśement :
Si u est pair,θn varie dans l’ensemble

{0, π
u

p
, π

2u

p
, · · · π

u(p− 2)

p
, π

u(p− 1)

p
}

Si u est impair,θn varie dans l’ensemble

{0, π
u

p
, π

2u

p
, · · · π

u(2p− 2)

p
, π

u(2p− 1)

p
}

La valeur deθn définit l’ état de la phase du modulateur. Le termeφn(t) repŕesente la
contribution des symboles transmis entre les instants(n−L + 1)T et (n− 1)T . Ce terme
est entìerement d́efini par le vecteur(an−L+1, an−L+2, · · · , an−1). Quand au premier terme
de l’équation3.3 il représente la contribution dunièmesymbole.

En conclusion, le signal transmis pendant l’intervalle de temps[nT (n + 1)T ] dépend
du dernier symboléemisan mais aussi de l’́etat du modulateur̀a l’instantnT défini par :

σn = (θn, an−L+1, an−L+2, · · · , an−1)

L’ émission de ce symbole fait passer le modulateur dans un autreétatà l’instant(n+1)T
qui est donńe par :

σn+1 = (θn+1, an−L+2, an−L+3, · · · , an)

La valeur deθn+1 s’obtientà partir de celle deθn comme suit :

θn+1 = (θn + πhan−L+1) mod [2π]

La description pŕećedente permet d’associer une structure treillisà une modulation CPM,
les états de ce treillis sont lesσn définis plus haut, et les transitions sont données par
le couple (σn,an). Le treillis comporte ainsipML−1 ou 2pML−1 états etpML ou 2pML

transitions.

Exemple
Consid́erons une CPM binaire avec une réponse en fŕequence rectangulaire de longueur
T not́ee 1REC, l’indice de modulation esth = 1/2 2. Dans ce cas, l’́etat de la phase
peut prendre 4 valeurs possibles modulo2π, cesétats sont{π/2, π, 3π/2, 2π} (Lesétats
zéros et2π sont identiques). Dans cet exemple d’une CPMà réponse totale, l’́etat du
modulateur se ŕeduit à l’ état de sa phase. sachant que le symbole d’entrée peut prendre
seulement deux valeurs possibles, nous pouvons conclure qu’il existe 8 transitions dans le
treillis. Par conśequent, sur la duŕee d’un symbole, il existe 8 formes possibles du signal
en sortie du modulateur CPM. Les différentes trajectoires de la phaseϕ(t) sont illustŕees
sur la figure3.3. Pour une meilleure visualisation du treillis, les différentes trajectoires de
la phase sont considérées modulo2π. La figure3.4illustre la forme du treillis de la CPM
consid́erée. Comme on peut le remarquer, lesétats et les transitions dans le treillis varient
avec le temps, suivant que l’on se situeà des multiples pairs ou impairs de la durée d’un
symbole. Cela va ajouter une complexité suppĺementaire dans le processus de décodage.

2Cette modulation est connue sous le nom de MSK
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Dans [46], Rimoldi a propośe une d́ecomposition du signal CPM qui permet d’avoir
un treillis invariant dans le temps dont le nombre d’états ainsi que le nombre des transi-
tions sont ind́ependants de la parité deu. Cette d́ecomposition est d́ecrite dans l’annexe
B et elle sera adoptée dans la suite du manuscrit.

3.2.3 D́ecodage des signaux CPM

La mod́elisation sous forme de treillis des modulations CPM permet d’appliquer des
processus de décodage fŕequemment utiliśes pour d́ecoder les codes convolutifs. L’al-
gorithme de Viterbi [31] peut ainsiêtre utiliśe pour d́ecoder les signaux CPM [6]. Une
illustration de l’algorithme de Viterbi dans le cas de la 2RC binaire avec un indice de
modulationh = 1/2 est donńee dans l’annexeA. 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 de décodage it́eratif lors d’une concaténation
avec un code convolutif.

Contrairement̀a l’algorithme de Viterbi qui permet d’estimer la séquence qui maxi-
mise la fonction de vraisemblance. L’algorithme MAP permet de maximiser la vraisem-
blance de chaque symbole sachant l’observation relativeà toute la śequence reçue. M̂eme
s’il nécessite un complexité 2à 3 fois suṕerieure que celle d’un Viterbi, l’algorithme MAP
a l’avantage de fournir des données souples en sa sorties. Ces données peuvent̂etre rela-
tives aux bits de code ou aux bits d’informations. Il est important de rappeler l’existence
d’une version de l’algorithme de Viterbi avec des sorties souples dite SOVA [30]. Cet al-
gorithme permet d’effectuer un processus de décodage it́eratif. Le MAP sera d́etaillé dans
le chapitre4.
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3.3 Performances des Modulations CPM

Les performances d’une forme d’onde sont souvent décrites par deux critères qui sont
son efficacit́e spectrale et son efficacité en puissance. L’existence d’un compromis entre
ces deux crit̀eres fait qu’il est souvent difficile de choisir une forme d’onde plutôt qu’une
autre. Afin d’adopter une CPM qui soit bien adaptée à notre syst̀eme, il est ńecessaire
d’effectuer unéetude pŕecise de l’effet de chacun des paramètres de la CPM sur les per-
formances de la forme d’onde. Lors de cetteétude nous tiendrons compte d’autres aspects
tels que la complexité et la puissance transmise hors bande.

3.3.1 Occupation spectrale

Ce paragraphe concerne l’étude des propriét́es spectrales des signaux CPM. Cette
étude se justifie par l’importance d’une exploitation optimale de ressources spectrales
de plus en plus ŕeduites. La capacité totale d’un syst̀eme de transmissions de données
multimédia est directement liéeà l’efficacit́e spectrale de la forme d’onde adoptée. Afin
de limiter les niveaux des interférences, les contraintes concernant la puissance transmise
en dehors de la bande spectrale allouée sont primordiales. Ainsi, nous devons tenir compte
de la puissance transmise hors bande pour une sélection plus efficace de la CPM.

Bien qu’elle soit une propriét́e assez int́eressante, l’enveloppe constante du signal est
souvent ṕenalisante d’un point de vue spectral. Elle induit une bande occupée bien plus
élev́ee que dans le cas des signaux avec fluctuation d’enveloppe. Dans le cas des mo-
dulations CPM, ce handicap peutêtre compenśe gr̂aceà la forte corŕelation des signaux
CPM à ŕeponse partielle. L’adoption d’une longueur de la réponse en fŕequenceL > 1
introduit une corŕelation dans le signal, elle permet ainsi de réduire l’occupation spec-
trale des signaux CPM. Cette réduction est d’autant plus importante que le paramètre
L est élev́e. Le spectre des signaux CPM est aussi fortement dépendant de la réponse
en fŕequence adoptée, de l’ordre de la modulation ainsi que de l’indice de modulation.
Les performances spectrales des signaux CPM doiventêtres optimiśees en assurant les
performances en puissances requises.

Des techniques d’estimation des spectres des signaux CPM ontét́e propośees dans
[5, 10], ces ḿethodes semi-analytiques sont basées sur des calculs de l’autocorrélation
de ces signaux permettant d’en déduire une estimation du spectre [9]. L’int ér̂et de ces
techniques est qu’elles nécessitent peu de ressources de calcul numérique par rapport aux
autres ḿethodes classiques. Aujourd’hui, que nous disposons de calculateurs plus perfor-
mants, on a opté pour la ḿethode du ṕeriodogramme pour estimer les spectres des signaux
CPM. Dans ce calcul, on considère la moyenne des transformées de Fourier calculées sur
plusieurs fen̂etres d’observation du signal.
Soitx le signaléchantillonńe de tailleNs et dont nous voulons estimer la densité spectrale
de puissance :

x = (x1, x2, · · · xNs−1, xNs) (3.4)

Soitm un entier de la formem = Ns/l, où l est un entier diviseur deNs, on d́efinit alors
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la fen̂etrew par :

w(i) =

{
1 0 ≤ i ≤ m− 1

0 sinon

Souventm est de la forme d’une puissance de2 ce qui va permettre d’effectuer des algo-
rithmes rapides pour effectuer la transformée de Fourier. Une version décaĺee ded termes
dew not́eewd est d́efinie parwd(i) = w(i −md). NotonsSx(f) la densit́e spectrale de
puissance du signalx, on peut alors l’estimer par :

S̃x(f) =
1

m

l∑

d=0

(|FFT (x ∗ wd)|2)

La fen̂etrew peut prendre une autre allure qu’une fenêtre rectangulaire, parmi ces fenêtres
on trouve celles de Hamming, de Hanning et de Blackman. Lors des simulations présent́ees
dans le paragraphe suivant, une fenêtre de Hanning áet́e utilisée.

Résultats nuḿeriques

Pour une meilleure analyse de l’effet de chaque paramètre de la modulation, plu-
sieurs estimations de spectres de différents signaux CPM ont́et́e ŕealiśees. Les figures
3.5 et 3.6 illustrent respectivement l’effect de la longueur de la réponse en fŕequence et
de l’indice de modulation sur le spectre d’une CPM binaire. D’une manière ǵeńerale
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les m̂emes ŕesultats sont v́erifiés avec les CPM d’ordre supérieur et avec d’autres formes
de la ŕeponse en fŕequence. La bande occupée par signal diminue avec la longueur de la
réponse en fŕequence. Elle est maximale dans le casL = 1 (CPM à ŕeponse totale). On
remarque aussi que plusL estélev́ee plus les lobes secondaires sont atténúes. Ces lobes
sont quasiment absents dans le casL = 6. Sachant que la complexité du ŕecepteur crôıt
avecL d’une manìere exponentielle, et que le gain en bande passante devient de moins en
moins important suitèa l’augmentation deL (figure3.5), il est plus judicieux d’adopter
des valeurs deL inférieures̀a3.

L’indice de modulationh influe aussi l’occupation spectrale du signal CPM, de faibles
valeurs deh produisent une bande occupée plusétroite et vice versa. La réponse en
fréquence est aussi uńelément qui affecte les propriét́es spectrales des signaux CPM.
Sur la figure3.7 on retrouve l’allure des spectres de quelques CPM binaires et quater-
naires avec des réponses en fréquence diff́erentes. Par rapport aux réponses en fréquence
gaussienne et cosinus surélev́e, la ŕeponse en fŕequence rectangle a un lobe principal
plus étroit, ce qui offre une meilleure efficacité spectrale (si on d́efinit la bande occuṕee
commeétant l’intervalle qui contient 99% de la puissance du signal). Par contre cette
même ŕeponse en fŕequence a une puissanceémise hors bande bien plusélev́ee que dans
les deux autres cas (figure3.8). Ceci signifie qu’en adoptant une réponse en fŕequence rec-
tangulaire on produit un niveau d’interférences relativementélev́e. Ce point est important
lors d’une communication multi-utilisateurs avec un accès MF-TDMA.
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Etude de l’efficacité spectrale

L’efficacité spectrale d’une forme d’onde est donnée par le nombre de bits utiles
qu’elle permet de transmettre par seconde et par hertz. On peut aussi la définir comme
étant le rapport entre le débit utile et la bande occupée par le signal transmis. La transmis-
sion des donńees et des applications multimédia ńecessite une haute efficacité spectrale.
Aussi, l’exploitation des ressources disponibles du canal doit s’effectuer d’une manière
optimale afin de supporter un nombre d’utilisateurs en constante augmentation.
Dans cettéetude, et par d́efaut, la bande occupée par le signal est fixée par l’intervalle
de fŕequence qui contient 99% de la puissance. Cette définition de la bande passante est
souvent utiliśee dans la litt́erature relative aux CPM [5]. Le but étant d’́evaluer l’effet de
chaque param̀etre de la CPM sur l’efficacité spectrale de la forme d’onde. Les figures3.9
montre l’́evolution de l’efficacit́e spectrale de quelques CPM non codées en fonction de
l’indice de modulation. L’indice de modulation est un paramètre d́eterminant qui affecte
fortement l’efficacit́e spectrale de la forme d’onde. Ce lien est indépendant de l’ordre de
la modulation ou de ŕeponse en fŕequence. Les performances en puissance varient aussi
en fonction de l’indice de la modulation.

3.3.2 Performances en puissance

Dans le domaine des communications numériques le Taux d’Erreur Binaire TEB (ou
le Taux d’Erreur Symbole) est le critère qui mesure la fiabilité d’une châıne de transmis-
sion. Afin d’assurer la qualité de service requise le TEB doitêtre inf́erieurà une valeur
seuil fixée qui est fonction de l’application. Cette valeur seuil dépend de l’application,
par exemple, elle est de l’ordre de10−4 dans le service de téléphonie mobile GSM. Dans
le cas des applications multimédia, les donńees transmises sont souvent fortement com-
presśees et un tr̀es faible TEB est requis. Par exemple, dans le cas du standard DVB-S
pour la transmission de la télévision nuḿerique par satellite le taux d’erreur binaire doit
être inf́erieurà10−10 [2].
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Dans le cas d’un canal gaussien, le TEB dépend essentiellement de la distance minimale
de la forme d’onde notéedmin et des conditions de propagation et de réception donńees
par le rapport signal sur bruit par bit d’informationEb/N0. Le calcul th́eorique du taux
d’erreur binaire est impossible en géńeral, seule une approche basée sur le calcul de la
distance minimale peut̂etre ŕealiśee. Pour de valeurs deSNR relativementélev́ees le
taux d’erreur symbole peutêtre approch́e par :

Pe ∼ Q

(√
d2

minEb/N0

)

La fonctionQ est d́efinie dans l’́equation3.2

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 paramètre sur les performances en puissance de la
forme d’onde. Le calcul de la distance minimale est impossible en pratique car il suppose
que nous consid́erions des śequences de taille infinie ce qui est irréalisable. Cette distance
minimale est approch́ee par une borne supérieure (upper bound) not́eed2

B estiḿee sur une
duŕee de quelques symboles. Dans ce paragraphe, l’écriture classique des signaux CPM
est adopt́ee et non pas celle proposée par Rimoldi. Ce choix n’affecte pas le résultat final.
Le signal transmis s’écrit alors comme dans l’équation3.1, soit :

s(a, t) =

√
2E

T
cos(2πf0t + ϕ(a, t) + ϕ0)

Consid́erons deux signaux CPM qui correspondentà deux śequences disjointesa1 et a2

de m̂eme taille N, alors la distance entre les deux signaux relatifsà ces śequences s’écrit
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FIG . 3.9:Efficacit́e spectrale en fonction deh dans le cas des CPM avec une réponse en fŕequence

rectangulaire

[5] :

d2 = log2(M)
1

T

∫ NT

0

1− cos(ϕ(A, t))dt (3.5)

Où A est la śequence diff́erence entre les séquencesa1 eta2 :

A(k) = a1(k)− a2(k) 0 ≤ k ≤ N − 1

Le calcul de la distance minimale doit s’effectuer en trouvant le minimum de l’équation
3.5 sur toutes les śequencesA possibles. Il est important de mentionner qu’une seule
séquenceA peut correspondrèa la différence de plusieurs paires de séquences transmises.
Les paires de śequences qui nous intéressent sont celles dont les trajectoires des phases
relatives divergent̀a l’instant0 et coincident pour la première fois et̀a jamais̀a un instant
(L + K)T avecK ≥ 1. On montre dans [5] que le premier instant auquel on peut assister
à la fusion de deux trajectoires se produità l’instant(L + 1)T , où L est la longueur de
la réponse en fŕequence. La figure3.10 montre les diff́erentes trajectoires de la phase
ϕ(A, t) dans le cas de la 3RC binaire,h = 1/2. Comme nous pouvons le voir, le premier
instant òu cette phase rejoint̀a jamais la valeur źero se produit̀a l’instant4T . La borne
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suṕerieure d’ordreK est d́efinie par :

d2
B = min

(
log2(M)

1

T

∫ (L+K)T

0

1− cos(ϕ(A, t))dt

)

Une premìere approche consiste alorsà prendre comme borne supérieure celle qui est
d’ordre minimale. Cet ordre estégal à L + 1 où L est la longueur de la réponse en
fréquence. Cette approche n’est pas toujours vérifiée et d’autres bornes d’ordres supérieurs
peuvent donner une meilleure approximation de la distance minimale notamment dans le
cas des CPM̀a ŕeponse partielle. Une explication plus détaillée concernant le calcul d’une
borne suṕerieure pour les CPM se trouve dans [5].

Résultats nuḿeriques

Dans les simulations, nous avons calculé les bornes supérieures d’ordres1,2,3 et 4,
et nous avons considéŕe le minimum de ces bornes pour obtenir une meilleure approxi-
mation de la distance minimale. Les premiers résultats sur la figure3.11 illustrent l’ef-
fet de l’indice de modulation sur la borne supérieure dans le cas d’une 1REC binaire
et pour diff́erents ordres de modulation. La figure3.12 montre l’́evolution de la borne
suṕerieure pour de CPM̀a ŕeponse totale et pour deux mises en forme en Rectangle et
en cosinus surélev́e. Dans le cas d’une CPM̀a ŕeponse totale, l’augmentation de l’ordre
de la modulationM améliore 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 binairesà ŕeponse totale avec h=1/2, la borne supérieure est identique pour les
deux ŕeponses en fréquence. On peut montrer que dans ce cas, la distance minimale est
indépendante de la réponse en fŕequence.
L’effet du param̀etreL est illustŕe sur les figures3.13 et 3.14 respectivement pour des
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FIG . 3.11:Borne Suṕerieure en fonction de l’indice de modulation pour une 1REC

CPM binaires et quaternaires dans le cas d’une réponse en fŕequence en cosinus surélev́e.
Pour des faibles indices de modulationh ≤ 0.6, on remarque que la borne supérieure
décrôıt quandL augmente. Pour des valeursélev́ees deL, L ≥ 3 l’augmentation de l’in-
dice de modulation aḿeliore les performances en puissance de la forme d’onde et pour
des valeurs deh qui sont inf́erieures̀a1. Cette propríet́e est particulìerement int́eressante
puisqu’elle illustre l’importance des CPM̀a ŕeponse partielle pour concevoir des formes
d’onde avec une haute marge d’efficacité en puissance.

3.3.3 Performances spectre-puissance

L’existence d’un compromis entre les performances en puissance et l’efficacité spec-
trale fait que ces deux critères doivent̂etres consid́eŕes simultańement lors de la śelection
des param̀etres de la forme d’onde. Dans le cas des modulations CPM la tâche est plus
délicateà cause de la multitude de paramètres qui affectent les performances de la forme
d’onde. L’étude du compromis spectre/puissance CPM permet une meilleureévaluation
des performances de la forme d’onde. La figure3.15 illustre les performances de cer-
taines CPM pour diff́erents indices de modulation et avec une réponse en fŕequence en
cosinus suŕelev́e. Ces ŕesultats permettent l’étude de l’effet de l’indice de modulation sur
les performances de la forme d’onde pour plusieurs configurations. Par exemple, on peut
en d́eduire que pour de faibles indices de modulation les performances en puissance sont
très sensibles̀a la variation deh. Pour de valeurśelev́ees de l’indice de modulation soit
h ≥ 0.6, le gain en puissance obtenuà la suite de l’augmentation de l’indice de modu-
lation n’est pas suffisammentélev́e alors que la bande occupée par le signal continuèa
augmenter. Dans le cas d’une CPMà ŕeponse totale il est particulièrement inutile d’adop-
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FIG . 3.12: Borne Suṕerieure en fonction de l’indice de modulation pour différentes ŕeponses en

fréquence

ter des indices de modulationélev́es.

3.3.4 Simulation du taux d’erreur binaire

Bien qu’elle permet une première approche des performances en puissance, la dis-
tance minimale reste un outil théorique qui donne une borne supérieure des performances
en puissance de la forme d’onde. Pour une meilleure approximation du taux d’erreur bi-
naire une simulation d’une chaı̂ne de transmission s’avère ńecessaire. Dans ce paragraphe,
des ŕesultats des simulations de taux d’erreur binaire sans codage canal sont illustrés pour
diff érents sch́emas CPM. Les deux algorithmes de décodage,̀a savoir le MAP et le Vi-
terbi, ontét́e simuĺes, les performances de décodage des deux algorithmes sont quasiment
identiques. Ce ŕesultat est illustŕe par la figure3.16dans le cas d’une 3RC binaire et une
1REC binaire, l’indice de modulation esth = 1/2 dans les deux cas. Le TEB est calculé
apr̀es avoir reçu2000 bits faux. On peut aussi remarquer que les deux schémas ont quasi-
ment les m̂emes performances notammentà faibleEb/N0, unécart de l’ordre de 0.25 dB
en faveur de la 1REC binaire est observé vers unTEB de10−5.

Les ŕesultats des simulations qui suivent se focalisent essentiellement sur l’influence
de l’indice de modulation sur le taux d’erreur binaire de quelques CPM. Les résultats sont
relatifsà l’algorithme MAP. La figure3.17montre l’́evolution du taux d’erreur binaire en
fonction de l’indice de modulation dans le cas d’une 3RC binaire. La figure3.18montre
l’effet de l’indice de modulation dans le cas de la 2RC quaternaire. Ce schéma est par-
ticulièrement int́eressant puisqu’il offre une bonne efficacité en puissance m̂emeà faible
indice de modulationh = 2/5. Le passage deh = 3/5 àh = 4/5 s’accompagne d’un gain
en puissance de l’ordre0.3 dB. Dans les cas de deux CPM binaire et quaternaire, on re-
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FIG . 3.13: Borne suṕerieure en fonction de l’indice de modulation pour quelques CPM binaires

à réponse partielle, ŕeponse en fŕequence en cosinus surélev́e

marque que les performances en puissance sont très sensibles aux variations de l’indice de
modulation lorsqu’on op̀ereà des faibles valeurs deh. Ce ŕesultat confirme bien l’allure
théorique obtenue sur les figures3.13et3.14, comme on peut le remarque la dérivée de la
distance minimale est bien plusélev́ee pour les faibles valeurs deh. Le tableau3.1montre
l’ évolution de l’efficacit́e spectrale (notéeη) des diff́erents sch́emas CPM consid́eŕes en
fonction de l’indice de modulation. La 2RC quaternaire offre en géńeral de meilleures
performances en puissance que la 3RC binaire. Par exemple, si on considère la 3RC bi-
naire avech = 5/7, ce sch́ema a la m̂eme efficacit́e en puissance que la 2RC quaternaire
avech = 2/5, par contre il offre une moins bonne efficacité spectrale (0.95 bits/sec/hz
contre 1.1 bits/sec/hz). On peut aussi comparer la 3RC binaire(h = 2/7) avec la 2RC qua-
ternaire (h = 1/5). Dans ce cas le schéma quaternaire offre de meilleures performancesà
la fois en spectre et en puissance.

2RC Quaternaire 3RC Binaire

h 1/5 2/5 3/5 4/5 1/7 2/7 3/7 4/7 5/7 6/7

η (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: Efficacit́e spectrale en fonction de l’indice de modulation dans les cas d’une 2RC qua-

ternaire et d’une 3RC binaire
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FIG . 3.14: Borne suṕerieure en fonction de l’indice de modulation pour quelques CPM quater-

nairesà réponse partielle, ŕeponse en fŕequence en cosinus surélev́e

3.4 Conclusion

Les CPM constituent une classe très large de modulations de phaseà enveloppe
constante. Ces modulations ont plusieurs propriét́es qui les distinguent des formes d’ondes
linéaires classiques. La première propríet́es est donńee par leur enveloppe constante qui
leur conf̀erent une ŕesistance face aux non-linéarit́es du canal et des amplificateurs. La
repŕesentation sous forme d’un treillis permet d’utiliser un algorithme MAP ou Viterbi
pour le d́ecodage optimal des signaux CPM. A travers des simulations, nous avons vu
que ces deux algorithmes donnent les mêmes performances. La diversité des sch́emas
ainsi que la diversit́e des param̀etres des CPM permet de disposer d’une gamme assez
large de formes d’onde avec des performances diverses. L’indice de modulation est un
param̀etre particulìerement int́eressant puisqu’il affecte fortement les performances de
la forme d’onde. Les bornes théoriques ainsi que les résultats des simulations du TEB
montrent que Les performances des CPM sont plus sensiblesà la variation de l’indice de
modulation lorsqu’ońevolueà faible indice de modulation. Ce résultat est tr̀es important
lors de la conception d’une forme d’onde adaptative.
En consid́erant une famille d’indices de modulation avec un dénominateur constant, la
variation d’un indicèa un autre ne ńecessite pas une très grande complexité. En effet, le
treillis de la CPM garde la m̂eme structure et la m̂eme complexit́e et nous pouvons gar-
der le m̂eme algorithme de d́ecodage pour tout les schémas. Il suffit ainsi de modifier les
coefficients des filtres adaptés.

Toutes ces propriét́es font que les CPM constituent une alternative attractive pour la
conception d’une forme d’onde adaptative pour les communications multimédia par satel-
lite en bande Ka. Bien entendu, les performances en puissance doiventêtre aḿeliorées par
un processus de codage canal. Dans le chapitre suivant on verra qu’une grande amélioration



3.4. CONCLUSION 43

0 0.5 1 1.5 2 2.5

−10

−8

−6

−4

−2

0

2

4

6

8

Occupation Spectrale 99%

D
is

ta
nc

e 
M

in
im

al
e 

en
 d

B

Binary 1RC
Binary 3RC
Quaternary 2RC
Quaternary 3RC
Octal 1RC
Octal 2RC

FIG . 3.15:Performances th́eoriques de quelques CPM avec une réponse en fŕequence en cosinus
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est apport́ee gr̂aceà un processus de décodage it́eratif qui exploite la mod́elisation sous
forme d’un treillis des CPM.
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CHAPITRE 4

Décodage It́eratif et Application aux CPM

4.1 Introduction au Codage Canal

4.1.1 Introduction générale

Le taux d’erreur binaire (TEB) est une donnée d’une tr̀es grande importance dans une
châıne de transmission nuḿerique. Afin d’assurer une transmission fiable, le TEB doit
rester en dessous d’un seuil donné qui est fonction de l’application. Les applications mul-
timédia, en particulier, ńecessitent une transmission quasiment sans erreurs (QEF).
D’une manìere ǵeńerale, le taux d’erreur binaire, dépend directement du rapport signal
sur bruit, et plus pŕeciśement du rapport signal sur bruit par bit utileEb/N0. La solu-
tion la plus naturelle qui permet d’améliorer la fiabilit́e de la transmission consiste alors
à augmenter le niveau de la puissance transmise au niveau de l’émetteur. Cette solution
n’est pas toujours applicable et se heurte souventà plusieurs contraintes. D’une part, les
réglementations imposées par les diff́erents organismes de télécommunication (UIT par
exemple) limitent toujours le niveau de la puissance maximale transmise par l’émetteur
afin de limiter les interf́erences avec les autres utilisateurs mais aussi avec les autres
syst̀emes qui op̀erentà des fŕequences voisines. D’autre part, il se trouve dans certains
cas, que la puissance disponibleà l’émetteur soit limit́ee. C’est le cas d’uńemetteurà
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 donnée par le codage canal. Cette
technique consistèa associer̀a la śequence binaire transmise (aléatoire) une nouvelle
séquence binaire corrélée d’une façon contrôlée. Cette nouvelle séquence, plus longue
que la śequence d’origine, contient, bien entendu, toute l’information utileà transmettre.
La corŕelation introduite entre les différents bits cod́es 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 codes linéaires actuellement adoptés
par de nombreux systèmes de communication. Ces codes offrent en géńeral une capa-
cité de correction suṕerieureà celle des codes en bloc et plus particulièrement quand il
s’agit d’une distribution aĺeatoire des erreurs de transmission, comme c’est le cas d’une
transmission sur un canal gaussien par exemple. Leur avantage réside dans le fait que la
corŕelation de la śequence cod́ee 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 taillen dépend non seulement
du mot d’information (de taillek) à son entŕee, mais aussi du contenu d’un registreà
décalage dont la dimension estégaleà k × (K − 1). K ≥ 1 est un entier positif ditlon-
gueur de contraintedu code. Le rapportk/n est dit rendement du code. Bien entendu, le
codage canal d́egrade l’efficacit́e spectrale, mais le gain en puissance offert par ce pro-
cessus justifie souvent cette dégradation. La figure4.1 illustre la structure ǵeńerale d’un
codeur convolutif.

Taille du registre: k.(K−1)

Sorite n bits 

k=3

n=4

K=3

Entrée: k bits

Logique Combinatoire Linéaire

FIG . 4.1: Diagramme ǵeńeral d’un codeur convolutif

Exemple : le code (7,5)

Consid́erons le code convolutif simple de rendement1/2, de longueur de contrainte3
et dont le codeur associé est illustŕe sur la figure4.2. A chaque bit̀a l’entŕee du codeur
deux bits lui sont associés à sa sortie, le mot de code dépend du contenu du registreà
décalage et du bit d’entrée comme indiqúe. Une technique de modélisation du processus
de codage consistèa d́efinir un ensemble den vecteurs, icin = 2, dont chacun d́ecrit
la connexion entre le registrèa d́ecalage et une porte logiqueXOR. Chaque vecteur est
ainsi de taillek ×K, l’existence d’une connexion est désigńee par un1, son absence est
désigńee par un0. Par exemple, le premier vecteur qui correspond au codeur de la figure
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Entrée
Sortie

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

4.2est donńe parg1 = [1 1 1] alors que le second vecteur est donné parg2 = [1 0 1]. On
peut ainsi d́efinir la matriceG qui permet de caractériser le code par :

G =

(
g1

g2

)
=

(
1 1 1
1 0 1

)

La sortie du codeur est obtenue en effectuant la multiplication matricielle modulo(2) du
vecteur contenant lesk ×K derniers bits d’information par la matriceG. Pour simplifier
les notations, les vecteursgi sont souvent représent́es sous forme d’entiers en base8, dans
notre cas, la matriceG s’écrit alorsG = (7, 5). On peut aussíecrire cette matrice sous
une forme polyn̂omiale, soit dans notre exempleG = (1 + D + D2, 1 + D2).

Représentation et mod́elisation

L’aspect ḿemoire dans un code convolutif permet de modéliser ce dernier par une
structure en treillis. Leśetats de ce treillis sont donnés par les diff́erents contenus pos-
sibles du registrèa d́ecalage. La sortie du codeur, qui correspondà une transition dans
le treillis, est alors fonction de l’état du registre et desk derniers bits transmis (dernier
mot d’information). Le nombre d’états dans le treillis estégalà 2k(K−1) et le nombre de
transitions est́egal à 2kK . La figure4.3 montre le treillis relatif au code (7,5) présent́e
ci-dessus. A chaque séquence transmise on peut ainsi associer un chemin dans le treillis.
Par exemple, le chemin en gras sur la figure4.3 correspond̀a la śequence binaire trans-
mise donńee par :[1 0 0 1 0]. En supposant que le registre està l’état [0 0] à l’instant
t = 0, on peut lire la śequence cod́ee correspondante au message transmis, elle estégale
à [11 11 11 11 01].
Une autre façon de modéliser un code convolutif est donnée par les chaı̂nes de Markov
[44], cette repŕesentation s’appelle aussi diagramme d’état. Elle est tr̀es utile pour le cal-
cul de la fonction de transfert du code [12]. La fonction de transfert est utilisée entre autre
pour la d́etermination de la distance minimale du code. Lesétats de la chaı̂ne de Markov
sont ceux du registrèa d́ecalage et les transitions sont données par les diff́erentes sorties
du codeur. La figure4.4montre la châıne de Markov relative au code (7,5).
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Algorithmes de décodage

Contrairement au processus de décodage des codes en blocs qui s’effectue mot par mot
et d’une façon ind́ependante. Le d́ecodage optimal d’un code convolutif doit considérer
la śequence transmise dans son ensemble. Ce fait est dû à la corŕelation qui existe entre
la totalit́e de la śequence des bits codés. Un d́ecodage optimal consiste alorsà estimer
la śequence la plus probable parmi toutes les séquences possiblesà la sortie du codeur.
Cette estimation s’effectue en adoptant comme solution la séquence la plus proche de la
séquence reçue. La distance considéŕee est une distance de Hamming dans le cas d’un
décodage fermehard decoding. C’est une distance euclidienne dans le cas d’un décodage
souplesoft decoding. D’une manìere ǵeńerale le d́ecodage souple offre un gain de2 à
3dB par rapport au d́ecodage ferme [44].

Il estévident que le calcul de la distance entre la séquence reçue et toutes les séquences
possibles en sortie du codeur est pratiquement irréalisable. L’algorithme de Viterbi [31]
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permet de ŕeduire consid́erablement la complexité du processus de décodage tout en of-
frant des performances quasi-optimales, il est largement utilisé en pratique. Contrairement
à l’algorithme de Viterbi qui consistèa estimer la śequence la plus probable, l’algorithme
MAP (Maximum A Posteriori) estime les données transmises en considérant le rapport
de vraisemblance de chaque bit sachant la totalité de la śequence reçue. Cette technique
de d́ecodage est basée sur l’algorithmeBCJR [11].
Même si les performances des deux algorithmes sont quasiment identiques, il existe deux
diff érences majeures entre un MAP et un Viterbi standard. La première diff́erence est
donńee par la complexité 2 à 3 fois plusélev́ee dans le cas d’un décodage MAP. La
seconde diff́erence est donnée par la nature des sorties des deux décodeurs. Un Viterbi
standard d́elivre des sorties fermes relatives aux bits de code et au bit d’informations
alors qu’un d́ecodeur MAP d́elivre des probabilit́es 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 l’invention des turbo
codes.

4.2 Codes Concat́enés et D́ecodage It́eratif : Turbo Codes

4.2.1 Introduction

Les turbo codes ont́et́e d́ecouverts par C. Berrou et al. en 1993 [15]. Cette famille de
codes offre des hautes performances en puissance permettant de s’approcher de la limite
théorique de Shannon [49]. Ils marquent une ŕevolution dans la communauté de la th́eorie
de l’information. Depuis leur introduction, de très nombreux travaux de recherche relatifs
aux turbo codes, et plus géńeralement aux codes concatéńes, ontét́e effectúes afin de
comprendre et d’analyser leur comportement et d’améliorer leurs performances. Jusqu’à
nos jours, aucune explication théorique et math́ematique n’arrivèa expliquer parfaitement
les performances de cette famille des codes.
Cot́e application, les turbo codes ontét́e adopt́es par quelques standardsémergeants telles
que le DVB-RCS [4] pour les liaisons satellitaires montantes. Des schémas de codage
turbo ontét́e aussi propośee par la comit́e CCSDS(Consultative Committee for Space
Data Systems)pour les applications de télémétrie et de t́elémesure spatiales [1]. D’autres
syst̀emes ont opt́e pour des processus de codageéquivalents tels que les codes LDPC [45]
adopt́es par le nouveau standard de transmission de la vidéo nuḿerique par satellite, le
DVB-S2 [3].

4.2.2 Principes de codage

Le sch́ema de codage proposé dans [15] consisteà la concat́enation parall̀ele de deux
codes convolutifs, systématiques et ŕecursifs comme c’est illustré sur la figure4.5. Les bits
d’information sont d’abord cod́es par le premier codeur convolutif. Ces bits sont ensuite
entrelaćes avant de passer dans le second codeur. Les deux codes considéŕes doivent̂etre
syst́ematiques et ŕecursifs [14]. L’entrelaceur est uńelément essentiel dans les schémas
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FIG . 4.5: Concat́enation parall̀ele de deux codes convolutifs

de codage turbo, en son absence, les performances de ces schémas se trouvent fortement
affect́ee. L’entrelacement peut s’effectuer d’une façon aléatoire (Random), cependant, il
est possible de réaliser un gain en puissance supplémentaire gr̂aceà l’optimisation de
l’entrelaceur. Ce sujet constitue un axe de recherche abordé par plusieurśetudes [55, 26].
D’une façon ǵeńerale, le gain en puissance augmente avec la taille de l’entrelaceur. Ce-
pendant, il est parfois impossible d’adopter des grandes tailles d’entrelaceur. Le retard de
transmission est souvent proportionnelà la taille de l’entrelaceur et il peutêtre incompa-
tible avec certaines applications telles que la transmission de la voix, mais aussi d’autres
applications líeesà l’internet. Un ĺeger retard reste tolérable dans d’autres applications
telles que la diffusion. Rappelons aussi que certaines contraintes du système telles que la
taille de paquet et le retard de transmission empêchent l’utilisation d’une grande taille de
l’entrelaceur.

Afin d’améliorer l’efficacit́e spectrale de la forme d’onde, un processus de poinçonnage
peutêtre appliqúe à la sortie des deux codeurs. Dans le cas d’une concaténation parall̀ele
des codes systématiques, ce processus n’affecte pas la partie systématique des données
(bits d’informations). Le gain obtenu en bande passante est payé par une d́egradation des
performances en puissance.

4.2.3 Principes de d́ecodage

Une d́etection par maximum de vraisemblance peutêtre envisaǵee pour le d́ecodage
des turbo codes. Cependant, ce processus de décodage optimal ńecessite une très grande
complexit́e le rendant inexploitable. Heureusement, un processus de décodage it́eratif
d’une complexit́e moindre peut̂etre appliqúe tout en offrant des performances quasi-
optimales. D’une manière ǵeńerale, ce processus consisteà unéchange mutuel d’informa-
tion diteextrins̀equeentre les deux d́ecodeurs. Le module de décodage associé à chaque
code est constitúe par un algorithme MAP̀a entŕee-sortie souples. Il existe plusieurs va-
riantes de l’algorithme MAP visant̀a ŕeduire sa complexité . Les plus connus sont les
algorithmesLog MAPet Max Log MAP[53]. Un diagramme d́ecrivant le processus de
décodage est illustré sur la figure4.6. Le but du d́ecodeur entier est d’estimer le rapport
de vraisemblance de chaque bit d’informationu sachant le signal reçùa la sortie des filtres
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FIG . 4.6: Décodage it́eratif d’un turbo code parall̀ele

adapt́es not́e r. Ce rapport s’́ecrit souvent sous une forme logarithmique :

APP (u/r) = ln

(
P (u = +1/r)

P (u = 0/r)

)

Afin d’estimer cette donńee, le d́ecodeur a besoin de deux informations qui sont l’observa-
tion du canal ainsi que des informations a priori relative aux différents bits d’information
et qui s’́ecrit :

π(u) = ln

(
P (u = +1)

P (u = 0)

)

Chaque d́ecodeur d́elivreà sa sortie deux informations, une a posteriori et une extrinsèque.
L’information a posteriori correspond̀a la probabilit́e de transmission de chaque bit d’in-
formation. Quand̀a l’information extrins̀eque, elle fournit une mesure de la fiabilité de
l’information a posteriori, elle est utiliśee (apr̀es (des)entrelacement) par l’autre décodeur
commeétant une information a priori.
Lors d’un processus de décodage classique d’un code convolutif, le décodeur ne dis-
pose d’aucune information a priori et le processus de décodage se limitèa l’exploitation
de l’observation du canal. La concaténation de deux codes convolutifs va permettreà
chaque d́ecodeur de disposer d’une information a priori pour améliorer la fiabilit́e de
sa sortie. Les données a priori utiliśees par un d́ecodeur correspondentà l’information
extrins̀equedélivrée par l’autre module SISO. En cas de convergence du processus de
décodage après un certains nombre d’itération, l’information a priori devient de plus en
plus fiable d’une it́erationà une autre. Ce fait explique l’aḿelioration des performances
globales du d́ecodeur. En plus de l’information extrinsèque, un d́ecodeur produit une
information dite a posteriori qui mesure la vraisemblance de chaque bit d’information.
Après un nombre sṕecifié d’itérations, cette sortie est utilisée comme crit̀ere de d́ecision
sur les bits transmis. D’une manière ǵeńerale le nombre des itérations ńecessaire aug-
mente pour les faibles SNR et pour les grandes tailles de l’entrelaceur. Le nombre des
itérations ńecessaires est souvent approché parlog2(I) où I est la taille de l’entrelaceur.
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Le principe de d́ecodage it́eratif qui consistèa l’échange des informations entre les
deux d́ecodeurs a inspiré bien d’autres travaux dans le domaine de la théorie de l’infor-
mation. La concaténation śerie des codes convolutifs aét́e propośee par Benedetto etal.
[13], on montre particulìerement que ce schéma de codage est aussi performant que les
turbo codes parallèles. Dans notre contexte, ce processus nous intéresse davantage que les
turbo codes classiques. Une concaténation śerie d’un code convolutif et d’un modulateur
CPM repŕesente un sch́ema de codagéequivalent̀a une concaténation śerie de deux codes
convolutifs. Un processus de décodage it́eratif peut alorŝetre envisaǵe.

4.3 Application aux CPM

Vers le milieu des anńees 80s, des avancées sur les CPM ont́et́e ŕealiśees. Depuis,
plusieurs travaux de recherche sur la concaténation śerie des CPM avec les codes convo-
lutifs ontét́e abord́es dans le but d’aḿeliorer les performances en puissance de cette classe
de modulation. Les premièresétudes concernent des techniques classiques de décodage
[47, 43, 5], il est évident que de tels processus de décodages n’exploitent pas la forte
analogie qui existent entre un code convolutif et un modulateur CPM. L’introduction des
turbo codes par C. Berrou [15] a redonńe de l’int́er̂et aux CPM cod́ees en introduisant des
processus it́eratifs. Ces processus exploitent ainsi toutes les propriét́es des CPM offrant
un gain asseźelev́e compaŕe aux techniques de décodage classiques [17, 40, 28, 42, 20].

Dans la suite de ce chapitre on va présenter le mod̀ele de la châıne de codage/modulation.
Ensuite on d́ecrit les algorithmes utiliśes par le processus de décodage. Les résultats des
simulations vont constituer un outil principal pourétudier etévaluer l’effet de chaque
param̀etre de la forme d’onde sur les performances globale de la chaı̂ne de communica-
tion. Ces ŕesultats vont aussi servir de critère pour la śelection des param̀etres de la forme
d’onde (taille paquet, code convolutif, schéma CPM). Il s’agit enfin de concevoir une
forme d’onde adaptative basée sur les CPM et d’évaluer ses performances. Bien entendu,
l’aspect complexit́e doitêtre consid́eŕe lors de cette śelection.

4.3.1 Principes et mod́elisation du syst̀eme

La décomposition proposée par Rimoldi dans [46] montre que nous pouvons modéliser
un modulateur CPM par une concaténation śerie d’un codeur de phase avec un modula-
teur sans ḿemoire. Le codeur de phase produit un vecteurxN qui définit une transition
dans le treillis de la CPM. Comme nous l’avons déjà vu, à l’instantNT ce vecteur est
défini de la façon suivante.

xN = (θN , uN−L+1, uN−L+2, · · · uN−1, uN)

Où θN est l’état de phase du modulateurà l’instantNT et(uN−L+1, uN−L+2, . . . uN−1, uN)
sont lesL derniers symboles transmis. A l’instant(N+1)T , le nouvelétat de phase du
modulateur est donné par :

θN+1 = (θN + hπuN−L+1) mod[2π]
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Le vecteurxN+1 est s’́ecrit comme suit :

xN+1 = (vN+1, uN−L+2, uN−L+3, . . . , uN , uN+1)

Le rôle du modulateur sans mémoire est de d́elivrer une impulsion continue sur la durée
d’un symbole en fonction du vecteurxN . Dans [17] on montre la forte analogie qui existe
entre le comportement d’un modulateur CPM et celui d’un code convolutif récursif non
syst́ematique de rendement1/n0, n0 entier. Cette analogie constitue la base du modèle de
la châıne de communication proposée. Ce mod̀ele consid̀ere la concat́enation śerie d’un
code convolutif et d’une CPM avec un entrelaceur entre les deux modules de codage. Le
sch́ema de la châıne de codage/modulation est illustré sur la figure4.7.

CODEUR  CPM

AWGNCarrier

Source Binaire

ENTRELACEUR BIN To MCODE CONVOLUTIF

FIG . 4.7: Concat́enation śerie 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 considérons alors une séquence binaire deNb bits d’in-
formation not́ee[b1, b2, · · · bNb

]. Cette śequence passe dans un codeur convolutif binaire
qui délivre alors une śequence deNc bits de code notée [c1, c2, · · · , cNc ]. La śequence
cod́ee passe ensuite dans un entrelaceur binaire de même tailleNc, elle est ensuite conver-
tie en une śequence de symboles M-aire où M est l’ordre de la modulation. La nouvelle
séquence des symboles de tailleN , not́eeu = [u1, u2, · · · uN−1, uN ] passe alors dans le
modulateur CPM qui d́elivre un signal analogiquèa phase continue.

4.3.2 D́emodulation et d́ecodage

Le signal reçu en bande de base notéy(t) est mod́elisé par la somme du signal utile et
d’un bruit blanc additif gaussienn(t), soit :

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

Ce signal est d’abord́echantillonńe avant d’̂etre filtŕe par un banc de filtres. Les sorties
des filtres sont́echantillonńees tous leskT produisant le vecteurrk.Ce vecteur constitue
une ḿetrique suffisante pour un décodage optimal de l’information, il sert d’observation
canal pour le module de décodage de la CPM.
Les ŕeponses temporelles des différents filtres doivent ǵeńerer l’espace signal défini par
toutes les impulsions. Le banc de filtres peutêtre constitúe soit par les filtres optimaux ou
les filtres ŕeduits. Les filtres optimaux correspondent aux filtres adaptés aux diff́erentes
impulsions transmises sur le durée d’un symbole. Vu que ces filtres sont souvent très
corŕelés il est possible de construire une nouvelle base de l’espace signal et qui contient
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un nombre de filtres moins important. Ce point est traité avec d́etails dans le chapitre5.
Le décodeur entier comporte essentiellement deux modules de décodage relatifs au code
convolutif età la CPM dits respectivementSISO CC 1etSISO CPM. Pour une meilleure
explication, il nous semble plus judicieux de décrire le fonctionnement de chacun des
modules avant de détailler celui du d́ecodeur entier. On rappelle ici que nous faisons
l’hypothèse d’une transmission par paquet et non pas une transmission en mode continu.

Module SISO de la CPM

Un SISO CPM fonctionne avec deux entrées souples et délivre deux sorties souples
comme illustŕe sur la figure4.8. Dans ce paragraphe, l’algorithme de décodage est d́ecrit

SISO CPM 

APP (uk)rk

π(uk) Ext(uk)

FIG . 4.8: SISO CPM

en utilisant les donńees relatives aux symboles canal. Les mêmes informations relatives
au bit de codes peuvent s’en déduire facilement. A un instantkT , la premìere entŕee
du SISO CPM est constituée par l’observation canal représent́ee par le vecteurrk. La
seconde entrée correspond̀a une information a priori relative aux symboles du canal.
L’information a priori est donńee par un vecteur de tailleM et dont les composantes
s’écrivent :

πk(u) = Pr(uk = u) u = 0, 1, · · ·M − 1

L’observation canal et les données a priori permettent de calculer les métriques de chaque
transition dans le treillis. considérons,̀a l’instantkT , deuxétatss1 et s2 du treillis et sup-
posons qu’il existe une transition entre ces deuxétats. Dans le cas d’un canal gaussien la
métrique de la transition peut s’écrire :

λk(s1, s2) ∼ exp
(
− (rk −m) Λ−1 (rk −m)T

)
πk(u) (4.1)

Dans cettéequation,u désigne le symbole transmis associé à la transition entres1 et
s2. Λ est la matrice d’autocorrélation du vecteur̀a la sortie du banc de filtres, elle est
donńee par la multiplication de la matrice d’intercorrélation des ŕeponses temporelles des
filtres de ŕeception parN0. Le vecteurm désigne la sortie id́eale sans bruit du banc du
filtre quand l’impulsion associée à la transition en question est transmise. Sachant que
la norme de chacun des vecteursrk et m est ind́ependante de la transition et de l’instant
d’observation. On peut simplifier la ḿetrique de la transition en l’écrivant :

λk(s1, s2) ∼ exp
(
2Re(rk Λ−1 mT )

)
πk(u) (4.2)

1SISO : Soft Input Soft Output
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Dans le cas òu il n’existe pas de transition entre les deuxétatss1 ets2 on suppose naturel-
lement queλk(s1, s2) = 0 et ceci ind́ependamment de l’observation canal. De cette façon
les ḿetriques de toutes les transitionsà un instantkT sont repŕesent́ees par la matriceλk

de taillepML−1 × pML−1. Une fois la ḿetrique de chaque transition calculée, il devient
possible d’́evaluer les probabilitésforward etbackwardde chaquéetat dans le treillis et̀a
chaque instant. Ces probabilitésà un instantkT seront not́ees sous une forme vectorielle
respectivement parαk etβk. Chaque vecteur colonne de taillepML−1 comprend les pro-
babilités de tous leśetatsà l’instantkT . Le calcul desαk etβk à chaque instant s’effectue
d’une manìere ŕecurrente gr̂aceà l’algorithme BCJR [11]. Les équations de ŕecurrence
sont donńees par :

βk−1 =
λk−1βk

‖λk−1βk‖ k = 1, 2, . . . N

αk+1 =
λT

k αk

‖λT
k αk‖ k = 0, 1 . . . N − 1

Pour avoir de meilleures performances, notamment enévitant les effets de bord, on a
besoin d’initialiser les valeurs deα0 etβN+1. Ainsi nous faisons l’hypoth̀ese qu’au d́ebut
de la transmission, le codeur de phase du CPM est initialisé à l’état źero. Une śequence
de terminaison permet aussi de s’assurer que l’état final du modulateur soitégalà źero en
fin de transmission du paquet. Dans ce cas, nous pouvons utiliser les conditions initiales
suivantes :

α0 = βN+1 =




1
0
.
.
.
0




Contrairement au cas d’un code convolutif non récursif, il n’est pas possible d’assurer une
terminaison du treillis̀a l’état źero dans le cas d’une CPM par la simpleémission d’une
séquence de źeros. Ce fait est d̂u à la non lińearit́e des CPM vis-̀a-vis de la śequence
transmise (ŕecursivit́e des symboles). Dans [39] on trouve une technique qui permet une
terminaison du treillis de la CPM̀a l’état tout źeros. L’inconv́enient majeur de la ḿethode
propośee est donńe par le fait que la śequence de terminaison est fonction de la séquence
transmise ce qui ńecessite une complexité suppĺementaire au niveau de l’émetteur.

Le calcul deαk et βk pour toutes les valeurs dek = 1, 2 · · · , N permet de d́eduire
les probabilit́es de chaquéetats dans le treillis, notéeγk, et ceci en effectuant le produit
point par point entre probabilitésforward etbackward, soit,αk etβk :

γk(s) =
αk(s)βk(s)

pML−1∑
i=1

αk(i)βk(i)

s = 1, 2 · · · pML−1

Il est aussi possible de calculer la probabilité de chaque transition dans le treillis. En
consid́erant la transition entre deuxétatss1 et s2 et à un instantkT , nous pouvonśecrire
sa probabilit́e, not́eeδk, comme suit :

δk(s1, s2) = αk(s1)λk(s1, s2)βk+1(s2)
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Le calcul des probabilités deśetats et des transitions dans le treillis est illustré par la figure
4.9. Les probabilit́es de tous leśetats et de toutes les transitions dans le treillis permet de

δk(s1, s2) ∼ αk(s1)λk(s1, s2)βk+1(s2)

βk+1

s2

αk

s1

γk(s) ∼ αk(s).βk(s)

λ
k(
s1

,s
2)

FIG . 4.9: Calcul des probabilit́es deśetats et des transitions dans le treillis de la CPM

déduire les informations relatives aux symboles transmisuk sachant un certain symbole
u ∈ {0, 1 · · · (M − 1)}. L’information a posteriori du symbole transmisà l’instantkT
sachant un symbole donné u peut se d́eduire en effectuant la somme des probabilités de
toutes les transitions associées au symboleu soit :

APP (uk/u) =
∑

(s1,s2)/u

αk(s1)λk(s1, s2)βk+1(s2) (4.3)

Cette information constitue la première sortie du module SISO CPM. L’information ex-
trinsèque des symboles transmis est, dans ce cas, calculée d’une manìereéquivalentèa
celle de l’APP sauf que dans ce cas il ne faut pas tenir compte de l’information a priori
relative au symboleu à l’instantkT , soit :

Ext(uk/u) =
1

πk(u)

∑

(s1,s2)/u

αk(s1)λk(s1, s2)βk+1(s2) =
APP (uk/u)

πk(u)
.

Les informations a posteriori et extrinsèques relatives aux bits de codes peuventêtre
extraitesà partir de celles relatives aux symboles transmis. L’information a posteriori
repŕesente la probabilité de transmission de chacun des symboles canal. Dans le cas des
CPM, ces donńees ne sont pas utilisées par le processus de décodage it́eratif. Concer-
nant les informations extrinsèques, elles représentent une information a priori sur les bits
de codes. Cette information est désentrelaćee avant d’̂etre exploit́ee par le SISO du code
convolutif.
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Module SISO du code convolutif

Le principe de fonctionnement de ce module est similaireà celui de la CPM. Ce-
pendant, il existe deux différences majeures, la première consiste dans le fait que ce
décodeur d́elivre des informations relatives aux bits de codes (information extrinsèque)
mais aussi des informations relatives aux bits de données (information a-posteriori). La
seconde diff́erence est que le décodeur du code convolutif dispose d’une seule information
à son entŕee et qui est donńee par les donńees extrins̀eques d́elivrées par le SISO CPM.
Cette information est utiliśee comméetant une observation du canal. Contrairementà
la concat́enation parall̀ele, ce module ne dispose pas d’une observation canal directe.
Concernant les informations a priori, le SISO du code convolutif suppose que tous les
bits de code ont la m̂eme probabilit́e a priori. Le diagramme du SISO du code convolutif
est illustŕe sur la figure4.10.

uniforme

SISO CC 

π(cj)

APP (bi)Exti(cj)

Exto(cj)

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

Afin de d́etailler les principes de fonctionnement du décodeur, on considère un code
convolutif de rendementr = k

n
, sa longueur de contrainte est notée Lc. Le message

d’information transmis est une séquence deNm mots d’information de taillek not́ee
[B1, B2 · · ·BNm−1, BNm ] où :

Bj = [Bj(1), Bj(2) · · ·Bj(k)] =
[
bkj, bkj+1, · · · bk(j+1)−1

]

Après le passage dans le codeur, ce dernier délivre une śequence des bits codés qui est
divisée en une śequence deNm mots de code :[C1, C2 · · ·CNm−1, CNm ] où :

Cj = [Cj(1), Cj(2) · · ·Cj(n)] =
[
cnj, cnj+1 · · · cn(j+1)−1

]

Comme dans le SISO de la CPM, la premièreétape consistèa calculer les ḿetriques des
transitions dans le treillis. Pour cela on va supposer que l’on se situeà une profondeur
l dans le treillis et on considère une transitions entre deuxétatss1 et s2. Soit C et B
respectivement le mot de code et le mot d’information qui correspondentà la transition
consid́eŕee. La ḿetrique de cette transition s’obtient en effectuant le produit des informa-
tions extrins̀eques (Exti) sachant le motC, soit :

λl(s1, s2) =
i=n−1∏

i=0

Exti (Cl (i) /C (i))

Le calcul deαl, βl et γl, définis comme dans le paragraphe préćedent, est effectúe d’une
façonéquivalentèa celle du SISO CPM.
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Pour expliquer le calcul des informations extrinsèques des bits de code on considère le bit
de rangn× l + i, i ≤ n, soitCl(i). A la sortie du SISO du code convolutif, l’information
extrins̀eque de ce bit de code sachant un bit donné c ∈ {0, 1} est calcuĺee de la façon
suivante :

Exto(Cl(i)/c) =
∑

C/C(k)=c

αl(s1)βl+1(s2)

j=n−1∏
j=0
j 6=k

Exti (Cl(j)/C(j))

Le calcul de l’information extrins̀eque d’un certain bit de code ne tient pas compte de
l’information dont le d́ecodeur dispose relativementà ce m̂eme bit.
La seconde sortie du décodeur du code convolutif est représent́ee par l’information a pos-
teriori qui est relative aux bits utiles. En considérant toujours la m̂eme transition, l’APP
du bitBl(i), i ≤ k, sachant un bitb ∈ {0, 1}, est obtenue en effectuant la somme de toutes
les probabilit́es des transitions qui correspondent aux mots d’information dont le ième bit
estégalà b soit :

APP (Bl(i)/b) =
∑

B/B(i)=b

αl(s1)λl(s1, s2)βl+1(s2).

Les informations a posteriori permettent de prendre une décision sur les bits utiles trans-
mis apr̀es chaque it́eration. Le crit̀ere de d́ecision consistèa choisir comme bit transmis
celui qui correspond̀a l’APP maximale. Quand aux informations extrinsèques relatives
aux bits de code, elles sont entrelacées avant d’alimenter le SISO de la CPM qui les
consid̀ere comme une information a priori lors de l’itération suivante. Le schéma global
du d́ecodeur est illustŕe par la figure4.11.
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APP (bi)

APP (cj)

Ext(cj)

Ext(cj)

FIG . 4.11:Décodage it́eratif d’une CPM cod́ee

4.4 Simulations et Analyse des Performances

Il est souvent difficile d’́etablir un outil th́eorique qui permet de calculer le taux d’er-
reur binaire d’une sch́ema de codage/décodage it́eratif. Les techniques basées sur l’ap-
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proximation du TEB par une borne théoriquèa partir de la distance libre des codes adoptés
n’est pas suffisante pourévaluer les performances de la chaı̂ne de codage, comme c’est le
cas d’un code convolutif. D’autres facteurs, tels que l’entrelaceur, peuvent affecter l’effi-
cacit́e en puissance de la forme d’onde.
Les simulations du taux d’erreur binaire constituent un moyen efficace pour uneévaluation
fiable des performances de notre chaı̂ne de codage. L’inconvénient de cette ḿethode
numérique consiste au fait qu’elle nécessite beaucoup de ressources et de temps d’exécution.
En plus, et faute de temps de simulation, elle ne permet pas d’avoir des informations sur
les performances̀a tr̀es faibleTEB. Une technique basée sur l’́etude de l’́evolution de
l’information extrins̀eque permet d’analyser la convergence du processus de décodage
itératif. Cette technique sera détaillée ult́erieurement.
Afin de ŕealiser une śelection efficace des paramètres de la forme d’onde, plusieurs simu-
lations ontét́e ŕealiśees pouŕevaluer leTEB de quelques schémas CPM cod́ees et pour
analyser l’effet de chacun des paramètres de la forme d’onde. Dans un contexte d’une
concat́enation śerie nous avons adopté un code convolutif non systématique comme co-
deur externe. Dans [13], on montre que ce type de codes offre de meilleures performances
lors d’une concat́enation śerie. Les contraintes imposées par le système notamment en
terme de retard de transmission ainsi que de la compatibilité avec d’autres systèmes exis-
tants font que nous devons adopter des tailles moyennes d’entrelaceur. Concernant les
sch́emas CPM, nous n’avons considéŕe que les modulations binaires, quaternaires et oc-
tales, les CPM d’ordre supérieurà8 nécessitent une très grande complexité tout en ayant
des performances comparables avec celles des CPM d’ordre inférieur. Aussi, les sch́emas
CPM ayant un indice de modulation médiocre [5, 17] ne sont pas considéŕes car ces
sch́emas offrent de mauvaises performances en puissance. Il est aussi nécessaire d’écarter
les CPM dont le treillis associé comporte des transitions parallèles, telles que la 1REC
quaternaire avec h=1/2 par exemple.
Les premiers ŕesultats de simulations montrent que les performances du processus de
décodage it́eratifs d́epassent largement celles du processus non itératif. La figure4.12
illustre les performances de la 3RC binaire avech = 1/2 concat́eńee en śerie avec le
code (7,5) et avec une taille de l’entrelaceur de 1024. Le processus de décodage it́eratif
offre un gain de l’ordre de5dB (TEB = 10−5) par rapport au processus de décodage
classique [21]. On peut remarquer sur la m̂eme figure que l’́ecart des performances entre
la 5ième et la 12ìeme it́eration est de l’ordre de 0.2 dB. Cette valeur ne justifie peutêtre
pas la diff́erence de complexité et du temps de calcul. D’une façon géńerale le nombre
d’it érations ńecessaire pour assurer la convergence vers leTEB final est fonction du rap-
portEb/N0 et de la taille de l’entrelaceur. Ce nombre augmente pour les faiblesEb/N0 et
pour les grandes tailles d’entrelaceur.

4.4.1 Influence de la longueur de contrainte du code

Dans cette partie nous analysons,à travers des simulations duTEB, l’influence de
la longueur de contrainte de code dans le cas d’un code de rendement1/2 [22]. La CPM
consid́eŕee est la MSK, la taille de l’entrelaceur est de 1024. Les caractéristiques des
codes utiliśes sont illustŕees dans le tableau4.1. En pratique, l’́ecart des performances,
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entrelaceur :1024

favorable aux codes ayant une distance libre plusélev́ee, n’est effectif que pour les fortes
valeurs duEb/N0. Ce fait est illustŕe sur la figure4.13. Comme nous pouvons le voir, le
code (2,3) offre les meilleures performancesà faible rapportEb/N0. Plus pŕeciśement, les
codes ayant une plus grande longueur ont des mauvaises performancesà faibleEb/N0.
Ce comportement est contradictoire avec les performances théoriques donńees par les
distances libres des codes. Cetécart est d̂u à une vitesse de convergence plusélev́ee dans
le cas des codes avec un faible longueur de contrainte [37].
On remarque aussi que le code (2,3) devient moins performant que tous les autres codes,
au del̀a deEb/N0 = 2.8dB. Concernant les autres codes on peut remarquer que jusqu’à
un taux d’erreur binaire inférieur à 10−5 le code (7,5) reste le plus performant offrant
un gain de l’ordre de0.4dB par rapport au code (133,171). D’une manière ǵeńerale, On
sait que la pente asymptotique de la courbe duTEB est fonction de la distance libre du
code convolutif consid́eŕe. Ce fait signifie qu’il existe une valeur seuil duEb/N0 à partir
de laquelle le code (23,35) aura de meilleures performances que le code (7,5) et ainsi de
suite. Les ŕesultats nuḿeriques dont nous disposons ne permettent d’illustrer ce résultat.
Autres que ses performances, le code (7,5) conduità une tr̀es faible complexit́e quand on
le compare avec les codes ayant une longueur de contrainte supérieure. D́esormais, Ce
code sera considéŕe comme code de référence dans la suite de ce manuscrit.

4.4.2 Influence de la taille de l’entrelaceur

La complexit́e du processus de décodage ainsi que de ses performances sontétroitement
li éesà la taille età la nature de l’entrelaceur. Un entrelaceur long conduità de meilleures
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K G 2k(K−1) 2kK dfree

2 G=(2,3) 2 4 3

3 G=(5,7) 4 8 5

5 G=(23,35) 16 32 7

7 G=(133,171) 64 128 10

TAB . 4.1: Propriét́es de quelques codes convolutifs non récursifs non systématiques de rendement

1/2

performances en puissance mais il nécessite plus de ressources et de temps de calcul et
induit un retard plus important. Pour trouver un meilleur compromis, une série de simula-
tions aét́e ŕealiśee afin de quantifier l’effet de cette taille dans le cas d’une 1REC binaire
avech = 1/2 concat́eńee en śerie avec le code (7,5). Rappelons ici que la CPM com-
porte deux́etats et quatre transitions alors que le code convolutif comporte quatreétats et
huit transitions. Les entrelaceurs utilisés aĺeatoires. Les ŕesultats des simulations figurent
sur la figure4.14. Afin de souligner le r̂ole de l’entrelaceur les résultats sans entrelaceur
sont aussi montrés. L’écart des performances entre les configurations avec et sans entre-
laceur justifie bien le r̂ole majeur de l’entrelaceur. Cetécart en performances s’explique
essentiellement par l’hypothèse de d́ecorŕelation des entŕees du SISO du code convolutif
qui n’est plus v́erifiée en l’absence de l’entrelaceur. Cette hypothèse d’ind́ependance est
d’autant plus v́erifiée que l’entrelaceur est long ce qui explique aussi le gain obtenu suite
à l’augmentation de la taille de l’entrelaceur. Une longueur de 1024 bits de code (soit un
paquet de 512 bits utiles) est un bon compromis entre performances et complexité. Cette
taille induit un temps de retard qui est assez acceptable, elle sera adoptée comme taille de
référence dans la suite des simulations.

4.4.3 Performances de quelques schémas CPM

Le but de ce paragraphe est d’évaluer les performances de quelques schémas CPM
concat́eńees avec le code convolutif (7,5). Les simulations portent sur des schémas qui
couvrent un spectre assez large de modulations CPM. Les configurations considéŕees
sont donńees dans le tableau4.2. Les entrelaceurs adoptés sont du typerandomet de
taille 1024 bits, le nombre des itérations est́egalà 8. Les performances en terme de taux
d’erreur binaire des diff́erents sch́emas sont montrées sur la figure4.15.
Dans le cas des modulations que nous avons considéŕees et dont l’ordre est supérieurà2,
on remarque que l’effet du type de codage (Gray ou naturel) est fonction du schéma CPM
en question. Par exemple, dans le cas des schémasO1 et O2 les deux types de codage
offrent pratiquement les m̂emes performances, alors que pour les configurationsO4 etO5

le codage Gray offre 1.5 dB de gain par rapport au codage naturel (TEB = 10−5). Le
comportement des schémasQ3 etQ4 est bien plus int́eressant que dans les cas préćedents.
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En effet,à faible TEB, le codage de Gray est plus performant que le codage naturel, l’écart
est de l’ordre de 0.15 dB̀a un TEB de10−3 en faveur du codage Gray. Comme nous pou-
vons l’observer sur les courbes du TEB, la situation a tendanceà s’inverser̀a partir d’un
TEB de l’ordre de3.10−5. La courbe du TEB est plus raide dans le cas d’un codage Na-
turel. Ce comportement est dû au fait que dans le cas d’une CPM quaternaire avec une
codage de Gray l’indice de modulation 1/3 est un indice médiocre. Un tel indice produit
souvent des faibles performances en puissance car ils produisent des erreur avec un poids
de Hamming de 1 [37]. Cette propríet́e est ind́esirable dans le cas d’une concaténation
série ou parall̀ele. Dans le paragraphe4.6, l’influence d’un indice de modulation ḿediocre
sur les performances de la formes est analysée gr̂ace au diagramme de convergence.
Concernant la ŕeponse en fŕequenceg(t), on remarque, d’après la comparaison des schémas
Q1 et Q2, que les performances en puissance sont quasiment identiques pour les deux
réponses en fréquence en rectangle et cosinus surélev́e. Dans ce cas on peut dire qu’une
réponse en fŕequence rectangulaire est plus intéressante puisqu’elle offre une meilleure
efficacit́e spectrale. Cependant, et d’une manière ǵeńerale, une ŕeponse en fŕequence en
cosinus suŕelev́e offre de meilleures performances en puissance, notammentà des faibles
indices de modulation.
Pour une meilleure analyse des performances de différents sch́emas, il est ńecessaire de
tenir comptèa la fois de l’efficacit́e spectrale et de l’efficacité en puissance, sans négliger,
pour autant, l’aspect complexité. La figure4.16 montre la bande occupée par bit utile
(2WTb) pour chaque forme d’onde en fonction duEb/N0 requis pour un taux d’erreur
binaire de10−5.

Les modulations CPM offrent une gamme de performances assez diversifiée, le choix
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d’un sch́ema particulier d́epend essentiellement des conditions de propagation ainsi que
de la complexit́e souhait́ee deśeléments de la chaı̂ne de communication. Heureusement,
les CPM les plus performantes ne sont pas nécessairement les plus complexes. Par exemple,
le sch́emaQ7 est bien plus complexe que le schémasB3 alors que ce dernier offre de
meilleures performances̀a la fois en spectre et en puissance. D’une manière ǵeńerale,à
faibleEb/N0, le sch́emaB3 peutêtre consid́eŕe comméetant le plus performant, puisqu’il
offre le meilleur compromis entre efficacité spectrale et efficacité en puissance tout en
offrant des performances assez acceptable. Le schémaO4 est particulìerement int́eressant
pour les valeurśelev́ees duEb/N0. Il est important de signaler que les CPM octales conti-
nuentà offrir de bonnes performances en puissance même pour des faibles indices de
modulation. Par exemple, les schémasO4 etQ6 ont la m̂eme efficacit́e spectrale alors que
le sch́ema octal offre un gain de 2.5 dB par rapport au schémas quaternaire. La m̂eme re-
marque peut̂etreétablie en comparant le schéma binaireB3 et le sch́ema quaternaireQ5

avec un indice de modulation de1/5. D’une manìere ǵeńerale, plus l’ordre de la modula-
tion estélev́e, plus le sch́ema continuèa offrir des performances en puissance acceptables
et surtout des hautes efficacités spectrales.
Bien entendu, d’autreśeléments que les performances, peuvent intervenir lors de la sélecti-
on des param̀etres du sch́ema que nous pouvons adopter pour la conception de notre forme
d’onde. La complexit́e, les performances en mode multi-porteuses et l’aspect adaptativité
sont des crit̀eres que nous devons en tenir compte lors de la sélection, ce point sera traité
dans le paragraphe4.5.



66 CHAPITRE 4. DÉCODAGE ITÉRATIF ET APPLICATION AUX CPM

Configuration M Mapping L h g(t) pML−1 pML

B1 2 / 1 1/2 REC 2 4

B2 2 / 3 1/5 RC 16 32

B3 2 / 3 3/4 RC 16 32

Q1 4 Gray 1 3/4 REC 4 16

Q2 4 Gray 1 3/4 RC 4 16

Q3 4 Gray 2 1/3 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

O2 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

O5 8 Naturel 2 1/8 RC 64 512

TAB . 4.2: Différentes caract́eristiques des CPM considérées lors des simulations

4.5 Analyse de la Convergence

L’ évaluation des performances d’un schéma de codage avec décodage it́eratif par le
biais de simulation du taux d’erreur binaire nécessite souvent beaucoup de temps et de
ressources. L’etude de l’évolution de l’information extrins̀eque est une solution assez at-
tractive. Elle permet d’analyser les performances du schémas de codage, mais aussi de
fournir une estimation du TEB. Cette méthode áet́e propośee au d́epart par S. Ten Brink
dans [16].
Lors d’un processus de décodage it́eratif, l’évolution de l’information extrins̀eque d’une
itérationà une autre permet d’aḿeliorer les performances de décodage. Unéetude de
cette information constitue un moyen qui permet d’analyser l’évolution des performances
du processus de décodage avec les itérations. Dans [15], Berrou et al. montrent que
lorsque le processus de décodage converge, la distribution de l’information extrinsèque
peutêtre mod́elisée par une gaussienne dont la moyenne et la variance augmentent avec
les it́erations. Pour des raisons de clarté, et par rapport aux notations que nous avons
consid́eŕe dans ce chapitre, l’information extrinsèque d’un bitck, not́ee Extl(ck) est
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définie dans ce paragraphe par :

Extl(ck) = ln

(
Ext(ck/1)

Ext(ck/0)

)
= ln

(
APP (ck/1)

APP (ck/0)

)
− ln

(
π(1)

π(0)

)

Où Ext est l’information extrins̀eque du bitck définie dans le paragraphe4.3.2 de ce
chapitre. L’approximation de la distribution des informations extrinsèques par une gaus-
sienne est aussi vérifiée dans le cas d’une concaténation śerie mais aussi dans le cas d’un
code convolutif concatéńe avec une modulation CPM [38]. Cette mod́elisation permet de
caract́eriser l’information extrins̀eque, seulement par sa moyenneµ et sa varianceσ2. La
figure4.17montre l’́evolution de la distribution de l’information extrinsèqueà l’entŕee du
SISO de la CPM et celui du code convolutif dans le cas d’une 3RC binaire avech = 1/2
concat́eńee avec le code (7,5) et pour un rapportEb/N0 = 0.75dB. Les ŕesultats obte-
nus correspondent̀a la transmission d’un paquet de5.104 bits de donńees soit105 bits
de code. Comme on peut le remarquer, l’approximation gaussienne est bien vérifiée dans
ce casà partir d’un certain nombre d’itérations, ce nombre augmente pour les faibles
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rapportsEb/N0. En dessous d’une valeur seuil duEb/N0, dite seuil de d́ecodage, l’infor-
mation extrins̀eque n’́evolue plus en fonction des itérations. Pour cette gamme de valeurs
de Eb/N0 le processus de décodage converge vers unTEB fini non nul et ceci m̂eme
pour une taille d’entrelaceur infinie et après un nombre infinie d’it́erations. Ce fait justifie
l’existence, sur la courbe duTEB, d’une zone òu le TEB n’évolue pas en fonction des
itérations et duEb/N0, gardant une valeur quasi constante, cette zone est dite zone de non
convergence. La figure4.18montre la distribution de l’information extrinsèque pour une
valeur duEb/N0 = 0.4 dB (même forme d’onde que dans le cas préćedent).

Le mod̀ele gaussien de la distribution de l’information extrinsèque permet de définir
un SNR associé à cette information parSNR = µ2/σ2. Cette d́efinition està ne pas
confondre avec leSNR du signal reçu. Dans [27], un module SISO áet́e mod́elisé
par un syst̀eme non lińeaire dont l’entŕee et la sortie sont données par leSNR assocíe
à l’information extrins̀eque. La description du fonctionnement de chaque module est
donńee par une fonction de transfert qui donne leSNR à la sortie du module en fonc-
tion de celuià son entŕee. La fonction de transfert du module SISO CPM (respective-
ment SISO CC) est d́efinie par l’́equationSNR1out = G1(SNR1in) (respectivement
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SNR2out = G2(SNR2in)) comme illustŕe sur la figure4.19.

L’ étude de l’́evolution duSNR en fonction des it́erations constitue un moyen efficace
d’analyse du comportement du décodeur. Une technique qui permet de réaliser cettéetude
consistèa tracer sur un m̂eme diagramme de convergence (ditEXIT chart) la fonction de
transfertG1 et la fonction ŕeciproque de la fonction de transfertG2 not́eeG2−1. Cette
repŕesentation permet de visualiser l’évolution duSNR suite au passage dans chacun des
modules SISO [25]. La figure4.20montre l’allure de ce diagramme dans le cas de la 3RC
binaire concat́eńee avec le code (7,5) pour différentes valeurs duEb/N0. L’amélioration
duSNR ne s’effectue pas d’une façon linéaire en fonction des itérations. Et effet, il existe
une zone, dite tunnel, dans laquelle leSNR évolue tr̀es sensiblement en fonction des
itérations traduisant une très faible aḿelioration dans le processus de décodage. Au delà
du tunnel, on remarque que leSNR augmente de plus en plus vite d’où une vitesse de
convergence pluśelev́ee. Le nombre des itérations ńecessaires pour traverser le tunnel (qui
est fonction de l’espacement entre les deux courbes) est plusélev́e pour les faiblesEb/N0.
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Au début du d́ecodage on suppose que tous les bits transmis ont la même probabilit́e a
priori, ainsi la valeur initial deSNR1in estégaleà źero. Par contre, la valeur initiale de
SNR1out est fonction du rapportEb/N0, plus pŕeciśement c’est une fonction croissante
de ce rapport comme c’est illustré sur la figure4.20. On peut aussi remarquer que le
processus de décodage converge plus vite pour les valeurs plusélev́ees duEb/N0.
Une diminution duEb/N0 en dessous d’un certain seuil, dit seuil de décodage, ŕesulteà
l’intersection des deux courbes. A partir de ce point d’intersection, le SNR n’évolue plus
avec les it́erations et les performances de décodage ne s’aḿeliorent plus m̂eme pour un
entrelaceur de taille infinie. Les simulations pour une valeur deEb/N0 = 0.4dB montrent
que, dans ce cas, le tunnel se ferme comme c’est illustré sur la figure4.21. Pour cette
valeur duEb/N0 on remarque que leSNR est majoŕe et il n’évolue plusà partir d’un
certain nombre d’it́eration. Le processus de décodage converge alors vers un taux d’erreur
binaire non nul quand on augmente le nombre des itérations. La valeur finale duTEB est
fonction duSNR au moment de la fermeture du tunnel. Dans le cas de la 3RC binaire,
h=1/2, concat́eńee avec le code (7,5) le seuil de décodage est voisin de0.65 dB, alors qu’il



4.5. ANALYSE DE LA CONVERGENCE 71

est de l’ordre de 1.05 dB dans le cas de la1REC avech = 1/2 concat́eńee avec le m̂eme
code.
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FIG . 4.21: Diagramme de convergence d’une 3RC binaire, h=1/2, concatéńee avec le code

(7,5),Eb/N0 = 0.4dB

Un autre outil d’analyse du processus itératif consistèa étudier l’́evolution duSNR
apr̀es le passage dans les deux SISO. Cetteétude est effectúee gr̂aceà la d́efinition d’un
facteur de bruit (ditNoise Figure)[25] par F = SNR1in/SNR2out. Vue que le SISO
CPM ne dispose d’aucune information a priori au début du processus de décodage la
valeur initiale du facteur du bruit estégaleà źero. Cette valeur augmente ensuite avant
d’atteindre un maximum. En cas de convergence, le facteur du bruit diminue ensuite avec
les it́erations traduisant l’aḿelioration duSNR en fonction des it́erations. Dans le cas
contraire, le facteur de bruit continueà augmenter avec les itérations tout en ayant une
valeur tr̀es porche de1. La figure4.22 montre l’́evolution du facteur de bruit pour la
même forme d’onde considéŕee pŕećedemment et pour différentes valeurs duEb/N0.

Application du diagramme de convergence

Le diagramme de convergence peutêtre utiliśe pour analyser qualitativement certains
comportements du processus de décodage it́eratif dans diff́erentes configurations. Cepen-
dant, il est important de mentionner que les résultats d’analyse issus du diagramme de
convergence ne permettent pas d’étudier le r̂ole de la nature de l’entrelaceur. Dans une
premìere śerie de simulation nous avons tracé le diagramme pour différents codes convo-
lutifs de rendement1/2 concat́eńes avec la 3RC binaire,h = 1/2. Le diagramme est
illustré sur la figure4.23.

On peut lire sur les diff́erents diagrammes que les codes ayant une faible longueur de
contrainte ont une plus grande vitesse de convergence au début du processus de décodage
(faible SNR). Ces codes possèdent aussi un seuil de décodage qui est plus plus faible.
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FIG . 4.22:Evolution du facteur de bruit en fonction des itérations dans le cas d’une 3RC binaire

avech = 1/2

Ce fait explique le ŕesultat trouv́e sur la figure4.13où le code (2,3) offre les meilleures
performances̀a faibleEb/N0.
Pour des valeurs pluśelev́ees duSNR la situation est inverśee, les codes ayant une lon-
gueur de contrainte pluśelev́ee offrent une convergence plus rapide. Par conséquent ces
codes vont atteindre de palier d’erreur (error floor) à un TEB plus faible. On peut conclure
aussi les codes ayant une longueur de contrainte plusélev́ee ńecessitent un plus grand
nombre d’it́erations pour assurer la convergence du processus de décodage.
Enfin, l’autre point important̀a évoquer est celui de l’allure de la fonction de transfert du
SISO du code convolutif qui devient linéaire apr̀es un certain nombre d’itérations. On re-
trouve ici le ŕesultat indiqúe dans [25] qui nous permet d’́ecrire que pour les fortes valeurs
du SNR

SNR2out = (dfree − 1)SNR2in

Où dfree est la distance libre du code. Les données qui figurent dans le tableau4.1
confirment cette formule.

4.6 Conception d’une Forme d’Onde Adaptative

Dans le chapitre2, nous avons souligné la ńecessit́e d’une forme d’onde adaptative
pour les futurs systèmes des télécommunications par satellite en bande Ka. Certaines so-
lutions existantes basées sur les modulations linéaires ont́et́e rappeĺees dans le m̂eme cha-
pitre. La diversit́e des sch́emas 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 paramètre qui permet de modifier les performances
de la forme d’onde d’une manière plus souple que dans le cas d’une modulation classique.
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FIG . 4.23:Diagramme de convergence pour différents codes de rendement 1/2

Dans le sch́ema de codage/modulation qui consisteà la concat́enation śerie d’une CPM
avec un code convolutif, les paramètres susceptibles d’être modifíes pour la conception
d’une forme d’onde adaptative sont :

– Le code Convolutif
– L’ordre de la modulation
– La réponse en fŕequenceg(t)
– La longueur de la ŕeponse en fŕequenceL
– L’indice de modulationh

Dans une premièreétape, on s’int́eresse seulement aux paramètres de la CPM. Rap-
pelons ici qu’une forme d’onde adaptative doit avoir plusieurs points de fonctionnement
qui permettent de compenser le plus de dégradations possibles tout en offrant une effi-
cacit́e spectrale acceptable. Le passage d’un mode (point de fonctionnement)à un autre
doit s’effectuer avec une complexité minimale au niveau deśeléments de la chaı̂ne de
communication.
Garder une structure et une complexité du treillis de la CPM inchangées permet de réduire
la complexit́e de l’oṕeration de switch entre les différents modes. Sachant que le treillis
comportepML−1 états etpML transitions, la façon la plus simple de garder une même
complexit́e consistèa consid́erer un ordre de modulation constant et une longueur de la
réponse en fŕequence constante. Nous pouvons ainsi modifier la réponse en fŕequence et
l’indice de modulation tout en gardant constant son dénominateurp. Cette contrainte n’est
pas tr̀es ṕenalisante puisque l’indice de modulation est le paramètre qui affecte le plus les
performances de la modulation. Dans un premier temps nous allons adopter une réponse
en fŕequence en cosinus surélev́e. Cette ŕeponse en fŕequence est plus plausible en pra-
tique notamment grâceà un niveau de puissance transmise hors bande plus réduit que dans
le cas de la ŕeponse en fŕequence rectangulaire. Elle induit ainsi un niveau d’interférence
plus ŕeduit la rendant plus attractive lors d’une communication multi-utilisateurs.
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Afin de śelectionner une forme d’onde efficace, nous avons considéŕe, dans notre
étude, trois sch́emas CPM, une binaire, une quaternaire et une octale. Les performances
de chaque sch́ema sont́evalúees pour diff́erents indices de modulation. Le schéma bi-
naire est la 3RC, comme nous l’avons vu dans le paragraphe4.4.3 de ce chapitre, ce
sch́ema offre des performances en spectre et en puissance assez intéressantes. Pour les
sch́emas d’ordre suṕerieur, nous avonśecart́e les CPMà ŕeponse totales, car elles offrent,
en ǵeńerale, une faible efficacité spectrale. Pour des raisons de complexité, une longueur
de ŕeponse en fŕequence de2T a ét́e adopt́ee dans les deux cas. Autrement dit, nous
avons adopt́e la 2RC quaternaire et la 2RC octale, le codage adopté étant le codage de
Gray. Les trois sch́emas en question ontét́e simuĺes avec le code (7,5) et avec une taille
d’entrelaceur de1024. Le tableau4.3résume les diff́erentes caractéristiques des schémas
consid́eŕes avec les diff́erents indices de modulation. Contrairement aux CPM binaires et

Sch́ema Indices de modulation pML−1 pML

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: Différents sch́emas CPM consid́erés pour la conception d’une forme d’onde adaptative

quaternaires, les CPM octales offrent des performances en puissance acceptables même
à faible indice de modulation, cette propriét́e justifie, dans ce cas, le choix d’un indice
de 1/8. D’une manière ǵeńerale, pour un m̂eme indice de modulation, les performances
en puissance augmentent avec l’ordre de la CPM. Cette propriét́e, illustre l’intér̂et du
sch́ema octal puisqu’il permet d’adopter un indice de modulation encore plus faible of-
frant une meilleure efficacité spectrale. Par contre, les schémas octaux, et dans le cas d’un
codage Gray, souffrent de la multitude des indices de modulation médiocres [37], ces in-
dices offrent une mauvaise efficacité en puissance. Dans le cas d’une CPM octale avec un
codage de Gray, les indices en question sont du type[37] :

h ∈ {l/3, l/5, l/7, l ≥ 1}

Sur la figure4.24on peut remarquer que les CPM octalesà indice ḿediocre montrent des
propríet́es de convergence assez satisfaisantes au début du processus de décodage. Ces
propríet́es font que ces schémas offrent de bonnes performances dans la zone ditewa-
ter flow. Ce ŕesultat aét́e confirḿe par les simulations du TEB. Les courbes du TEB
montrent que ces schémas restent efficaces jusqu’a un taux d’erreur binaire inférieur
à 10−5. La concavit́e de la courbe du SNR relativèa un indice ḿediocre signifie que
cette courbe va ńecessairement se croiser avec celle associée au 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 de schéma offrira des per-
formances relativement ḿediocres dans la zone du TEB dite palier d’erreur (error floor).
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FIG . 4.24: Diagramme de convergence de la 2RC octale pour différents indices de modulation

avec un codage de Gray

En conclusion, l’adoption ou non des schémas octaux avec des indices de modulation
médiocres est fonction du taux d’erreur binaire visé en sortie du d́ecodeur. Elles ne sont
donc pas tr̀es attractives dans le cas d’une transmission d’un contenu multimédia òu une
transmission sans erreur est requise.
L’autre difficulté relative aux CPM octales consisteà la complexit́e requisèa partir du
moment òu des sch́emas̀a ŕeponse partielle sont adoptés. Les ŕesultats des simulations du
taux d’erreur binaire, ainsi que l’efficacité spectrale de chaque forme d’onde sont montrés
sur la figure4.25.

A faible Eb/N0, le sch́ema binaire est bien plus intéressant en termes d’efficacité
spectrale et complexité. Même si les performances en puissance sont presqueéquivalentes
à un TEB de10−5, les sch́emas quaternaires et octaux sont plus performantsà des TEB
plus faible. La courbe d’évolution duTEB à faible Eb/N0 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 supplémentaire en puissance puisque l’indice de modulation
maximale que nous avons considéŕe n’est que de5/8 alors qu’il vauth = 4/5 dans les
autres configurations.

Même si l’interpolation lińeaire entre les diff́erents points n’est pas parfaitement vérifiée.
Il est possible de dire que pour les valeurs moyennes duEb/N0 le sch́ema quaternaire
offre une meilleure efficacité en spectre. L’adoption d’un indice de modulation inférieurà
h = 1/5 améliore l’efficacit́e spectrale de la forme d’onde. Cependant, les performances
en puissance commencentà se d́egrader rapidement, et le gain obtenu en bande passante
ne justifie pas cette dégradation. Par exemple, la 2RC quaternaire avec un indice de mo-
dulationh = 1/8 nécessite 8.1 dB pour un TEB de10−5, l’efficacité spectrale est de 1.14
bits/s/Hz. Le Sch́ema quaternaire est ainsi moins performant que le schéma octal puisque
ce dernier ńecessite 5.6 dB̀a un TEB de10−5 tout en offrant la m̂eme efficacit́e spectrale.
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FIG . 4.25:Performances en spectre et en puissance de quelques schémas CPM et pour différents

indices de modulation. Taille entrelaceur 1024, 8 Itérations, Code (7,5)

D’une manìere ǵeńerale, la 2RC octale continueà offrir une haute efficacité spectrale avec
des performances en puissance acceptables même pour des très faibles indices de modu-
lation. Cette propríet́e rend le sch́ema octal plus int́eressant pour les forts rapportsEb/N0

ou encore lors des conditions de propagation favorables car il permet d’obtenir une haute
efficacit́e spectrale. L’int́er̂et se justifie encore plus sachant que le point de fonctionne-
ment nominal correspond aux conditions de propagation favorables. L’inconvénient de ce
sch́ema se ŕesume essentiellement par la grande complexité requise par le processus de
décodage.

Il est évident que la conception d’une forme d’onde adaptative qui adopte le schéma
le plus optimal en terme de performances pour les différentes conditions de propagation
est pratiquement irréalisable. Ce fait se justifie par la grande complexité requise, puisque
la structure du ŕecepteur varie remarquablement d’un schémaà l’autre. Le choix final
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est fonction des objectifs du système. Le sch́ema binaire est plus intéressant si le critère
de complexit́e, et donc le côut du ŕecepteur est considéŕe comme crit̀ere prioritaire. Le
sch́ema octal est, par contre, plus attractif si on veut obtenir une meilleure exploitation
des ressources spectrales. La 2RC quaternaire constitue une solution intermédiaire entre
le sch́ema binaire et le schéma octal.

Amélioration de l’efficacité spectrale

L’adoption d’une forme d’ondèa haute efficacit́e spectrale est un facteur clé pour le
succ̀es des futurs systèmes satellite de transmission des applications multimédia en bande
Ka. Dans notre contexte, l’utilisation d’un code convolutif de rendement 1/2 entrave la
conception d’une forme d’onde qui offre une haute capacité pour le syst̀eme. Des codes
avec des rendements supérieurs et qui offrent aussi des performances en puissance accep-
tables doivent̂etre utiliśes. Malheureusement, le schéma de codage dont nous disposons
n’est pas favorablèa l’application d’une technique de poinçonnage efficace. En effet, lors
d’une concat́enation śerie de deux codes convolutifs, le processus de poinçonnage 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 poinçonnageéquivalent. D’une part, et contrairement
à un code convolutif, les sorties d’un modulateur CPM sont des signaux continus et il
n’est pas possible de les transmettre partiellement. On est alors ramener soità transmettre
l’impulsion en totalit́e soità ne pas la transmettre. D’autre part, la contrainte de continuité
de la phase du signal transmis fait que l’impulsion transmiseà un instantkT dépend de
celle transmisèa l’instant(k− 1)T . La suppression d’une ou de plusieurs impulsions fait
perdre au signal transmis la propriét́e de continuit́e de phase d’ou une augmentation de
son occupation spectrale.
Le poinçonnage du codeur externe ne constitue pas une alternative efficace, dans ce cas,
les bits poinçonńes en sortie du codeur ne passent pasà travers le codeur CPM. Par
conśequent le d́ecodeur CPM ne peut fournir aucune information relativeà ces bits qui ne
profitent donc pas du processus de décodage it́eratif. Ce fait limite fortement les perfor-
mances en puissance de la forme d’onde. Les résultats des simulations confirment bien
le mauvais comportement d’une telle technique de poinçonnage. Cependant, nous avons
remarquer suitèa des simulations du TEB, que pour des codes de rendement 1/2, les per-
formances sont meilleures pour les codesà longueur de contraintéelev́ee.
Faute d’un processus de poinçonnage efficace, et pour améliorer l’efficacit́e spectrale de
la forme d’onde, nous avons adopté des codes authentiques (mother codes) de rende-
ment suṕerieursà 1/2. Comme nous l’avons déjà vu, les CPM d’ordre supérieur offrent
une meilleure efficacité spectrale que les schémas binaires. Il est donc plus naturel de
consid́erer ces sch́emas si nous cherchonsà concevoir une forme d’onde avec une haute
efficacit́e spectrale. Malheureusement, les nouveaux codes nécessitent une complexité
largement suṕerieureà celle du code (7,5). Il reste alorsà vérifier si le gain obtenu en
efficacit́e spectrale permet de justifier cette complexité suppĺementaire.
L’utilisation du vrai code convolutif au lieu du code poinçonné rend plus complexe la
conception d’une forme d’onde adaptative avec un taux de codage variable. Ainsi nous
sommes rameńesà adopter un seul taux de codage durant toute la durée de la transmission
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te l’adaptativit́e est assurée gr̂aceà la modification de l’indice de la modulation. Malheu-
reusement, les codes ayant un fort rendement et qui offrent de bonnes performances en
puissance ńecessitent une grande complexité. Par exemple, le code de rendement 4/5 et
de longueur de contrainte 2 contient 16états et 256 transitions tout en ayant une distance
libre dfree = 3. Le code de rendement 2/3 de longueur de contrainte 3 est un code at-
tractif. Le treillis assocíe à ce code contient 16́etats et 64 transitions, la distance libre du
code est de 5. Ce code aét́e test́e avec des CPM octales et quaternaires. Les résultats des
simulations sont illustŕes sur la figure4.26. Sur la figure on peux d́eduire que les perfor-
mances des CPM Octales et Quaternaires pour des points de fonctionnementà faibles et
moyensEb/N0 sont assez proches. Par conséquent et pour des arguments de complexité,
la CPM Quaternaire est plus avantageuse dans ce cas. L’avantage de la CPM octale est
d’offrir une haute efficacit́e spectrale lors des conditions de propagation favorables.
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4.7 Performances en Mode MF-TDMA

4.7.1 Pŕesentation et mod̀ele

Afin d’augmenter la capacité des futurs systèmes de communications spatiales, les
nouvelles ǵeńerations de satellites offrent une couverture multi-faisceaux. Ce type de
couverture permet une exploitation plus optimale de la puissance disponibleà bord du
satellite. Le satellite transmet le signal seulement vers les zones concernées aḿeliorant
ainsi le bilan de liaison. Ce type de couverture permet aussi la réutilisation de fŕequence
(frequency re-use) qui consisteà l’exploitation multiple d’une seule fréquence sur des
faisceaux diff́erents.
Dans ce contexte de couverture multi-faisceaux avec réutilisation de fŕequence, les lobes
principaux d’un faisceau peuvent interférer avec les lobes secondaires d’un autre faisceau
opérantà une m̂eme fŕequence. Ce type d’interférences est dit interférences intra-canal
(Co-Channel Interference). En pratique, on arrive souventà ŕeduire le niveau des signaux
interférant en optimisant l’allocation des fréquences aux différentes zones de couverture.
Ces interf́erences ne seront pas considéŕees dans la suite de ce manuscrit.

Afin de partager les ressources spectrales et temporelles entre les différents utilisa-
teurs, la technique MF-TDMA est adoptée comme solution d’accès multiple. Le canal al-
loué est diviśe en plusieurs sous bandes dont chacune est utilisée par plusieurs utilisateurs
mais d’une manìere non simultańee. 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 canal résulte ńecessairementà des interf́erences entres
les différents signaux transmis dans des sous canaux disjoints. Ce type d’interférences
est dit interf́erence inter-canal (Inter-Channel Interference). Dans ce cas, le niveau des
interférences est fortement dépendant de l’allure du spectre du signal transmis et de l’es-
pacement entre deux porteuses adjacentes. Un intervalle de garde peutêtre introduit pour
réduire l’effet des canaux adjacents.

Au niveau du ŕecepteur, le signal multiplex reçu s’écrit comméetant la somme d’un si-
gnal utile et d’un signal interférant. On suppose que les différents signaux transmis corres-
pondent̀a des śequences transmises indépendantes. Les signaux interférant arrivent avec
un retard de phaseθi un retard de propagationτi aléatoires et ind́ependants. Ils ont une
amplitudeδi relativement au signal utile. Deux porteuses adjacentes sont sépaŕees d’un
intervalle de fŕequence∆f , le signal multiplex peut ainsîetre mod́elisé par l’́equation
suivante :

s(t) =

√
2E

T
cos (2πf0t + ϕ(a, (t))) + n(t)

+

√
2E

T

k2∑

i=k1
i 6=0

δi cos (2π (f0 + i∆f) (t− τi) + ϕ (ai, t− τi) + θi)

En mode multi-porteuses, le niveau des interférences est directement lié à l’espacement
entre les porteuses adjacentes. Un fort espacement permet de réduire le niveau des in-
terférences mais il d́egrade aussi la capacité totale du système. Un faible espacement entre
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porteuses quand̀a lui, permet une augmentation de la capacité du syst̀eme, par contre il
dégrade la qualit́e du signal affectant ainsi le bilan de liaison de chaque utilisateur ce qui
résulteà une baisse de la disponibilité du syst̀eme. Le niveau des interférences devient
plus important si la porteuse utile subie une atténuation par rapport aux autres porteuses.
Cette situation est possible dans le contexte d’une transmission en bande Ka, notamment
à causes des conditions de propagations qui sont assez rigoureuses et qui peuvent varier
d’une utilisateur̀a un autre. Dans certains cas extrêmes, une interruption du service peut
être cauśee par les interf́erences avec les autres utilisateurs. Il est important de souligner
ici l’int ér̂et du choix du sch́emas CPM pour diminuer le niveau des interférences. Ce fait
constitue la principale motivation de l’utilisation des CPMà ŕeponse partielle et avec une
réponse ne fŕequence en cosinus surélev́e.

4.7.2 Performances en mode multi-porteuses

Le but de ce paragraphe est d’évaluer les pertes en puissanceà cause des interférences
induites par les canaux adjacents [19]. La dégradation est́evalúee dans le cas d’une 2RC
octale et une 2RC quaternaire et pour différents indices de modulation.

Environnement de simulations

Nous avons vu d’après les ŕesultats des simulations que les CPM quaternaires et oc-
tales adopt́ees ci-dessus sont plus attractives que le schéma binaire d’une point de vue
performances en spectre et en puissance. Il sera alors intéressant d’́evaluer leurs per-
formances en présence d’autres porteuses adjacentes, et d’une manière plus ǵeńerale de
savoir le quel de deux schémas offre une meilleure résistance face aux interférences.

Désormais, pour des raisons de simplicité, on fait l’hypoth̀ese que les diff́erents utili-
sateurs adoptent le m̂eme sch́ema CPM et qu’ils transmettent une même puissance. Lors
des simulations on considère seulement le cas de deux porteuses supplémentaires 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 interférant. Le signal reçu peut alors s’écrire :

s(t) =

√
2E

T
cos (2πf0t + ϕ(a, t)) + n(t)

+

√
2E

T
cos (2π (f0 + ∆f) (t− τ1) + ϕ (a1, t− τ1) + θ1)

+

√
2E

T
cos (2π (f0 −∆f) (t− τ2) + ϕ (a2, t− τ2) + θ2)

Où θ1, θ2 sont deux phases aléatoires dans[0 2π] et τ1, τ2 sont deux retards aléatoires
dans[0 T ]. Une allure du spectre du signal reçu est illustrée sur la figure4.7.2dans 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 adjacentes estégal à la bande spectrale bilatérale occuṕee par
chaque signal (pas d’intervalle de garde entre porteuses adjacentes). Il vaut respective-
ment∆fTb = 1.11 et∆fTb = 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 premières simulations, nous avons considéŕe les CPM quaternaires et octales
du tableau4.3. L’espacement entre porteuses adjacentes estégal exactement̀a la bande
à 99% occuṕee par le signal CPM. La taille de l’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 donńe apr̀es 6 it́erations. Les performances des schémas quaternaires et octales sont
montŕees respectivement sur les figures4.28et4.29.
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FIG . 4.28:Taux d’erreur binaire d’une 2RC quaternaire en présence de porteuses adjacentes

Selon les ŕesultats on peut d́eduire que globalement la 2RC quaternaire offre une
meilleure ŕesistance face aux interférences que la 2RC octale. Cependant, dans les deux
cas, les sch́emas avec un faible indice de modulation sont plus sensibles aux interférences
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FIG . 4.29:Taux d’erreur binaire d’une 2RC octale en présence de porteuses adjacentes

que celles ayant un indice de modulation plusélev́e. La d́egradation est de l’ordre de 0.25
dB pour la 2RC quaternaire avec h=1/5 (TEB = 10−5), elle atteint 1 dB dans le cas de la
2RC octale avec h=1/8. La dégradation peut̂etre consid́eŕee comme ńegligeable dans le
cas des sch́emas avec un indice de modulation moyen ouélev́e.

Il est clair qu’une perte aussi importante dans le cas d’un faible indice de modula-
tion est intoĺerable, il est alors ńecessaire de considérer un espacement entre porteuses
plus important pour ŕeduire le niveau des interférences. La figure4.30illustre la perte en
puissance en fonction de l’espacement entre porteuses dans le cas de la 2RC quaternaire
h=1/5 et la 2RC octale avec h=1/8, les résultats sont donnés pour un TEB de10−5. L’ écart
entre deux porteuses adjacentes est donné relativement̀a la bande occuṕee (d́efinition à
99%) par le signal utile, notéeB99. Dans le cas de la CPM octale on remarque que pour
compenser une perte de 0.85 dB due aux interférences, nous devons sacrifier près de 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. La dégradation peut̂etre plus conśequente si la
porteuse utile subie une atténuation par rapport aux autres porteuses.

4.8 Conclusion

Dans ce chapitre, les principes des processus de décodage it́eratif ontét́e rappeĺes. La
forte analogie qui existe entre un modulateur CPM et un code convolutif récursif a permis
d’appliquer ce type de processus dans le cas d’une CPM concatéńee en śerie avec un code
convolutif non ŕecursif non syst́ematique. Diff́erents sch́emas CPM ont́et́e consid́eŕes lors
des simulations, les résultats ont montré les bonnes performances d’un tel processus de
codage.

Nous avons aussi vu que la conception d’une forme d’onde efficace nécessite la prise
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en consid́eration de plusieurs paramètres tels que les performances en puissance et en
spectre, la complexité, ainsi que la ŕesistance face aux interférences. Tenant compte de
toutes ces contraintes, une réponse en fŕequence en cosinus surélev́e aét́e adopt́ee. M̂eme
s’ils offrent une complexit́e relativement ŕeduite, les CPM̀a ŕeponses totale (full response)
ne sont pas tr̀es attractives d’un point de vue efficacité spectrale. Dans le cas d’une CPM
d’ordre suṕerieur, une longueur de la réponse en fŕequence suṕerieureà 2T requiert une
très grande complexité. Par conśequent une ŕeponse en fŕequence de longueur2T consti-
tue le meilleur compromis.

Les ŕesultats des simulations ont montré que les sch́emas quaternaires et octaux sont
plus attractifs que le schéma binaire d’un point de vue performances pour les moyennes
et fortes valeurs duEb/N0. Les sch́emas binaires sont plus performantesà faibleEb/N0,
et vu leur faible complexit́e ils sont nettement plus intéressantes lors des conditions
de propagation d́efavorables. Les CPM d’ordre supérieur sont plus adaptées aux com-
municationsà haute efficacit́e spectrale, les schémas octaux sont particulièrement plus
intéressants. Par exemple, la 2RC, h=1/9, permet d’offrir une efficacité spectrale de l’ordre
de1.65bits/s/Hz lors de la concaténation avec le code de rendement 2/3à 16états, un
taux d’erreur binaire de10−5 est obtenu pourEb/N0 = 8.5dB. Toutefois, les CPM octales
souffrent d’une complexité largement sup̀erieureà celle requise par les schémas d’ordre
moinsélev́e. La question de complexité est tr̀es critique dans ce contexte car il s’agit d’un
récepteur bord.

Concernant l’adaptativité, nous avons vu qu’une forme d’onde adaptative basée sur
le changement de l’indice de modulation constitue la solution la plus attractive. La seule
condition consistèa adopter des indices de modulation ayant un même d́enominateur.
Ainsi le passage d’un schémaà un autre ne ńecessite que le changement des filtres adaptés
ainsi que quelques données internes au récepteur. Il est aussi possible de modifier la
réponse en fŕequence sans aucune complexité suppĺementaire.
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L’ évaluation de performances de quelques CPM en mode de communication multi-
utilisateurs a montŕe que la 2RC octale est plus sensible aux interférences que la 2RC
quaternaire. Nous avons aussi montré que les CPM ayant un faible indice de modulation
(donc une bonne efficacité spectrale) sont affectées davantage. Par exemple, la perte est
suṕerieureà 1 dB dans le cas de la 2RC octale avec un indice de modulation h=1/8. Un
intervalle de garde entre porteuses adjacentes doitêtre ajout́e afin de limiter les pertes en
puissance. Malheureusement, cette solution induit une dégradation de l’efficacité spec-
trale de la forme d’onde et diminue donc l’intér̂et de ces sch́emas.

Enfin il est important de signaler l’inconvénient majeur du schéma de codage adopté
qui consisteà l’impossibilit́e d’appliquer un processus de poinçonnage efficace. Nous
étions ainsi rameńe à adopter les codes authentiques pour améliorer l’efficacit́e spectrale
de la forme d’onde. Ce fait induit deux inconvénients majeurs, le premierétant la com-
plexité requise par le nouveau décodeur. Le second est donné par la quasi impossibilité
d’adopter un taux de codage variable pour la conception d’une forme adaptative. Rappe-
lons aussi qu’un gain supplémentaire en puissance peutêtre obtenu gr̂aceà l’optimisation
de l’entrelaceur, ce gain est souvent voisin de 0.25 dB.



CHAPITRE 5

Emetteur et Récepteur de Signaux CPM

5.1 Introduction

Le terminal utilisateur est uńelément essentiel pour le succès des futurs systèmes
de t́elécommunications par satellite en bande Ka. La production des terminaux sur une
grandeéchelle impose une complexité et un côut de production relativement bas. La fa-
cilit é de l’installation, l’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 dontNERA etRaytheonont produit des terminaux compatibles DVB-RCS
opérant en bande Ka, ces terminaux sont constitués d’une unit́e interne (Indoor Unit) et
une unit́e externe (Outdoor Unit). La seconde unité repŕesente essentiellement le dispo-
sitif HF d’émission /ŕeception oṕerant en bande Ku ou Ka. L’unité interne s’occupe des
fonctions de d́emodulation/modulation, décodage/codage et décompression de données.
La liaison entre les deux unités est souvent effectuée en bande L via un cable coaxial.

La conception d’un terminal utilisateur dans le cas d’une modulation CPM nécessite
une plus grande complexité que dans le cas d’une forme d’onde linéaire classique. Il est
important de rappeler ici que seule la partieémission CPM est intégŕee au niveau du termi-
nal utilisateur. La liaison satellite vers terminalétant effectúee gr̂aceà un autre standard,
probablement le DVB-S2. Dans un contexte de satellite avec traitement bord, la réception
des signaux CPM s’effectue au niveau du satellite. La tâche de synchronisation des si-
gnaux CPM, notammentà faible rapport signal sur bruit, est en particulier plus complexe
à cause de la forme de l’impulsion qui varieà chaque instantkT . Concernant l’adaptati-
vité, le passage d’un mode (forme d’onde)à un autre suitèa une variation des conditions
de propagation doit s’effectuer d’une manière transparente et avec une complexité et un
temps de transition réduits.

Ce chapitre est consacré à l’étude du terminal utilisateur (partieémetteur) ainsi que le
récepteur CPM embarqué à bord du satellite. On s’intéresse particulièrement aux aspects
structure, complexité et adaptativit́e. Les d́etails relatifsà l’expression et la forme du
signal ainsi que le processus de décodage ont́et́e trait́es dans les chapitres3 et4.
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5.2 Emetteur CPM

Dans ce chapitre, nous adoptons les mêmes notations que dans le chapitre3. Le signal
CPM analogique, normalisé, pŕesent̀a la sortie de l’́emetteur peut s’écrire sous la forme :

s(u, t) = Ie(t) cos(2πf1t + ϕ0)−Qe(t) sin(2πf1t + ϕ0)

A un instantt tel quenT ≤ t ≤ (n + 1)T , n < N , les termes en phaseIe(t) et en
quadratureQe(t) repŕesentent les composantes du signal en bande de base et peuvent
s’écrire sous la forme :

Ie(t) = cos (θ (u, t) + θn)

Qe(t) = sin (θ (u, t) + θn)

θ(u, t) est la phase en sortie du modulateur qui est fonction desL derniers symboles
transmisun−L+1, un−L+2, . . . , un−2, un−1. La phaseθn repŕesente l’́etat de phase du mo-
dulateurà l’instantnT , elle peut prendrep valeurs possibles.
D’après Rimoldi [46], le modulateur CPM en bande de base peutêtre d́ecompośe en la
concat́enation śerie d’un codeur de phase et un modulateur sans mémoire. Le codeur de
phase permet de calculer l’état du modulateur,̀a savoir le vecteur :

(θn, un−L+1, un−L+2, . . . , un−2, un−1)

Le modulateur sans ḿemoire produit, en fonction de l’état du modulateur et du dernier
symboleémisun, une impulsion continue sur la durée d’un symbole. On rappelle ici qu’il
existepML formes d’impulsion diff́erentes sur chaque voie. Les impulsions transmises
sont de la formecos(θn + θ(u, t)) sur la voie en phase, et de la formesin(θn + θ(u, t)) sur
la voie quadrature.
Une solution pour la ǵeńeration des signaux CPM en bande de base consisteà consid́erer
un Look up Tablequi permet d’associer deux impulsions (en phase et en quadrature)à
chaque vecteur en sortie du modulateur de phase. Cette solution nécessite alors le stockage
de2pML impulsions diff́erentes. Eńecrivant les composantes en phase et en quadrature
sous la forme :

Ie(t) = cos(θn) cos(θ(u, t))− sin(θn) sin(θ(u, t))

Qe(t) = sin(θn) cos(θ(u, t)) + cos(θn) sin(θ(u, t))

Nous pouvons stocker seulement leséchantillons des fonctions données parsin(θ(u, t)) et
cos(θ(u, t)). La combinaison de ceséchantillons avec les valeurs decos(θn) etsin(θn) per-
met de ǵeńerer toutes les formes possibles du signal mais nécessite seulement le stockage
de2ML impulsions. La ǵeńeration d’une pulse continue dans le temps est effectuée gr̂ace
à un filtrage passe bas deséchantillons obtenus. Le nombre deséchantillons ńecessaire
pour stocker chaque pulse est fonction de la CPM, sa valeur n’est pas trèsélev́ee. Dans
nos simulations, 2̀a 4échantillons permettent de géńerer le signal sans aucune perte.
Cette architecture est illustrée sur la figure5.1. Elle permet de ŕeduire la taille de la
mémoire requise par un facteurp. En plus, cette solution fait que cette mémoire est
indépendante de l’indice de modulation.
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FIG . 5.1: Structure ǵeńerale d’unémetteur CPM

Les signaux obtenus en bande de base sont ensuite transmis sur deux porteuses ortho-
gonales. Rappelons ici que la décomposition de Rimoldi [46] est utiliśee et par conśequent
la fréquence porteuse doitêtre d́ecaĺee par rapport̀a la fŕequence de basef0 suivant la re-
lation5.1où T repŕesente la duŕee d’un symbole.

f1 = f0 − h(M − 1)

T
(5.1)

La nouvelle fŕequencef1 est ainsi fonction de l’indice de modulation et du débit sym-
bole. Cependant, le spectre du signal transmis reste toujours centré autour de la fŕequence
f0 quelque soit les param̀etres de la forme d’onde. Modifier les paramètres de la forme
d’onde ne ńecessite pas une complexité suppĺementaire au niveau de la synchronisation.

5.3 Récepteur des signaux CPM

Dans ce paragraphe on suppose que le signal reçu est parfaitement synchronisé, on
s’intéresse ainsi au récepteur CPM coh́erent. La complexit́e du ŕecepteur constitue tou-
jours un aspect très important abord́e par plusieurs travaux. Des structures de récepteur
simplifiées mais sous optimales ontét́e propośees [50, 29, 24, 32].

Dans [33], Laurent a propośe une d́ecomposition d’un signal CPM binaire sous la
forme d’une somme finie de modulationsà amplitude d’impulsion (MAI). Le signal CPM
s’écrit ainsi

s(u, t) =

K0−1∑

k=0

i=N∑
i=0

bkiCk(t− iT )

Ck est une impulsion de longueur finie, le nombre total des impulsions vautK0 = 2L−1.
En ǵeńeral, l’impulsion d’ordre0, à savoirC0(t) contient la contribution majeure dans
le signal original. Une bonne approximation du signal original est souvent obtenue en ne
consid́erant que les deux ou trois premières impulsions.
Les śequencesbki sont directement liéesà la śequence transmise, cette dépendance est



88 CHAPITRE 5. EMETTEUR ET ŔECEPTEUR DE SIGNAUX CPM
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FIG . 5.2: Structure globale d’un ŕecepteur CPM avec filtres adaptés

non linéaire. L’autre point qu’il faut mentionner est que les séquencesbki ne sont pas
statistiquement ind́ependantes.

L’approximation des modulations CPM par une somme finie des modulations MAI
linéaires a permis de concevoir des structures de récepteur sous optimales mais moins
complexes dans le cas d’une CPM binaire [32]. Mengali etal. ont propośe dans [36] une
géńeralisation de la d́ecomposition de Laurent dans le cas d’une CPM non binaire. Cola-
volpe [24] a utilisé cette ǵeńeralisation pour proposer une structure du récepteur dans le
cas d’une CPM M-aire.
Malheureusement, la décomposition de Laurent n’est pas très utile dans le cas d’une
concat́enation śerie d’une CPM et d’un code convolutif dans un processus de décodage
itératif. En effet, les coefficientsbjk assocíes aux diff́erentes impulsions dépendent d’une
manìere non lińeaire des symboles transmis. Ce fait ne favorise pas le calcul d’une pro-
babilité assocíee aux symboles transmisà partir des probabilités relatives auxbjk. Grâce
à l’écriture lińeaire du signal CPM, la décomposition de Laurent est souvent adoptée lors
de la synchronisation des signaux CPM [24].

La réception coh́erente des signaux CPM comprend en géńeral deuxétapes princi-
pales, le filtrage adaptés et le d́ecodage. Dans ce paragraphe nous nous intéressons̀a
l’architecture d’un ŕecepteur CPM avec un processus de décodage it́eratif tout en tenant
compte de l’aspect d’adaptativité du ŕecepteur aux param̀etres de la forme d’onde adoptée
par l’émetteur. Une architecture globale du récepteur est proposée sur la figure5.2.

5.3.1 Mod̀ele du signal

On notey(t) le signal reçùa l’entŕee du ŕecepteur. Ce signal est, dans le cas d’un canal
gaussien, la somme du signal utile et d’un bruit blanc additif gaussienn(t) soit :

y(t) = s(u, t) + n(t)
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La densit́e spectrale de puissance du bruit canal est modélisée par :

Sn(f) =
N0

2
f1 −B/2 <| f |< f1 + B/2

Où B est la bande fŕequentielle alloúee avecf1 >> B. Le bruit du canal peut̂etre
mod́elisé par la somme de deux composantes en phase et en quadrature suivant l’ex-
pression suivante :

n(t) = X(t) cos(2πf1t + ϕ0)− Y (t) sin(2πf1t + ϕ0)

X etY sont deux processus gaussiens aléatoires en bande de base, indépendants et gaus-
siens. Ces deux processus possèdent la m̂eme densit́e spectrale de puissance soit :

SX(f) = SY (f) =
N0

2
−B/2 < f < B/2

5.3.2 Filtrage et calcul des ḿetriques

Le signal reçu est d’abord filtré par un filtre de ŕeception, il est ensuite converti en
bande de base. Sans perte de géńeralit́e la phaseϕ0 est d́esormais supposéeégaleà źero.
Les composantes normalisées en phase et en quadrature du signal reçu en bande de base,
not́ees respectivementIr(t) etQr(t) sont donńees par l’́equation suivante :

Ir(t) = cos (θ (u, t) + θn) + X(t)

Qr(t) = sin (θ (u, t) + θn) + Y (t)

La premìereétape consistèa projeter le signal reçu sur une période symbole sur l’espace
signal ǵeńeŕe par les diff́erentes impulsions transmises. Cette opération s’effectue en fil-
trant le signal reçu par les filtres adaptés aux diff́erentes impulsions transmises. Cette pro-
jection permet, entre autre, d’éliminer la contribution de la composante du bruit en dehors
de l’espace signal. Il existepML impulsions diff́erentes sur chacune des voies en phase
et en quadrature. Ainsi, le signal reçu sur une période symbole est d’abord représent́e par
deux vecteurs chacun de taillepML. Ces deux vecteurs sont combinés pour produire un
vecteur de taillepML. A l’instant kT la composante d’ordrei, 1 ≤ i ≤ pML, du vecteur
coordonńees, not́e rk(t), est donńee par l’expression :

rk(i) =

∫ (k+1)T

kT

Ir(t) cos(θ(û, t− kT ) + θ̂)

−
∫ (k+1)T

kT

Qr(t) sin(θ(û, t− kT ) + θ̂)

Ce calcul est effectúe pour toutes lesp valeurs possibles de l’état de phasêθ et lesML

valeurs possibles dêu. Les coordonńees obtenues permettent de calculer la métrique de
chaque transition dans le treillis. Les métriquesélémentaires peuventêtre interpŕet́ees
commeétant le ŕesultat de l’intercorŕelation entre les composantes en phase et en quadra-
ture du signal reçu et une impulsion temporelle de duréeT . Les différentes impulsions
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sont donńees parcos(θ(û, τ) + θ̂) et sin(θ(û, τ) + θ̂).
Le vecteurrk peut aussîetre obtenu, d’une manièreéquivalente, en considérant la sortie
de2pML filtres adapt́eséchantillonńees toutes lesT secondes. Les réponses des différents
filtres sont adaptés aux diff́erentes impulsions en phase et en quadratures transmises.

Désormais, et pour des raisons de simplicité, on travaillera dans le domaine com-
plexe, les oṕerations de filtrage et de calcul des métriques sont effectúees dans le corps
des complexesC. On consid̀ere un banc depML filtres adapt́es dont les ŕeponses sont
adapt́ees aux diff́erentes impulsions susceptibles d’être transmise. Ces impulsions sont
not́ees{φ1, φ2, · · · , φpML}, et s’́ecrivent sous la forme :

φi(τ) = exp
(
−j

(
θ̂k + θ (û, T − τ)

))
0 ≤ τ ≤ T

La sortie (complexe) de ce banc de filtresà un instantkT sera toujours notée rk. La
métrique d’une transitionx est donńee par la probabilit́e conditionnelle du signal reçu
sachantx.

p(rk|x) ∼ exp
(− (rk −m) Λ−1 (rk −m)∗

)
(5.2)

Le vecteurm repŕesente la moyenne de la variable gaussienne(rk|x) et Λ sa matrice de
covariance qui est syḿetrique et positive. En supposant que la transitionx en question
correspond̀a l’impulsionφi0 avec1 ≤ ı0 ≤ pML alors le vecteurm et la matriceΛ sont
calcuĺes de la façon suivante :

m(i) =

∫ T

0

φi0(τ)φ∗i (τ)dτ 1 ≤ i ≤ pML

Λ(i, j) = N0

∫ T

0

φj(τ)φ∗i (τ)dτ 1 ≤ i, j ≤ pML

sachant que toutes les impulsionsφi ont le m̂eme module, la ḿetrique peut̂etre calcuĺee
comme suit :

p(rk|x) ∼ exp
(
2Re(rkΛ

−1m∗)
)

Réduction du nombre des filtres adapt́es

En ŕealit́e, l’ensemble des impulsionsφi peutêtre diviśe enML sous-ensembles conte-
nant chacunp impulsions qui ne diff̀erent que par la valeur de la phaseθ̂. Les impulsions
appartenant̀a une m̂eme classe sont corrélées d’une façon d́eterministe (proportionnelles).
On peut ainsi montrer que les filtres appartenantà une m̂eme classe v́ehiculent exactement
la même information, il suffit alors de considérer une seule impulsion par classe pour
projeter le signal reçu. Dans ce cas, la matriceΛ est d́efinie positive et donc inversible.
Ainsi, ML filtres suffisent pour obtenir une métrique suffisante sans aucune dégradation
des performances. Comme on peut le voir, le nombre des filtres nécessaires peut prendre
des valeurs assezélev́ees d̀es que des schémas CPM non triviaux sont adoptés. Il est ainsi
nécessaire de trouver une technique qui permet de réduire le nombre des filtres nécessaires
d’une manìere efficace. La ḿethode adoptée aét́e propośee par Moqvist et al. [41].
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Consid́erons le vecteurrk à la sortie du banc de filtrèa un instantkT , ce vecteur est
gaussien, sa matrice d’autocorrélation est not́eeΛ, elle est hermitienne et donc diagonali-
sable et peut se décomposer sous la forme :

Λ = P Λ0 P T

Où Λ0 est une matrice diagonale :

Λ0 = P T Λ P = diag (λ0, λ1, . . . , λN0)

Lesλi sont les valeurs propres deΛ etP une matrice orthogonale, soitPP T = I.
Maintenant, consid́erons le vecteurr′k donńe parr′k = P rk. Par lińearit́e, ce vecteur est
gaussien et sa matrice d’autocorrélation est́egaleàΛ0, ce qui signifie que les composantes
de ce vecteur sont indépendantes (d́ecorŕelées). Dans la pratique, le vecteurr′k peutêtre
obtenu en filtrant le signal̀a la sortie du filtre passe bas par l’ensemble de filtres images
des filtres de d́epart par l’application lińeaire associée à la matriceP . Les différentes
impulsions associées au nouveau banc de filtres sont données par :

(ψ1, ψ2, · · ·ψML) = P (φ1, φ2 · · ·φML)T

L’int ér̂et de ces nouveaux filtres réside dans le fait qu’ils sont décorreĺes mais surtout que
l’information utile est essentiellement contenue dans la sortie d’un très faible nombre de
filtres qui correspondent aux valeurs significatives desλi. En effet, en pratique, la majorité
desλi sont tr̀es proches de zéro et leur contribution dans la métrique de la transition est
très faible. La ŕeduction du banc de filtre s’effectue alors en omettant les filtres qui leurs
sont associés. Le crit̀ere de śelection consistèa ne pas tenir compte des filtres dont la
valeur propre associéeλi est tr̀es faible devantλmax = max (λk)1≤k≤ML :

λi

λmax

≤ ε

Exemple : La 3 RC binaire, h=1/2
On consid̀ere la CPM binaire3RC avec un indice de modulationh = 1

2
. La figure5.3

montre les ŕeponses impulsionnelles des filtres de départ (parties en phase et en quadra-
ture) ainsi que les nouveaux filtres après ŕeduction qui permettent d’engendrer quasiment
le même espace signal. Dans ce cas, les valeurs propres telles queλi

λmax
≤ 10−3 sont

négligées. Comme c’est indiqué sur la figure5.3, on passe d’un ensemble de8 filtres à
3 filtres. La matrice de corŕelation des diff́erentes sorties du nouveau banc des filtres est
donńee par :

R =

(
14.545 0 0

0 1.407 0
0 0 0.0456

)

On retrouve ici le fait que les différentes sorties sont complètement d́ecorŕelées. On re-
marque aussi qu’une grande partie de l’énergie du signal est transmise par la première
impulsion. Pouŕevaluer les pertes, on a comparé la puissance des différentes impulsions
qui géǹerent l’espace signal avant et après ŕeduction. Ces puissances sont notées res-
pectivementE1 et E0. Cette perte n’est pas très significative comparée au gain d̂u à la
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FIG . 5.3: Réduction du banc de filtres pour la 3RC binaire h=1/2,ε = 10−3

réduction de complexité.

E1 =

pML∑

k=0

λ2
i = 16

E0 =

Nred∑

k=0

λ2
i = 15.9976

La perte normaliśee∆E peut s’́ecrire :

∆E =
E1 − E0

E1

= 1.510−4

En ǵeńeral pour un seuil donńe le gain en complexité est fonction du sch́ema CPM.
Le tableau5.1 illustre la ŕeduction du nombre des filtres adaptés pour quelques schémas
CPM.

Il est important de rappeler ici que la réduction du nombre des filtres adaptés ne signi-
fie pas une ŕeduction de la complexité du processus de décodage. La structure du treillis
de la CPM reste inchangée et garde une m̂eme complexit́e. Seul le calcul des ḿetriques
des transitions est simplifié.

Les filtres adapt́es sont fonction du schéma CPM et doivent̂etre modifíes lors d’une
transition d’une forme d’onde vers une autre. Le nombre total des filtres adaptés est not́e
2Nf dontNf filtres en phase etNf filtres en quadrature. Ce nombre peutêtre soit2Nf =
2ML si les filtres optimaux sont utilisés, soit2Nf ≤ 2ML dans le cas òu des bancs de
filtres ŕeduits sont utiliśes.M étant l’ordre de la modulation etL la longueur de la ŕeponse
en fŕequence en temps symbole.
Les sorties des filtres adaptés sont ensuitéechantillonńeesà chaque ṕeriode symbole,
l’instant optimal d’́echantillonnagéetant toujours̀a la fin de la duŕee du symbole. la sortie
relative à un symbole s’́etend toujours sur un intervalle de longueur2T . 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 deśechantillons est ensuite exploité pour effectuer le processus de décodage.
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Sch́ema CPM Nopt = ML N0(ε = 10−6) N0(ε = 10−3)

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 adaptés pour quelques schémas CPM

LesNf sorties du banc des filtres permettent de calculer la métrique de chaque transi-
tion dans le treillis de la CPM comme c’est indiqué sur la figure5.5. Dans la formule du
calcul de la ḿetrique, la matriceΛ est de tailleNf ×Nf . Elle repŕesente la matrice d’au-
tocorŕelation du vecteur obtenùa la sortie du banc de filtre, c’est aussi,à un coefficient
multiplicatif près, la matrice d’intercorrélation entre les diff́erentes ŕeponses impulsion-
nelles du banc des filtres.Λ est une matrice diagonale si le banc de filtres réduit est adopté,
cette matrice est fonction du schéma CPM et de la puissance du bruit du canalN0. Le sto-
ckageΛ nécessite ainsi une ḿemoire dont la taille est deNf × Nf × Nq bits où Nq est
le nombre des bits de quantification. Dans le cas où le banc de filtres ŕeduit est utiliśe,
et puisqueΛ est diagonale, seules les valeurs diagonales sont stockées, ainsi la ḿemoire
requise est deNf × Nq bits contreM2L × Nq bits dans le cas optimal. Le tableau5.2
illustre le gain que nous pouvons réaliser en adoptant des filtres réduits au lieu des filtres
optimaux, la quantification est effectuée sur quatre bits.
Le vecteurm repŕesente la sortie id́eale sans bruit du banc de filtres. Ce vecteur représente
aussi les coordonnées d’une impulsion donnée dans l’espace global géńeŕe par l’ensemble
de toutes impulsions. Un vecteurm est ainsi associé à chaque transition dans le treillis de
la CPM, il existe alorspML vecteurs chacun est de tailleNf . Ces vecteurs sont fonction
de la CPM et doivent aussiêtre stocḱees dans la ḿemoire du ŕecepteur, la taille de cette
mémoire est depML × Nf × Nq bits. le tableau5.3 montre la taille de la ḿemoire re-
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Param̀etres de la CPM Mémoire Requise (en bit)

Filtres optimaux

Mémoire requise (en bit)

Filtres ŕeduitsε = 10−3

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’intercorrélation des filtres

adapt́es

quise pour quelques schémas CPM. L’utilisation des bancs des filtres réduits permet de
minimiser consid́erablement la ḿemoire requise sans dégrader les performances.

5.3.3 Processus de d́ecodage it́eratif

La complexit́e du processus de décodage d’une CPM est fonction du nombre d’états et
du nombre de transitions du treillis. Nous avons vu qu’un treillis CPM comportepML−1

états etpML transitions et que le d́ecodage optimal ńecessite un banc deML filtres
adapt́es. Ces donńees permettent d’avoir une premièreévaluation de la complexité du pro-
cessus de d́ecodage. Le tableau5.4 donne un aperçu de cette complexité pour quelques
sch́emas CPM. On peut ainsi déduire de ce tableau que le décodage d’une CPM peut
être complexe pour des schémas non triviaux. Par exemple, la 3RC quaternaire avec un
indice de modulation de4

5
nécessite 64 filtres adaptés (optimaux) alors que son treillis

comporte 320 transitions. D’une manière ǵeńerale, la complexit́e augmente d̀es que des
CPM non binaires et̀a ŕeponse partielle sont adoptées. Rappelons que nous avons vu que
ces sch́emas sont assez attractifs pour la conception d’une forme adaptative.

Les ḿetriques calcuĺees sont exploitées par le module SISO de la CPM pour calculer
les informations extrins̀eques et a posteriori des bits de code. Après entrelacement, les
informations extrins̀eques sont utiliśees par le module SISO du code convolutif comme
étant une observation du canaléquivalent. Le module SISO CC calcule alors une informa-
tion a posteriori relative aux bits d’information, cette information sertà estimer les bits
transmis apr̀es chaque it́eration. Le module SISO du code convolutif produit aussi une
information extrins̀eque relative aux bits de code qui est exploitée comme information a
priori par le SISO CPM lors de l’it́eration suivante. Les deux modules SISO sont basés
sur l’algorithme MAP.
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Param̀etres de la CPM Mémoire requise (en bit)

Filtres optimaux

Mémoire requise (en bit)

Filtres ŕeduitsε = 10−3

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 des différents vecteursm, quantification sur

quatre bits

La complexit́e du processus de décodage est ind́ependante du choix du banc de filtres
(réduit ou optimal). Elle est fonction de la complexité du treillis qui comprendpML−1

états etpML transitions dans les deux cas. Le changement de l’indice de modulation
n’affecte pas la complexité du treillis à condition que le d́enominateur de l’indice reste
constant. Plus préciśement, le treillis de la CPM reste inchangé suiteà la variation du
numérateur de l’indice de modulation, le même algorithme de d́ecodage peut alors s’ap-
pliquer pour les diff́erents sch́emas. Leśeléments du ŕecepteur qui doivent̂etre modifíes
sont le banc de filtres ainsi que les valeurs deΛ et dem relatifs au nouveau schéma CPM.
Cette variation ne ńecessite pas une grande complexité. Rappelons aussi qu’il est possible
de modifier la ŕeponse en fŕequence sans aucune complexité suppĺementaire.

5.4 Information Canal et Adaptativit é

A fin de concevoir une forme d’onde adaptative, le terminal utilisateur doit disposer
d’une information relative au niveau du signalà l’entŕee du ŕecepteur embarqué. Le termi-
nal adaptera ainsi son mode de transmission aux conditions de réception. L’́etat du canal
peutêtre communiqúe à l’émetteur directement par le satellite qui estime le niveau de la
puissancèa son entŕee. Cet́etat peut aussîetre communiqúe gr̂aceà un syst̀eme central
disposant d’une information temps réel sur les conditions de propagation. La première
solution est plus plausible car elle ne nécessite aucuńelément ext́erieur et elle est plus
simple à mettre en œuvre. Cependant il est important d’avoir une station centrale qui
s’occupe de la gestion des ressources (niveau de puissance, bande allouée) et qui donne
l’ordre de changer ou non les paramètres de la forme d’onde.
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CPM(M,h,L) Nombre des filtres adaptés Nombre d’́etats Nombre des transitions

(2, 0.5, 1) 2 2 4

(2, 0.75, 1) 2 4 8

(2, 0.75, 3) 8 16 32

(4, 0.5, 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: Complexit́e de quelques schémas de modulations CPM

Au niveau de la ŕeception, on doit disposer d’une information relative aux paramètres
de la forme d’onde. Cette information peutêtre procuŕee soit de la part de l’émetteur
qui doit communiquer son mode de transmission, soit grâceà un traitement interne au
récepteur pour estimer les paramètres de la forme d’onde. Cette solution est plus opti-
male d’un point de vue utilisation du spectre, par contre elle nécessite une plus grande
complexit́e au niveau du récepteur. Une fois les paramètres de la forme d’onde sont dis-
ponibles au niveau du récepteur, ce dernier doit adapter son mode de réceptioǹa la forme
d’onde adopt́ee. La figure5.6 illustre l’organigramme de la communication entre le ter-
minal utilisateur et le ŕecepteur bord.

5.5 Conclusion

Le succ̀es des futurs systèmes de transmission du contenu multimédia par satellite
passe obligatoirement par la conception d’un terminal utilisateur avec de bonnes perfor-
mances ńecessitant une faible complexité et un faible côut de production. La complexité
du ŕecepteur bord constitue une contrainte aussi importante qu’il va falloir la prendre en
consid́eration en tenant compte de la capacité relativement limit́ee des processeurs em-
barqúes. Nous avons vu dans ce chapitre que la réduction du banc de filtres adaptés par
l’adoption d’un ensemble de filtres orthogonaux permet de réduire consid́erablement la
mémoire requise pour le stockage des données relatives̀a chaque forme d’onde.

L’adoption d’une forme d’onde basée sur la variation de l’indice de modulation, tout
en gardant un d́enominateur fixe, diminue fortement l’impact de la variation de la forme
d’onde sur la structure et la complexité du ŕecepteur. Cette solution nécessite simplement
le changement du banc de filtres ainsi que la matriceΛ et les vecteursm. Elle permet de
garder une m̂eme structure du d́ecodeur.
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CHAPITRE 6

Performances dans un Canal non Lińeaire

6.1 Introduction

L’amplificateur de puissance est un des composants majeurs dans une chaı̂ne de trans-
mission. Dans le cas d’une communication numérique, il affectèa la fois les performances
en puissance et l’efficacité spectrale de la forme d’onde. La tendance actuelle vers l’uti-
lisation des terminaux mobiles, accentue encore le rôle de l’amplificateur, la consomma-
tion d’énergie ainsi que l’autonomie du terminal sont directement liées au rendement de
ce dernier.
Les amplificateurs sont essentiellement caractériśes par leurs diagrammesAM/AM et
AM/PM . Le premier d́ecrit l’évolution de la puissance moyenneà la sortie en fonction
de celleà l’entŕee. Le second diagramme décrit le d́ephasage entre l’entrée et la sortie de
l’amplificateur. Les caractéristiques AM/AM ont souvent un effet dominant sur le com-
portement de l’amplificateur [23].
En notantPin la puissance du signalà la l’entŕee de l’amplificateur,Pout la puissance du
signal à sa sortie etEa la puissance de l’alimentation, on peut définir le rendement de
l’amplificateur par :

ηamp =
Pout

Pin + Ea

Le rendement traduit l’efficacité avec la quelle la puissance disponible est exploitée par
l’amplificateur. Ce param̀etre est d’un tr̀es grand int́er̂et quand le puissance disponible
à l’émetteur est limit́ee comme le cas d’uńemetteur bord ou le cas d’un terminal mo-
bile. Souvent,Pout varie d’une manìere non lińeaire en fonction dePin. En conśequence,
le signal en sortie de l’amplificateur subie toujours des distorsions. Ces distorsions sont
maximales quand l’amplificateur délivre une puissance maximale, on dit alors qu’il fonc-
tionneà 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 l’amplification non linéaire est l’apparition des lobes secon-
daires dans le spectre du signal. Ceci signifie une augmentation de la puissance transmise
en dehors de la bande allouée, d’òu une augmentation du niveau des interférences avec
les autres utilisateurs ou les autres applications qui exploitent des bandes voisines. La
distorsion subie par le signal amplifié d́epend aussi des propriét́es du signal lui m̂eme,
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et particulìerement de son enveloppe. Les signauxà forte fluctuation d’enveloppe sont
fortement affect́es. Par exemple, dans le cas d’une communication avec un accès multiple
du typeCDMA mais aussiOFDM , les signaux ont une très forte dynamique et ils sont
très sensibles aux non linéarit́es. Les signaux̀a enveloppe constante ont l’avantage d’être
insensible aux effets non linéaires de l’amplificateur. Il devient donc possible, dans ce
cas, de fonctionner̀a saturation ce qui conduità un meilleur rendement de l’amplificateur.
Cette propríet́e est une des raisons qui justifie l’adoption de la GMSK par le standard
GSM pour les communications mobiles. Cependant, il est important de rappeler que pour
un même d́ebit symbole, les signaux̀a enveloppe constante occupent, en géńeral, une
bande spectrale plus large que celle occupée par les signaux̀a fluctuation d’enveloppe.
Afin de limiter le niveau des interférences causées par les non lińearit́es, deux solutions
sont possibles. La première consistèa consid́erer un recul par rapportà la puissance maxi-
male. Ce recul peut̂etre consid́eŕe par rapport̀a la puissance maximalèa l’entŕee, il est
appeĺe IBO (Input Back Off). Mais le plus souvent, le recul est considéŕe relativement̀a
la puissance de sortie maximale on parle alors d’OBO (Output Back Off). En adoptant un
recul, l’amplificateur fonctionne dans une zone ayant de meilleures propriét́es de lińearit́e
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 des interférences. Toutefois, la réduction
du niveau des interférences est accompagnée par une diminution de la puissance trans-
mise d’une quantit́e proportionnelle au recul considéŕe. Le choix de la valeur du recul
doit s’effectuer ainsi d’une manière optimale en optimisant le rapport puissance du signal
utile sur celle du signal interférant, soitC/I.
La deuxìeme solution pour diminuer le niveau des interférences consistèa augmenter
l’espacement∆f entre les porteuses adjacentes. Contrairementà la solution pŕećedente,
la puissance du signal transmis reste constante dans ce cas. Par contre, elle nécessite une
bande fŕequentielle supplémentaire, d’òu une d́egradation de l’efficacité spectrale de la
forme d’onde et donc de la capacité du syst̀eme. L’espacement∆f doit s’effectuer d’une
manìere judicieuse afin que le gain obtenu en bilan de liaison justifie la dégradation de
l’efficacité spectrale.
Dans ce chapitre, nous allonsétudier et analyser l’effet d’un amplificateur opérant en
bande Ka sur les performances de la forme d’onde proposée par le standard DVB-RCS
[4]. Le but étant de quantifier la d́egradation en mode mono-utilisateur et en mode multi-
utilisateurs. Cettéetude est effectúee dans le cas de plusieurs configurations en fonction
de la taille du paquet, du taux de codage et du recul de l’amplificateur. Ensuite, et en tenant
compte des d́egradations causées par l’amplificateur, une comparaison est conduite entre
les performances de quelques schémas CPM cod́ees et celles du standard DVB-RCS.

6.2 Résultats des Simulations et Analyse

6.2.1 Pŕesentation du mod̀ele

Dans notre contexte on s’intéressèa un amplificateur terminal utilisateur du type SSPA
opérant en bande Ka. La production d’un modèle sur une grandéechelle exige un côut de
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production relativement bas. L’alimentationétant fournie par le secteur, par conséquent,
les crit̀eres de rendement et d’autonomie ne sont pas prioritaires dans ce cas. La puissance
maximaleémise par l’́emetteur est de l’ordre de 2 watts.
Le mod̀ele dont nous disposons est un amplificateur produit par une firme européenne,
sa fŕequence d’́emission est de 29.75 GHz. Seules les caractéristiques AM/AM sont dis-
ponibles pour ce mod̀ele, ces caractéristiques sont illustŕees sur la figure6.1. Rappelons
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FIG . 6.1: Caract́eristiques AM/AM de l’amplificateur utilisé lors des simulations

que la forme d’onde adoptée par le standard DVB-RCS est une QPSK avec une mise en
forme en cosinus surélev́e de roll off 0.35. Les donńees transmises sont d’abord codées
par une turbo code parallèle duo binaire. La figure6.2 illustre l’effet de l’amplificateur
sur le spectre du signal transmis, comme on peut le voir le niveau des lobes secondaires
est d’autant pluśelev́e que le point de fonctionnement est proche de la saturation.

6.2.2 Effet de l’amplificateur sur le TEB

Dans ce paragraphe, nousétudions les performances du standard DVB-RCS en présence
de l’amplificateur pŕesent́e pŕećedemment. Lors des simulations nous avons considéŕe
plusieurs configurations en faisant varier le taux de codage et la taille du paquet ainsi que
le recul de l’amplificateur. L’algorithme de décodage utiliśe est le MAX LOG MAP, le
nombre des it́erations est de 6. Les simulations ontét́e effectúees avec le logiciel SPW
(Signal Processing Workstation).

Performances en mode mono-utilisateur

En mode mono-utilisateur, nous avons considéŕe deux taux de codage de 1/2 et 3/4 et
deux tailles de paquets de 53 octets et 188 octets. Des simulations ontét́e effectúees pour
plusieurs reculs de l’amplificateur. Les résultats relatifs̀a une taille de paquets de 53 octets
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FIG . 6.2: Effet de l’amplificateur sur le spectre d’un signal QPSK en Cosinus surélev́e, roll-

off=0.35

et pour les deux taux de codage sont illustrés respectivement sur les figures6.3et6.4. La
premìere conclusion que nous pouvons tirer des résultats des simulations c’est que les
pertes en puissance ne sont pas considérables et qu’elles sont quasiment identiques pour
les deux taux de codage. Par exemple,à saturation, on enregistre une perte de l’ordre de
0.3 dB (TEB = 10−5), cette perte est inférieurèa 0.1 dB quand l’amplificateur fonctionne
au point correspondantà 1 dB de compressionIBO ' 7.8dB. Ce point correspond en
géńeral au point de fonctionnement adopté dans la pratique.
Dans le cas d’une taille de paquet de 188 octets età 1 dB de compression, on remarque que
la dégradation sont lég̀erement suṕerieureà celles enregistréesà 53 octets. Les résultats
sont illustŕes sur les figures6.5et6.6.

Dans la châıne de simulation, le signal en sortie de l’amplificateur est normalisé en
tenant compte de du recul par rapportà la sortie maximale (OBO). Cependant, ce re-
cul est souvent inf́erieur à la valeur d’une mesure directe de la puissance du signal en
sortie. L’écart, not́e ∆P s’explique par le fait que les caractéristiques de l’amplificateur
sontétablies suitèa des mesures sur des signaux sinusoı̈daux ayant donc une enveloppe
constante. La diff́erence mesurée est fonction du point de fonctionnement, le tableau6.1
contient les OBO th́eoriques d́eduits du diagramme ainsi que les reculs mesurés dans la
châıne de simulation. Céecart en puissance se traduit par une perte des performances en
puissance. Les pertes enEb/N0, not́ees∆Eb/N0, expriḿees endB sont donńees par :

∆Eb/N0 = ∆P

Cette d́egradation est considéŕee lors de la comparaison entre les performances du DVB-
RCS avec celle d’une CPM qui reste non affectée par cette perte grâceà son enveloppe
constante.
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PPPPPPPPPPPPPPPP
OBO(dB)

IBO(dB)
3 7.8 9

OBO th́eorique 0.05 0.6 1.1

OBO mesuŕe 0.03 1.03 1.45

∆P 0.02 0.43 0.35

TAB . 6.1: Ecart entre l’OBO th́eorique et l’OBO mesuré

Performances en mode multi-utilisateurs

Comme nous l’avons d́ejà pŕeciśe pŕećedemment, l’apparition des lobes secondaires
dans le spectre du signal amplifié augmente le niveau des interférences dans le cas d’une
communicationà plusieurs porteuses. Ainsi, dans le cas d’une communication de ce
genre, les performances sont plus sensibles aux non linéarit́es de l’amplificateur. Pour
évaluer les d́egradations des performances du DVB-RCS nous avons ajouté au signal
utile deux signaux qui correspondentà deux porteuses adjacentes. Les trois signaux sont
indépendants et d́ephaśes d’une manìere aĺeatoire. Les simulations ontét́e ŕealiśees pour
une taille de paquet de 53 octets, le points de fonctionnementétant le point̀a 1 dB de
compression (IBO=7.8 dB). Les résultats sont montrés sur la figure6.7. En comparant
ce ŕesultat avec celui obtenu en mode mono-utilisateur (taille paquet=53 octets) on peut
remarquer que la d́egradation est bien supérieure dans le cas multi-utilisateurs. Elle se
situe entre 0.15 et 0.2 dB contre une dégradation inf́erieureà 0.1 dB dans le cas mono-
utilisateur. On remarque aussi, qu’en absence d’amplificateur la courbe du TEB possède
une pente ĺeg̀erement suṕerieureà celle en sa présence. On peut ainsi déduire que les
écarts en performances sont plus importants pour desTEB inférieursà10−5. En conclu-

sion, on peut affirmer, dans toutes les configurations,à la fois en mode mono-utilisateur
et multi-utilisateurs, que les pertes induites par les non linéarit́es restent assez tolérables
et elles sont fortement justifiées par l’apport majeur de l’amplificateur. Cependant, il est
important de rappeler ici qu’une perte supplémentaire due aux caractéristiques AM/PM
de l’amplificateur doit̂etre ajout́ee, cette informatiońetant indisponible pour le modèle
de l’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 codée. Les crit̀eres de comparaison sont essen-
tiellement l’efficacit́e en puissance, l’efficacité spectrale ainsi que la complexité.
Les CPM quaternaires et octales concatéńees avec le code de rendement 2/3à 16états
constituent des schémas CPM assez attractifs d’un point de vue performance et qui peuvent
être compaŕees avec une QPSK concatéńee avec un turbo code parallèle. Sur la figure6.8
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-
ramètre variable est le taux de codage, alors que c’est l’indice de modulation qui varie
dans le cas d’une CPM. Les pertes induites par l’amplificateur dans le cas du DVB-RCS
sont donńees par la somme de la dégradation due aux non-linéarit́es et l’́ecart par rapport
au mod̀ele th́eorique de l’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 dernìere forme d’onde ne permet pas d’offrir une efficacité spectrale suṕerieure
à 1.27 bits/sec/Hz, alors que la 2RC octale permet d’atteindre une efficacité spectrale de
l’ordre de 1.65 bits/s/Hz. Pour obtenir une haute efficacité spectrale, l’utilisation d’une
8PSK est envisageable par le standard DVB-RCS. Les pertes dues aux non-linéarit́es sont
plus importantes dans ce cas, en plus le passage d’une QPSK vers une 8PSK nécessite
une complexit́e suppĺementaire dans le cadre d’une forme d’onde adaptative. Aussi, il est
important de mentionner que nous avons considéŕe la m̂eme valeur de perte due aux non
linéarit́es pour tous les taux de codage (0.1 dB). En réalit́e, les formes d’onde avec un
taux de codagéelev́e sont plus sensibles aux non-linéarit́es de l’amplificateur et la perte
est plus importante dans ce cas. L’autre point qu’il faut mentionner consiste au fait que
l’entrelaceur que nous avons adopté n’est pas optimiśe contrairement̀a celui adopt́e par
le DVB-RCS. Ceci signifie qu’un gain de l’ordre de 0.2 dB peutêtre 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 complexit́e. D’un point de vue processus de décodage, la complexité requise par le
DVB-RCS est moins importante que celle requise par la CPM, notamment la 2RC octale.
La linéarit́e 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 basée sur la variation de l’indice de
modulation mais avec un taux de codage fixe, fait qu’il est impossible d’adopter si-
multańement une bande occupée constante et un débit symboles constant. Fonctionner
à une bande constante nécessite un rythme symbole qui est fonction de la forme d’onde
adopt́ee, ce qui ńecessite une complexité suppĺementaire au niveau du récepteur. Adop-
ter un rythme symbole invariable signifie une bande occupée qui est fonction du mode
de transmission. Une telle solution induit une complexité suppĺementaire au niveau de
syst̀eme et ńecessite notamment un processus dynamique d’allocation des ressources du
canal. Quand au niveau du récepteur, ce dernier doit supporter un fonctionnement avec un
débit symbole variable.

6.3 Conclusion

L’exploitation de la bande Ka pour les liaisons montantes pour les applications mul-
timédia par satellite ńecessite la commercialisation des terminaux utilisateurs avec un
faible côut de production. L’amplificateur terminal est un composant qui affecte les per-
formances globales du système. Afin d’́etablir une comparaison fiable entre les perfor-
mances du standard DVB-RCS et celles de quelques schémas CPM, il est intéressant
d’évaluer la perte en puissance induites par les non-linéarit́es de l’amplificateur dans le
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cas de la forme d’onde adoptées par le DVB-RCS. Un modèle d’amplificateur en bande
Ka fabriqúe par un firme euroṕeenne áet́e utilisé lors des simulations. Seules les ca-
ract́eristiques AM/AM de l’amplificateur ont́et́e consid́eŕees. Les ŕesultats des simula-
tions montrent que les pertes en performances ne sont pas très conśequentes en ǵeńeral,
elles se situent entre 0.1 et 0.25 dB selon la configuration (taux de codage, taille de paquet
...).
Même si les performances géńerales du DVB-RCS sont sensiblement meilleures que
celles offertes par la CPM proposée, cette dernière pŕesente un grand potentiel d’amélioration
et d’optimisation. La CPM avec un indice variable présente aussi des propriét́es assez at-
tractives pour la conception d’une liaison adaptative.
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FIG . 6.3: Effet de l’amplificateur sur les performances du DVB-RCS, Taille du paquet : 53 octets,

Taux de codage : 1/2
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FIG . 6.5: Effet de l’amplificateur sur les les performances du DVB-RCS, Taille du paquet : 188
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FIG . 6.7: Effet de l’amplificateur sur les performances du DVB-RCS en mode multi porteuses,
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CHAPITRE 7

Conclusions et Perspectives

7.1 Conclusions

Afin de proposer une qualité de service comṕetitive avec les systèmes terrestres, les
futurs syst̀emes de communication par satellite en bande Ka doivent franchir certains
handicaps. Les fortes atténuations du canal, causées principalement par les précipitations,
constituent un d́efi qu’il va falloir relever. M̂eme si plusieurs techniques FMT ontét́e
propośees afin de lutter contre les dégradations du canal, l’adoption d’une forme d’onde
adaptative est ńecessaire pour une exploitation optimale des ressources du canal.
Dans cette th̀ese, les modulations̀a phase continue ontét́e adopt́ees pour la conception de
la forme d’onde adaptative, les principales motivations de ce choix peuvent se résumer
par les points qui suivent :

– L’enveloppe constante des signaux CPM : cette propriét́e offre à cette classe de
signaux une parfaite insensibilité aux non-lińearit́es du canal de propagation ainsi
que celles des amplificateurs.

– La diversit́e des param̀etres de la forme d’onde : cette propriét́e permet une plus
grande souplesse pour modifier les performances de la forme d’onde en les adaptant
aux conditions de propagation. L’adaptativité se fait par la modification d’un ou
plusieurs param̀etres de la CPM.

– L’application d’un processus de décodage it́eratif lors d’une concaténation śerie
avec un code convolutif : ce processus de décodage similaire au turbo décodage
offre des performances en puissanceéquivalentes. Il permet une communication
fiable m̂emeà faibleEb/N0.

L’adoption d’une CPM plut̂ot qu’une autre est une décision loin d’̂etre imḿediate. Les
diff érents compromis ainsi que la diversité des sch́emas CPM rendent cette tâche assez
délicate. Toutefois, il est possible de sélectionner quelques schémas CPM qui sont assez
attractifs et qui peuvent̂etre adopt́es. Une ŕeponse en fŕequence en cosinus surélev́e est
plus int́eressante qu’une réponse en fŕequence rectangulaire car elle offre de meilleures
performances en puissance ainsi qu’une meilleure résistance face aux interférences des
canaux adjacents. Les résultats des simulations ont montré que les CPM d’ordre supérieur
à ŕeponse partielle sont plus adaptées aux transmissionsà haute efficacit́e spectrale. La
2RC octale constitue un schéma assez attractif mais qui nécessite une complexité relati-
vementélev́ee.
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Concevoir une forme d’onde adaptative qui requiert une faible complexité lors du
passage d’un mode de transmissionà un autre est une condition nécessaire pour le succès
d’un futur service multiḿedia par satellite. Dans notre contexte, nous avons opter pour la
variation de l’indice de modulation afin d’adapter les performances de la forme d’onde
aux conditions de propagation. Pour réduire l’impact de cette variation sur l’architecture
du ŕecepteur, il est imṕeratif de garder le m̂eme d́enominateur pour tous les indices de
modulation consid́eŕes. Cette solution ńecessite seulement la variation des coefficients
des filtres adaptés ainsi que quelques données internes au récepteur, elle n’affecte pas son
architecture ainsi que sa structure. Le treillis associé à la CPM reste inchangée et nous
pouvons ainsi garder le m̂eme processus de décodage.

Les performances en présence des porteuses adjacentes ontét́e évalúees dans le cas
d’une 2RC quaternaire et une 2RC octale chacune avec plusieurs indices de modulation.
Les ŕesultats ont montré que le sch́ema quaternaire offre une meilleure résistance face aux
interférences que le schéma octal. Mais le fait marquant consisteà la forte sensibilit́e des
sch́emas ayant un faible indice de modulation. Par exemple, les pertes sont supérieures
à 1 dB dans le cas 2RC octale avec h=1/8 et en présence de deux porteuses adjacentes,
l’espacement entre porteuses adjacentes estégalà la bandèa 99% du signal CPM. Nous
sommes rameńesà ajouter un intervalle de garde entre les porteuses adjacentes afin de
limiter le niveau des interférences.

7.2 Perspectives

Dans cette th̀ese nous nous somme intéresśe à l’étude et la conception d’une forme
d’onde adaptative pour les futures applications multimédia par satellite. Grâceà leurs
diff érentes propriét́es les modulations̀a phase continue constituent une alternative pro-
metteuse. Cependant, et avant de les mettre en œuvre, il faut résoudre plusieurs questions
relativesà cette classe de modulation.

La concat́enation śerie d’une CPM avec un code convolutif ne permet pas l’application
d’un processus de poinçonnage efficace. Sachant que les codes avec un fort rendement (au
del̀a de 4/5) requìerent une grande grande complexité, il 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. Cette tâcheétant moins complexe dans le cas où processus de
poinçonnage est utilisé.

Ne pas adopter des fort taux de codage limite l’efficacité spectrale de la forme d’onde.
Par ailleurs, adopter un seul taux de codage signifie un fonctionnementà un rythme sym-
bole variable. Par conséquent, il est int́eressant de concevoir d’autres schémas de codage
qui offrent de bonnes performances en puissance tout en permettant d’appliquer un pro-
cessus de poinçonnage efficace.

La synchronisation des signaux CPM, notammentà faible SNR, constitue un axe de
recherche d’un grand intér̂et. La non lińearit́e de cette modulation fait que synchronisation
est plus complexe que dans le cas des modulations linéaires classiques.

Enfin, un autre point critique qu’il va falloir entamer est celui de la complexité du



7.2. PERSPECTIVES 111

récepteur et plus préciśement celle du processus de décodage de la CPM. Nous avons vu
que, les CPM qui offrent de hautes performances requièrent en ǵeńeral une complexit́e
suṕerieureà la moyenne. La réduction du nombre desétats du treillis de la CPM constitue,
en particulier, unéetape essentielle vers la conception d’un récepteur avec une complexité
acceptable.





ANNEXE A

Algorithme de Viterbi pour les CPM

Le but d’un algorithme de Viterbi consistèa estimer la śequence qui correspond au
chemin de plus faible ḿetrique dans le treillis. Dans notre cas, la métrique d’une transition
est donńee par :

d(rk, ck) = (rk −m) Λ−1 (rk −m)∗

Cette distance est associée au produit scalaire défini par

X ⊗ Y = XΛ−1Y

Il appar̂ıt que le calcul de la ḿetrique de tous les chemins (une suite de transitions) dans le
treillis nécessite une très grande complexité et qu’elle est pratiquement irréalisable. L’al-
gorithme de Viterbi permet une estimation quasi-optimale, au sens du maximum de vrai-
semblance, du chemin le plus court avec une complexité nettement plus réduite. Cet al-
gorithme permet de calculer les métriques d’une façon progressive en fonction de l’avan-
cement dans le treillis. Le processus de décodage peut se résumer comme suit :

– On suppose que nous avons calculé toutes les ḿetriques des chemins de l’instant0
à l’instantkT .

– Consid́erons,̀a l’instant(k + 1)T , un chemin dans le treillis allant de 0à (k + 1)T .
Sa ḿetrique est́egaleà celle calcuĺee entre 0 etkT augment́ee de la ḿetrique de la
transition dekT à (k + 1)T

– De tous les chemins qui se joignentà unétat donńe dans le treillis, sachant qu’il
y en aM , on ne garde que celui ayant la plus faible métrique, ce chemin est dit
Survivor Path. De cette façon, on ne garde quepML−1 chemins dans le treillis̀a
chaque instant.

– Une fois arriv́e à la fin du treillis, on consid̀ere le chemin ayant la plus faible
métrique parmi lespML−1 chemins survivants.

Pour de meilleures performances et pouréviter les effets de bord, le codeur impose les
états de d́epart et d’arriv́ee (ǵeńeralement̀a l’etat tout źero).

exemple

On consid̀ere une CPM binaire avec une réponse en fŕequence rectangulaire de lon-
gueur2T , la 2REC, avec un indice de modulationh = 1/2. Le treillis de cette CPM
contient 4états et 8 transitions. Une séquence de 8 bits est transmise en bande de base
sur un canal gaussien, cette séquence est donnée par :

U = 1 1 1 0 1 1 1 0
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FIG . A.1: Signal temporel en bande de base de la 2REC binaire, h=1/2Eb/N0 = 5dB

Le rapportEb/N0 est de5 dB. Le signal transmis en bande de base ainsi que le signal
reçu sont montŕes sur la figureA.1. La figureA.2illustre les diff́erents chemins survivants
à chaque instantt ainsi que le seul chemin survivant qui posséde la distance minimale. Ce
chemin permet la meilleure estimation de la séquence transmise. Les métriques de tous
les chemins survivants̀a chaque instant sont données par le tableauA.1. Les śequences

HHHHHHHHHHH
Etat

Temps
T 2T 3T 4T 5T 6T 7T 8T

1 -4.69 0.231 -18.9 -17.9 -22.5 -29.8 -27.2 -43.9

2 - 9.40 0.822 - 19.5 -21.5 - 17.6 - 34.1 - 25.0 - 38.1

3 - 1.49 - 13.3 - 11.2 - 22.9 -23.6 - 22.0 - 34.0 -31.1

4 5.96 - 17.0 -11.7 - 19.0 - 28.9 - 19.0 - 37.6 - 37.5

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

reçues relativement̀a tous les chemins survivants sont illustrées par l’́equationA.1. Le
chemin qui se terminèa l’ état źero est le chemin qui a la ḿetrique la plus faible. Ce
chemin correspond̀a une śequence reçuéegaleà celle transmise et donc la transmission
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FIG . A.2: Convergence du treillis de la 2REC binaire

s’est effectúee sans erreurs.

chemin1 : Ũ1 = 1 1 1 0 1 1 1 0

chemin2 : Ũ2 = 1 1 1 0 1 1 1 1

chemin3 : Ũ3 = 1 1 1 0 1 1 0 0 (A.1)

chemin4 : Ũ4 = 1 1 1 0 1 1 0 0





ANNEXE B

Décomposition de Rimoldi

Cette d́ecomposition permet d’obtenir un treillis indépendant du temps qui contient
pML−1 états etpML transitions quelque soit la parité du nuḿerateuru de l’indice de
modulation . Elle áet́e propośee par B. Rimoldi dans [46]. Rappelons que la phase du
signal CPM s’́ecrit pournT ≤ t ≤ (n + 1)T :

ϕ(a, t) = 2πh

n∑
i=0

ai q(t− iT )

Dans la d́ecomposition de Rimoldi on définie une phase dite modifiée, not́eeψ(a, t) par :

ψ(a, t) = ϕ(a, t) +
πh(M − 1)t

T

D’après l’équation (3.3) nous pouvons réecrire l’expression de la phase modifiée, et pout
t tel quenT ≤ t ≤ (n + 1)T , comme suit :

ψ(a, t) = πh

n−L∑

k=0

ak + 2πh

n∑

k=n−L+1

akq(t− kT ) +
πh(M − 1)t

T
kT≤t≤(k+1)T (B.1)

On introduit aussi la śequence des données modifíee en associant̀a un symboleak un
symboleuk donńe par :

uk =
1

2
(ak + M − 1)

La nouvelle śequence est alors composée par des symboles M-aires appartenantà l’en-
semble{0, 1, 2, · · · (M − 1)}. La phase modifíee du signal s’́ecrit pourt tel quenT ≤
t ≤ (n + 1)T :

ψ(u, t) = 2πh

n−L∑

k=0

uk + 4πh

L−1∑

k=0

un−kq(t) +
1

T
πh(M − 1)(t− kT )

− 2πh(M − 1)
L−1∑

k=0

q(t) + (L− 1)(M − 1)πh

= θn + θ(u, t− nT )
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Où θn est l’état de phase du modulateur avec donné par :

θn = 2πh

(
n−L∑

k=0

uk

)

Sachant que nous pouvons considérer la valeur deθn modulo [2π], l’ état de phase peut
prendrep valeurs diff́erentes et ceci ind́ependamment de la parité du nuḿerateuru de
l’indice de modulation.
La fonctionθ(u, τ) est d́efinie pourτ dans[0T ], elle est fonction desL derniers symboles
transmis, elle s’́ecrit :

θ(u, τ) = 4πh

L−1∑

k=0

un−kq(τ + kT ) +
1

T
πh(M − 1)τ

− 2πh(M − 1)
L−1∑

k=0

q(τ + kT ) + (L− 1)(M − 1)πh

La fonctionθ(u, τ) repŕesente,̀a une constante près, la phase du signal transmis en bande
de base entre les instantsnT et (n + 1)T , elle caract́erise une transition dans le treillis.
Une transition dans le treillis peut ainsiêtre repŕesent́ee sous une forme vectorielle, par
un vecteur du type :

xn = (vn, un−L+1, un−L+2, . . . , un−1, un) = (Un, un) (B.2)

Une transition peut aussiêtre repŕesent́ee par une impulsion continue qui s’écrit sous la
forme :

cos(ψ(u, t)) = cos (θn + θ (u, t− nT ))

Exemple

Consid́erons la 1REC binaire avec un indice de modulationh = 1/2. Cette CPM áet́e
adopt́ee dans l’exemple du paragraphe3.2.2. En adoptant la d́ecomposition de Rimoldi,
la nouvelle phase du signal s’écrit :

ψ(u, t) = kπ + π(2un − 1)q(t) +
π

2

t− nT

T

k étant une entier naturel etun est un entier dans{0, 1}. En consid́erant une valeur
modulo2π 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
que deux valeurs possiblesà savoir 0 et π alors que le symbol transmisun vaut soit
0 soit 1. Les nouvelles trajectoires de phase ainsi que le nouveau treillis sont illustrés
respectivement sur les figuresB.1etB.2. Ces figures sont̀a comparer avec les figures3.3
et 3.4. On peut alors remarquer que la décomposition de Rimoldi fait que structure du
treillis est ind́ependante du temps dans ce cas.
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1 REC binaire h=1/2, avec la d́ecomposition de

Rimoldi

En adoptant la d́ecomposition de Rimoldi, il est essentiel de tenir compte du fait que
le fréquence porteuse doitêtre d́ecaĺee par rapport̀a la fŕequence originalf0. Le signal
transmis sur le canal s’écrit sous la forme :

s(u, t) =

√
2E

T
cos (2πf1t + ψ (u, t) + ϕ0) (B.3)

f1 est alors la nouvelle fréquence porteuse qui s’écrit :f1 = f0 − h(M−1)
T

. Il est important
de rappeler que le spectre du signal transmis reste toujours centré autour de la fŕequence
f0. Par conśequent, la variation de la fréquencef1 suiteà une variation des paramètres
de la forme d’onde n’induit pas une complexité suppĺementaire au niveau de l’opération
de synchronisation. Par contre, le récepteur doit tenir compte de cette modification en
multipliant le signal reçu en bande de base par le termeexp

(
j2πh (M − 1) t

T

)
.





Bibliographie

[1] Ccsds 101.0-b-6. telemetry channel coding. blue book. issue 6. october 2002.

[2] Etsi en 300 421 v1.1.2 digital video broadcasting ; framing structure, channel coding
and modulation for 11/12 ghz satellite services.

[3] Etsi en 302 307 v1.1.1 digital video broadcasting, second generation framing struc-
ture, channel coding and modulation systems for broadcasting, interactive services,
news gathering and other broadband satellite applications.

[4] Etsi tr 101 790 v1.1.1 digital video broadcasting ; interaction channel for satellite
distribution systems ; guidelines for the use of en301 790.

[5] John B. Anderson, Tor Aulin, and Carl-Erik Sundberg.Digital Phase Modulation.
Plenum Press, New York, 1986.

[6] T. Aulin. Viterbi detection of continuous phase modulated signals. InNational
Telecommunications Conference, NTC 80, pages 14.2.1–14.2.7., Houston, Texas,
USA, December 1980.

[7] T. Aulin, N. Rydbeck, and C.E Sundberg. Continuous phase modulation part ii :
Partial response signaling.IEEE Transactions on Communications, COM-29, march
1981.

[8] T. Aulin and C.E Sundberg. Continuous phase modulation part i : Full response
signaling.IEEE Transactions on Communications, COM-29, march 1981.

[9] Tor Aulin and Karl-Erik Sundberg. Calculating digital fm spectra by means of au-
tocorrelation.IEEE Transactions on Communications, COM-30, May 1982.

[10] Tor Aulin and Karl-Erik Sundberg. Exact asymptotic behavior of digital fm spectra.
IEEE Transactions on Communications, COM-30, November 1982.

[11] L.R. Bahl, J. Cocke, F. Jelinek, and J. Raviv. Optimal decoding of linear codes for
minimizing symbol error rate.IEEE Transactions on Information Theory, march
1974.

[12] S. Benedetto, E. Biglieri, and V. Castellani.Digital Transmission Theory. Prentice-
Hall, 1987.

[13] Sergio Benedetto, Dariush Divalsar, Guido Montorsi, and Fabrizio Pollara. Serial
concatenation of interleaved codes : Performance analysis, design and iterative de-
coding. IEEE Transactions on Information Theory, 44, May 1998.

[14] Sergio Benedetto and Guido Montorsi. Role of recursive convolutional codes in
turbo codes.Electronics Letters, 31, May 1995.



122 BIBLIOGRAPHIE

[15] C. Berrou and A. Glavieux. Near optimum error correcting coding and deco-
ding :turbo-codes.IEEE Transactions on Communications, 44, October 1996.

[16] S. Ten Brink. Convergence of iterative decoding.Electronics Letters, 35, June 1999.

[17] C. Brutel and J. Boutros. Serial concatenation of interleaved convolutional codes
and m-ary continuous phase modulation.Annales des télécommunications, June
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