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ASK: Amplitude Shift Keying (modulation par déplacement
d’amplitude).
BBGA:Bruit Blanc Gaussien Additif.
CCIR:Comité Consultatif International des Radio
Communications _
CCITT: Comité Consultatif International Télégraphique et
Téléphonique
erfc(u):fonction d’erreur cmoplémentaire.
Eb: énergie du signal émis par bit.
fe: fréquence de la porteuse.
Wc: pulsation de la porteuse.
F.P.B:filtre passe bande.
FSK:Frequency Shift Keying (modulation par déplacement de
fréquencé).
Ht(f): réponse fréquentielile du filtre d’émission.
Hr(f): réponse fréquentielle du filtre de réception.
Hc(f): réponse fréquentieille du canal.
ISI:Intersymbol Interference (interférence entre symboles).
n : puissance (ou variance) du bruit.
No/2: densité spectrale de puissance du bruit.
Pe: probabilité d’erreur.
PSK: Phase Shift Keying (modulation par déplacement de phase).
Q(u): fonction de Gausse complémentaire.
ry: débit binaire.
SBPA:Séquence Binaire Pseudo-aléatoire.

§/N: rapport signal sur bruit.
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Le réseau mondial des télécommunications est en cours de
1’évolution vers la numérisation, et ceci gridce aux avantages
des techniques numérigues;on cite par exemple:

-la grande reproductibilité;

~la souplesse: car les nécessités classiques de réglage en
fabrication durant la vie du matériel n'existe plus;

-le niveau de qualité élevé;

-les possibilités de fonctions nouvelles, comme le filtrage
adaptatif par exemple;

-la possibilité de multiplexage de plusieurs signaux de
natures différentes{audio,vedio,données...etc).

La simulation joue un rdle important dans la conception,
l'analyse et méme 1’implementation matérielle de ces systémes.
Il existe plusieurs raisons pour ceci:

~une disponibilité assez large des ordinateurs trés puissants

4 nos jours;

~ -les efforts considérables qui sont donnés durant la décennie
passée au développement des outils d’analyse et de conception
assistée par ordinateur (CAQ), qui sont applicables aux systémes
de communication numériques;

-quelques niveaux d’analyse ne sont pas faisables avec les
outils mathématiques traditionnels, surtout qu’'on est en face
d’un modéle de canal et d’un systéme complexes;

~il est tres facile de passer d’un modéle de simulation d’un
systéme a4 son implémentation matérielle, et . pour cela la
distinction entre un modéle de simulation, et un prototype d’un
systéme donné devient minimale, d’ol 1’intérét économique de la
simulation qui réduit considérablement le temps et le colit de
réaiisation d’un systéme, et qui se préte plus facilement a la
correction et a l’amélioration gqu’un prototype.

Ainsi ce projet & comme but l’élaboration d’un_programme
qui simule le fonctionnement, et estime les performances d’un
modeéle d’un systéme de communication numérique.

Dans le chapitre I on décrit les éléments de base d’un
systéme de communication numérique, et le .rdle de chaque
é¢lément. Le chapitre II est consacré a 1’étude d’un systéme de
transmission numérique en bande de base, dont lequel on décrit
les opérations de traitement de signal effectuées par quelques




blocs fonctionnels dans le systéme de transmission et les
problémes associés tel que |’ interférence entre symboles, et les
variations des caractéristiques du canal de transmission, et
comment éliminer ou affaiblir les effets de ces problémes par
la conception des filtres d’émission et de réception adéquats,
et 1’implémentation d’un égaliseur dans le récepteur. le
chapitre III est consacré 4 1’étude d’une transmission numérique
en bande transposée, o0 on présente quelques types de
modulations  numériques  habituellement  utilisées, les
performances de chaque type, et son domaine d’application dans
la ﬁratique. Le chapitre IV montre les critéres d’évaluation
importants d’un systéme de communication numérique, et la
méthode de calcul de chaque critére.

Tnfin dans le chapitre V on présente le modele de
simulation du programme élaboré, les résultats de simulation et
l’interprétation de ces résultats. On termine ce travail par une
conclusion qui présente le degré de validité des résultas
obtenus.

Le langage de programmation utilisé pour la simulation est
le Turbo Pascal 7.0.



CHAPITRE I
ELEMENTS DE BASE D’UN SYSTEME DE COMMUNICATION NUMERIQUE

[T s’agit dans ce paragraphe d’examiner les différents
éléments gui figurent dans un schéma typique d’un systéme de
communication numérique.

Le schéma de base d'un systéme de communication numérigue
peut étre représenté par la figure 1.1 ci-dessous:

source codage de | codage de modulaticn
discreéte source canail numérigue |
: C

A
N
A
L

destina- décodage [décodage démodulation

pueg—!
taire de socurce de canall®*— numérigque #——

Figure 1.1 Schéma d’un systéme de communication numérique
typique

1.1 LA SOURCE D’ INFORMATION

La source d’information est une donnée du probleme de
transmission, son modéle est une source numérique (par nature
ouU humérisée a partir d’une source analegique) délivrant des
symboles qui prennent Teurs valeurs dans un alphabet fini.
L’alphabet contient souvent deux &léments, notés par convention
"0" et "1" (source binaire), plus généralement, il contient M
él1éments (source M-aire). La suite des symboles délivrés par la
source constitue le message numérigue a transmettre. Une source
réelle est caractérisée par un débit alphabétigque exprimé en
nombre de symboles par seconde et un débit d’information exprime
en shannons par seconde (ou bit/s ), sa modélisation pour une
analyse générale est nhécessairement basée sur un modéle
universel simple. Le modéle retenu est une source idéale
stationnaire qui délivre des symboles indépendants
gquiprobables.

Ce choix dicté par la théorie de 1’information est le plus
efficace: la gquantité d’information portée en moyenne par chaque
symbole est maximale[20].

1.2 CODAGE DE SOURCE
S1 la source numérique (ou numérisée) a des caractéristiques



trop éloignées de celles de la source jdéale, on &te Te maximum
de redondance du message numérigue par un codage approprié qu’on
appelle codade de source,

1.3 CODAGE DE CANAL _

Afin de résister aux perturbations du canal on introduit
une certaine redondance par 1’apport de certains bits de
contrdle pour indiquer au destinataire la présence d’erreurs et
méme de lui donner la possibilité de les corriger, on parle de
codes détecteurs et/ou correcteurs d’erreurs.

1.4 MODULATION NUMERIQUE
Cette opération a pour but de transformer le signal
numériqgue en bande de base issu du codeur en un signal numérigue
passe bande de fagon & le transmettre sur un canal passe bande.
De nombreux types de modulations sont utilisés mais le
plus souvent on utilise ASK,FSK,PSK et leurs variantes. Le choix
d’un certain type résulte d'un compromis entre:
1.1a résistance aux distorsions et perturbations;
2.1'occupation spectrale;
3.la simplicité de réaltisation.

1.5 MESURE DE L’INFORMATION .
Considérons une source S discréte sans mémoire générant

M symboles d’un alphabet {50131:----5w;}- Ces symboles sont
supposés indépendants et de probabiiites Pk,-k=0,1,...,M—1 tel
que:

=1

On définit la quantité d'information obtenue lors de 1a
réalisation d’un symbole s, par:
i(s,)=Log, (1/P) {bit]
On définit 1’entropie de la source par:

H(s) = E[i{sQ] = :?::pklogz(%) [bit/symbolel
= k

1.6 THEOREME DU CODAGE DE SOURCE (THEOREME DE SHANNON)
La longueur moyenne des mots-codes utilisée pour coder les
symboles de la source est donnée par[20]:

— H(S) i

ou D est le nombre d’éléments de 1’alphabet gu code c’est &
dire que 1'information moyenne par lettre H(s)}/L de 1’alphabet



du code ne peut dépaséer la valeur maximale de 1’entropie de
1’alphabet du code Log,D. De ce fait on définit 1’efficacité du
code par:

f‘-rru'.n
= —= 51
1 L
1.7 CAPACITE DU CANAL[20]}
Soient 1 , i
[XI=[x1,x2,...,xn] E [X] canal [YI i
[Yl=[yl,y2,...,yn] | - !____,,,_ |
les alphabets de 1’entrée | i |

et de 1a sortie du canal.
L’information mutuelle du
canal est définie par:

I(X,7) EgP(xi,yJ)logzip(Yj/xi)l [ bits)

i=1 7-1 P(_VJ)

avec: p(y,x ) est la probabilité de transition.

On définit 1a capacité du canal comme la valeur maximale de
1’information mutuelle oU la maximisation porte sur 1’ensemble
des probabilités p(xﬂ

C=maxpy iy (X,Y) [ bit/s]

1.8 THEOREME DE CODAGE DU CANAL[16]
Soit une source discréte sans mémoire avec une entrODTe
H(S) générant un symbole chague Ts seccnde, et soit un canal
discrét sans mémoire ayant unhe capacité C utilise chaque Tc¢
seconde , alors si:

H(S) . _C
Ts Tc

i1 existe un code pour lequel la sortie de la source peut étre
transmise a travers ce canal et reconstituée a la réception avec
une probabilité d’erreur aussi petite qu’on veut sinon un tel
code ne peut &tre trouvé. Ce théoreme montre que 1a capacité du
canal est une limite sur le taux de débit d’information avec une
erreur nulle,

1.9 THEOREME DE LA CAPACITE D'UN CANAL[16]
{a capacité du canal ayant une bande B(Hz) perturbé par
un bruit blanc gaussien additif de densité spectrale de

(6]



puissance N0/2 et d’une bande B(Hz) est donnée par:
C=B1ogz(1+P/NGB) [bits/s]
avec P=Ta puissance moyenne de transmission.

Conclusion

Ce chapitre décrit les principaux éléments d’un systéme de
communication numérique typique (source d'information, codeur
et décodeur de source et de canal, modulateur, et démodulateur),
ainsi gue certains outils mathématiques fondamentaux de Jia
theorie de .la communication concernant la mesure de 1'infor-
mation, le codage de source, ie codage et l1a capacité du canatl
presentées d'une maniére bréve.



' CHAPITRE 2
TRANSMISSION EN BANDE DE BASE

2.1 INTRODUCTION

La transformation du message numérigue en un train
d’impulsions électriques binajres ou M-aire pour effectuer la
transmission permet d’obtenir un signal dont la densiteé
spectrale de puissance, est généraiement concentrée autour de
la frégquence zéro d’ou la possibilité de son utilisation, en
tant que signal émis, sur les canaux de types passe bas. On
parle alors de transmission numérigue en bande de base.

En général la transmission & bande de base est utilisee
pour les communications locales ou les communications point &

point {sans faisceaux hertzien).

2.2 CODAGE DE LIGNE (MODE DE TRANSMISSION)
Afin de transmettre 1’information digitale sur des supports

physigues tels qgue lignes bifilaires, cidbles coaxiaux...,  en
évitant les interférences entre symboies dues aux
caractéristiques non idéales du canai, on choisit une forme

convenable pour les impulsions représentant cette information.
Une telle forme ainsi que la maniére de sa représentation est
appelée codage de Tigne.

~2.2.1 CRITERES DE SELECTION D'UN CODE DE LIGNE

Afin de satisfaire les exigences d’une transmission efficace
i1 est souhaitable d’avoir un code de ligne avec les propriétés
syivantes:

-{—- avoir une densité spectrale adaptee au canal avec
atténuation des composantes fréquentielles basses et une
composante continue nulle & cause des transformateurs dans
les postes de régénération et les amplificateurs de'1ignes
qui coupent les trés basses freéguences;

2- possibilite d’extraire une information sur 1’horloge du
signal surtout dans le cas de longue séquences de "“1" ou
de "0"; :

3- possibilité de détection des erreurs;

4- efficacité: pour une bande de fréquence et une puissance
donnée i1-doit présenter ja plus grande immunité contre le
bruit et les ISI;

5— transparence: c'est a dire gue les impulsions formées par
le code doivent étre visibles.



2.2.2 QUELQUES CODES DE LIGNE
1.Le code unipolaire (ON-QFF}:
C’est un code A& deux nhiveaux 0 et a sa régle de codage
s'exprime par:

a, =[a si ki%me pit=1
0 si ki®™® bit=0
La densité spectrale de puissahcé du signal on-off utilisant

1’impulsionh rectangulaire de durée Tb comme impulsion de base
est donnée par[21]:

S (f) = aszsinca(fTb) +~‘?;-a(f) (2.1)
avec
sinc(A) -_sin(md)
A

malgré la simplicité de ce code i1 présente des inconvénisnts
comme :

-Présence d’une composante continue a T=0;

~-Faible résistance aux ISI;

-Probléme de synchronisation : en effet, une succession de
bits de méme nature se traduit par un niveau continu donc
absence de transitions d'oU la perte de 1’information de
synchronisation

2.Le code polaire:
C’est un code a deux niveaux +a et -a sa régle de codage
est donnée par: N
a, =[+ a si le k'™ pit=t
{— a si le k'*™ pit=0

La densité spectrale du signal polaire est donnée par[7]:
S,(f)= a?.Tb.sinc?(f.Th) (2.2)
pour un signal rectangulaire de durée Tb comme impulsion de
base.
Son avantage: utilisation trés large avant les opérations
‘de modulation digitale, mais la concentration de la puissance
transmise au voisinage de zéro le rend mal adapté a la
transmission en bande de base car les transformateurs et les
amplificateurs réparties le long de la ligne coupent les treés
basses fréquences. Il faut introduire des transitions
supplémentaires (des fréquence élevées) c’est le cas du code
bipolaire. Il pose aussi un probléme de synchronisation.
3.Le code bipolaire:
C'est un code a trois niveaux -a, 0, +a sa reégle de codage



est donnée par: -
a, = [+a ou -a alternativement si le K'*ME bit =1
0 si le k'™ bit =0
La densité spectrale du signal bipolaire est donnée par[7]:

Sx(f)=azrb.sinc“(f.Ib)sin?(nf.lb) (2.3)

11 présente les avantages suivants:
-possibilité de détecter les erreurs a la réception
grice a 1’alternance de polarité;
~absence de la composante continue;
et les inconvénients suivants: ‘
-perte de 1’information de synchronisation pour une
longue séquence de zéro.
Remarque:

Dans les formats précédents si 1’impulsion occupe une
fraction de la période entiére on parle de format de type retour
a zéro"RZ" et du format de type non retour a zéro "NRZ" si
1’impulsion occupe la période entiére.

4. Le code Manchester:
Sa régle de codage est la suivante:
a, ={.g(t)si le kiéme bit=1
-g(t) si le kiéeme bit=0
avec '
g(t) =} a si 0€t<Th/2
-a si Tb/2stsTb -

Son avantage majeur c’est d’assurer une transition pour
chague bit ce gqui donne la possibilité d’extraire 1’hdr1oge
facilement.

Soh‘inconvénient le plus important est la bande nécessaire
pour un débit donné (le double comparé au bipolaire par
exemplie).

SM 1o 1
' a:on—off
0.8 b:pohakg
b c:bipolaire
0.6 d:Manchester
0.4 _:d c d

0.2 ; \\\
O-o : TrTrTtrrroeym | Tryrl1it171 1 1T P 1 ¢V T & 1T 1T 7 l__'l-rl’-l-—l rrTororit I—Tﬁ?| LA | TIT T FT PV T0 ] - ﬂ-b
‘ 0.0 0.4 0.8 1.2 1.6 2.0 2.4

Figure 2.1 Densite spectrale de puissance des
differents formats (o=t , To=1s)

g




Sa densité spectrale de puissance est donnée parlf71:

S £) = az.Tb.sinca(%f.Tb).sinz(%n.f.Tb) (2.4)

5 3 INTERFERENCE ENTRE SYMBOLES

GI Ht(tl}—-(Hc(f} > . Hr(fl}\4aécisioajv——:f*

i
{bk}. i + : {bk}
{
I I
1 z
: w(t) |
impulision [ BBG} seuil
d’horloge : |
{
1
|
Emetteur: Canal | Rcepteur

Figure 2.2 sysieme de transmission de données en bande de
base

GI : générateur d’impulsions
Ht(f): filtre d’émission
Hc(f): ligne de transmission
Hr(f): filtre de réception
te signal d’entrée est une séguence d’information binaire
{bk} avec une durée de bit Tb, appliqué au générateur

d’impulsion on obtient:

x(£) = kf. a, v(t-k.Tb) (2.5)

avec v(t) comme impulsion de base et v(0)=t1 et les coefficients

ay débendent de 1’information d’entrée et du format utilisé.
Le signal x(t) est appligque au filtre d'émission puis
influence du canal en particulier sa dispersion.

modifié par 1’
passe & travers e

A la réception 1le signal issu du canal
filtre de réception. :
et on obtient:

y(t) =k§5 a, plt-ty-k.Tb) +n(t) (2.6)

A,=Kay
ol K est un facteur de normalisation et p(0)=1.

td:est un retard et n(t) Te bruit filtré et 1’impulsion
Kp(t) est la réponse produite par le systéme

H{(f)= Ht (f)YHc(f)IHr(f) lorsqu’™ii est excjté par v{(t). ou P{f)

10



et V(f) sont les transformées de Fourier de p(t) et w(t)
respectivement. La sortie  y(t) ast échantillonnée en
synchronisation avec 1’émetteur a des instants tm=m.Tb+td

y (mTb+ty) =A,+ > A (mTh-kTb) +w(mTbhb+t,  (k#m) (2.6)bis

k==

puis 1'amplitude de chague échantiiion est comparé a un seuil,
et une décision est faite en faveur du symbole correqundant.
Dans 1’équation (2.6) bis le terme Ka,=A, représente le me™ pit
transmis, le deuxiéme terme représente 1’effet de tous les bits
transmis sur le m'®™ bit qu’on appelle interférence entre
symboles (ISI). Le dernier terme représente 1’échantillion du
bruit & 1’instant tm. En absence des deux derniers termes
y(tm):Am ‘
ce qui permet de retrouver correctement le m'*" hit. Dans cette
section on considére 1’effet des ISI seui. Plus loin nous
verrons leurs effets combinés avec le bruit.

2.4 MISE EN FORME DES IMPULSIONS
2.4.1 THEOREME DE NYQUIST .

Ce théoreéme affirme qu’a travers un canal idéal
{équivaient & un filtre passe bas idéal) de frégquence de coupure
B, on peut transmettre sans interférence entre symboles un débit
Rb<2B symboles/seconde.

2.4,2 CRITERE DE NYQUIST

Pour éviter les interférences entre symboles, 11 faut
gu’aux instants d’échantillonnage seule 1’ impulsion considérée
est prise en compte, les autres impulsions doivent s’annuler.
Cette condition s'exprime par:

P(mTb-kTb)= 11 si m=Kk {(2.8)
0 si m=zk
dans le domaine frégquentiel ceci donnel[7]

Y P(f-n.R,) = Tb (2.9)
k=-w

avec Rb=1/Tb
Solution idéale et irréalisme du premier critére de NYQUIST
: On obtient des ISI nulles en prenant des impulsions
satisfaisant (2.8) ou (2.9).
Une sclution idéale au premier critére de NYQUIST & bande
minimale Bo=Rb/2 qui satisfait (2.9} est donnée par:

11



- 1 £
P(E) 2BoreCt(§Eg) {2.10)
qui donne
in(2rB,. t
plp) = Sin(2nE. £) (2.11)

2®B,. t

ceci pose deux grands problémes dans la concepticnh des systémes
qui sont:

-tUne réponse fréquentielle P(f) plate avec des transitions
brusgues & +B0 et -B; , donc physiquement irréalisable.

—-La fonction p(t) décroit en 1/|t| ce qui ne donne
pratiquement pas une marge d’erredr pour 1’échantiilonnage a la
réception & cause des fortes variations de cette fonction aux
environs de ses Zéros. '

Solution pratique. Deuxiéme critére de NYQUIST

Pour résoudre les problémes causés par la solution idéale
on élargit la bande de BG a4 une valeur ajustable entre B@ et ZBO
avec une bande de transition non nuile. La ncuvelle condition
temporelle est que p(t) doit présenter non seulsment des zéros
“au multiples de Tb, mais de plus s’annuler une fois au milieu
de 1’intervalle entre chacun de ces zéroc,

Parmi les soclutions possibles on choisit:

1/28, | f]< fi1
P(f) = Jt/4B{1+cosn(|f|-Ff1)/(2By-2f1)} f1g|f}s2B-ft {(2.12)
0 | f]22B,-f1

avec a=1—f1/B0 est appelé coefficient d’arrondi (roll-off
factor) d’ou

o(t) = sin(2mB,t) [cos(znaBot)

2.13
2nB,t 1-16a2B2t? ] ( )

Le premier facteur caractérise la solutiocon idéale et le
second gui décroit en 1/t? réduit considérablement les Icbes
secondaires ce QUi rend la sensibilité aux erreurs
d’échantillonnages négligeabie.

L’inconvénient de cette forme d’impulsion est que la bande
34 utiliser augmente et atteint le double de celle utilisée pour
ta solution idéale ( cas a = 0) par exemplie. Pour remédier a
ceci on utilise le codage a réponse partielle (cf section 2.6}.
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2.5.DIAGRAMME EN OEIL

Afin de visualiser 1’effet des perturbations du canal d’un
systéme de communication on applique Te signal regu a 1’entrée
verticale d’un oscilloscope. La durée de 1la base de temps
linéaire est synchronisée sur 1 "horlcge des symboles. Les formes
d’ondes représentant Tles symboles successifs sont superposées
sur un seul intervalle sur 1’écran et 1’image obtenue est
appelée diagramme en oeil.

dist ribution des distorsions & Uinstant d’échantill

A

& _ istant optimal d'échantilonnage,
<
e protection couke \
protechion contre e = . B )
Broit T "3 | cliclorsion de passaqge por 7ero

+~¥

.. penke: /
sensibi it 3 g .
de 11 nsLtLétﬁtacﬁr&dﬁ’aﬁf’e

Figure 2.4 Diagramme en oeil en transmission binaire

81 1’effet des ISI est tres important 1’ouverture de 1’0ceil est
négligeable ou méme Termée, dans ce cas il gst impossible
d’éviter les erreurs de détection. lLe diagramme enh oeil permet
dans le cas d’une transmission numérigque installée:

-d’ajuster finement 1’égaliseur;

-d’ajuster la phase de 1’'horloge locale d’échantitlonnage;

-de contrdler ces ajustages en service[41];

-de détecter les non-linéariités du canal de transmission
car les asymétries de la forme de 1’oceil indiquent
1’existence de non linéarités dans le canal de
transmission.

Remarque

Dans le cas M-aire le diagramme contient M-1 ouvertures

empilées verticalement les unes sur les autres[7]

2.6 CODAGE A REPONSE PARTIELLE (CODAGE CORRELE)

Cette classe de codes a été introduite par Lender. On
introduit délibérément une interférence contrdiée entre symbcles
dans le but d’augmenter le débit de moments. Par un codage
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convenable des symbocles avant la transmission par le canal, on
peut décoder facilement tes.symboles a la réception. Grace a
cette methode, on peut doubler 1e débit de moments par rapport
au cas a interférence nulle d’ol le .nom du systéme
"Duo-binaire”.

Le codage DUO-BINAIRE

r' """"""""""""""""" —
[
I {bk} canal ||
| (s idéal H \—> séq. de
: + {ek}] Hc(f) I échantilionnage sortie
I | a t=kTb
f !
| retard !
| Tb :
o _ __ _1

filtre de conversicon duocbinaire

Figure 2.5 Schéma du codage DUQO-BINAIRE

{bk}l est Une séquence constituée de bits décorrélés de durée
Tb représentée en format polaire.
Ci=by+b . (2.343
ol C, est une seéquence corrélée.
La réponse fréquentielle totale seral[7]:

H(f)= {2.cos(n.f.Tb).exp(~j.n.f.Tb) | ]| <Rb/2

0 ailleurs (2.15)
Ce qui est avantageux car elle est facilement réalisable
TE2sin{w &t/ Th)
hit 2.16
(e nt{Th-t) ( )

mais son inconvénient est la présence de la composante continue
et la propagation de l1'erreur de détection.

2.6.1 CODAGE DUO-BINAIRE MODIFIE
L’avantage de ce code est qu’a sa sortie ne présente pas

de composante continue.

{ak} canal
{bK} idéal —
> / Ho(f)
retard‘J . retard
P !
2Thb 2Th

Figure 2.6 Schéma du codage duo-binaire modifié
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Dans ce code la séquence {cﬁ ast donnée par:
Cy=ay "8 o
ou {ak} est la sédquence donnée par le précodeur
ak=(bk+ak_2) mOdu10-2
La réponse fréquentielle de ce codeur est:

H(f)= J2j.sin(2n.f.Th).exp(-j2.n.T.Tb) |f|<1/2Tb
0 ailleurs (2.17)
donc sa réponse impulsionnellie devient:

h(t) = 2.TP*.sin(nt/Th)

xE(2.Th-t) (2.18)

Ce codeur présente un intérét pratique du fait gue la composante
continue a sa sortie est nulle et évite 1a propagation de
t'erreur. :

la régle de décision sera

Bk={.o si |e | >

1 s |c¢f <1

on remarque gue bk dépend seulement de ¢, ce gui permet
d’éviter 1a propagation de 1’erreur.

{Cl.(} {Icyl} {b;‘}

¥

» redresseur - > seuyil de
decision

Figure 2.7 Schéma de détection

5.7 FILTRES D’EMISSION ET DE RECEPTION OPTIMAUX
Un choix approprié de ta forme de 1’ impulsion p(t) nous
permet de réduire les ISI. I1 reste a résoudre le probleme de
la conception du filtre d’émission et de réception pour

minimiser la probabilité d’erreur Pe due au bruit.
Une contrainte de conception pour le choix des filtres est
leurs dépendance qui s’exprime dans le domaine fréquentiel par:

V{fIHt (FIHC( fIHr (f)=KcP(f)exp(-j2nftd)
Pour concevoir des filtres optimaux Hi(f) et Hr(f) on
suppose P(f),Hc(f) et Vi) connues. On considere que
1'utilisation de p(t) réduit a zéro les ISI

On aura:

Y(t;‘)=A%+n(t~;) ‘ (2.19)
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en utilisant le format polaire:

Ao =] A si "1" est transmis
-A si "0" est transmis

ie bruit est supposé gaussien de movyenne nuile et de variance

o2y = [G,(£) |H(£) |2df (2.20)

ol Gn(f) est la densité spectrale du bruit du canal W(f).
Pe s'exprime alors parf{i16}]:

pe = 0(-2) (2.21)

ou

et on obtient[16]:

H(H 2 = c— R ] (2.22)
(D] (H_(£)].652(£)

R2|P(£) |GY2(£)
cAV(E) PlH (D) ]

| (£) |2 = (2.23)

oy C est une constante positive arbitraire

Un cas pratique intéressant est celui ou le bruit du canal
est blanc gaussien Gn{(f)=No/2 et V(f) choisie telle qu’elle ne
varie pas considérablement dans la bande considérée; une forme
simple de v(t) qui vérifie ceci est

v{it)= |1 si |t]|<t/2 ; T<<Tb
0 ailleurs (2.24)

on obtient alors:

|Ho(£) 2 = K, Pf((?) (2.25)
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P(f)

|2 -=
|H-(£)-]2 = K, F (8] (2.26)
et oh aura donc:
|Ho(F) | = K |Hp(£) | (2.27)

avec K;,K,,K, des constantes positives. Donc les filtres
d’émission et de réception sont identigues & un gain et un
déphasage prés ce qui facilite 1a conception et 1a maintenance
de 1’éguipement de transmission.

2.8 TRANSMISSION M-AIRE EN BANDE DE BASE

Pour une communication binaire de débit Rb(bit/s) telle gue
Rb est supérieure & la 1imite de NYQUIST. Afin de transmetire
la méme quantité d’informatior sans changer le canal on utilise
la transmission M-aire. Dans ce cas les impulsions peuvent
prendre M niveaux différents d’amplitude avec M=2", chague
niveau correspond a un symboie distinct de durée Ts=Tblog;M cu
Tb est la période des symboles bDinaires. )

Un systéeme M-aire est n fois pius rapide gue le systsame
binaire correspondant pour une bande de fréguence fixe., Par
ailleurs pour un débit donné un systéme M-aire nécessite une
bande plus faible que le systéme binaire. Toutefois pour avoir
la méme probabilité movyenne d’erreur un systéme M-aire nécessite
une puissance de transmission plus importante. Un tel systéme
est plus efficace pour des transmissions ou i1 y a es
contraintes sur la bande de fréguence.

Remarque

I1 faut noter qgue les systémes présentés 1ci sont connus
sous le nhom de systémes PAM (Pulse Amplitude Modulation) car
1’amplitude de 1’impulsion transmise varie suivant 1’information
digitale.

2.9 MULTIPLEXAGE TEMPOREL

Afin d’utiliser le méme matériel pour transmettre des
sighaux de nature différentes (audio,vidéo,données,...etc) sous
forme digitalisée on utilise le multiplexage temporeil pour
combiner ces signaux en un seul signal de débit considérablement
supérieur a n’importe lequel de ses constituants,

Lte multiplexage temporel pesut se faire par bit ou mot par
mot dans le cas ou les débits sont identigues sinon on utitise
un multipiexage variable suivant la proportionnalité des déhits,

2.10 EGALISATION
Dans la plupart des systémes i1 existe toujours un certain
degré d'ISI inévitable parmi ses causes:

18



1-La conception imparfaite des filtres.
2-la connaissance insuffisanie des caractéristigues du canal.
3-Les changements dans les caractéristiques du canal.
Le procédé de correction des distorsions induites par le canal
est dit "égalisation”.
2.10.1 EGALISATION TRANSVERSALE
Puisqu'on s’intéresse au signal de sortie seulement & des
instants d’'échantillonnage, T1a structure naturelle de
1’égaliseur est celle d’un filtre transversal.
Par commodité on choisit une structure d'ordre 2N+t avec
des coefficients multiplicatifs ajustables {Cﬂ’cw+i N o
;Ciy vt auCyy choisis de telle sorte gue 1'impulsion de base & ta
sortie de 1’égaliseur Peq(t) s’annule & tous les instants
d’échantillonnage sauf a 1'instant ol P{t) présente son maximum
(supposé & t=0). Pour une 1impulsion de base a 1’entrée de

1’égatiseur P(t), Peqg(t) s’écrit:

Peq(t) = ﬁc,,p(t—(mN) Th) (2.28)

n=-N

soit t=(k+N)TDb
oU K=~N,=-N+1,...,0,...N
et notons p(nTb) par p(n} et t, par k alors

Peq(k) = ¥ ¢, plk-n) (2.29)
n==-N

1’idéal sera Peq(k)= 11 , k=0
: g , k0

pour éliminer les [SI, mais puisqu’on dispose de 2N+1 points on

peut forcer 1’impulsion & s'annuler N fois de part et d’autre
d’ol le nom d’'égalisation par forgage a zéro.

Peq(k)= 1 k=0
0 k=%1,+2,...,=N {2.30)

de (2.29) et (2.30) on aboutit au systéme linéaire

Q
p(0) p(-1) ... p(-2N) C.y .
e{1) p(0) ... p(—2N+1) Coyps :
0
= 1
o}
CN-I
p(2N) e . p{(0) CH
L 4L J L o |
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dont la résolution permet d’ajuster les Cn dans ce butf1,18],
2.10.2 EGALISEUR ADAPTATIF

Dans le cas d’'une connaissance insuffisante ou changement
des caractéristiques du canal on s'oriente vers 1’égalisation
adaptative oU on utilise un filtre RIF dont les coefficients
sont ajustés avec des algorithmes jusqu’a 1a convergence
optimale suivant un critére d'optimisation.

y(nT) ' yi(nT)
L

— filtre {ci organe de — d(nTh)
adaptats¥ décision GSA

E -4
e{nTh) S

GSA: générateur de la séquence d’apprentissage

Figure 2.8 Schéma de principe d’une égansétion adaptative

L’éga]isatibn adaptative fonctionne en deux modes:
-durant la période d’apprentissage une séguence connue a la
réception est appliqué;
-puis 1'égaliseur est commuté au second mode (Fig.2.8).

Le critere le plus utilisé est cely: du minimum d’erreur
guadratigue et comme algorithme (gui se préte bien au
traitement an temps réel et  présente una facilité
d’implémentation)

on utilise 1’algorithme du gradient.

Dans ce cas 1la maniére de correction des coefficients OF
s’obtient parf7]}:

Ci(kT+T)=C,(kT)-ae(kT)y(kT)  {i=0,1,...,N~1 (2.31)
ou

a :est le pas d’adaptation

N: est 1’ordre de 1’égaliseur

e(kT)=y(kT)=d(kT) (2.31)
¥, (kT) = )gci(kT)y(kT) (2.33)

a : est choisi tel que(2,5,6,7,10]

2
0<u<
bez

qui exprime la condition de convergence
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Gzy : est la puissance du signal d’entrée de 1’égaliseur.
2.11 RECOUVREMENT DE L’HORLOGE

Une erreur de synchronisation produit une accumulation
d’erreurs qui peut étre treés grave, c¢’est pour quoi on doit
pouvoir extraire une information sur le signal de 1’horioge a
partir du signal regu.

Le signal de 1’horloge peut é&tre transmis avec le signal
d’information séparément ou se déduit a partir de la structure
du signal d’information (extraction a partir des transitions).

Voici les schémas les plus connus pour te recouvrement de
1’horioge:

_ détecteur de detecteur " signal
. signal ——>Jpassage par —{ de phase }» VCO |- d'horloge
- égalisé zZéro Lo

Figure 2.9 Schéma d’extraction du signal d’horioge par
détection du passage par zéro.
signal égaliseé

différent. ampli. écréteur
et » sélectif »
redress.

4

signal d’horlogee——{multivibrateur

Figure 2.10 Schéma d’extraction du signal d’horloge par
redressement et oscillation.

Conclusion
Ce chapitre 1illustre les différentes téchniques utilisdes
dans une transmission en bande de base. I1 évoque les principaux
-codes de lignes avec leurs avantages et inconvenients, la mise
- en forme des impulsions, la minimisation de 1'effet des ISI par
égalisation adaptative et par forgage a zéro. Ainsi qu’un apergu
sur 1a conception de 1’équipement de transmission et enfin les
principaux shémas relatifs au recouvrement de 1"hortoge.
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CHAPITRE ITI
TRANSMISSION EN BANDE TRANSPOSEE

3.1 INTRODUCTION
Dans le chapitre précédent, on a montré différentes

méthodes pour la transmission d’une information digitale a
travers un canal en bande de bhase. Or la plupart des canaux de

. communication réels ont une réponse fréquentielle faible au

voisinage de la fréquence "0" et par suite ils sont considérés
comme des canaux passe bandes. Donc on doit translater le
spectre de fréquence du signal en bande de base. ceci peut se

faire 4 1’aide d’une onde porteuse (gqui est en générale une

~sinusoide pure avec une fréquence appropriée) par plusieurs

technigues. Chacune de <ces techniques est un procédé de
modulation, et 1’onde résultante est appelée signal modulé.

La modulation agit soit sur I’'amplitude, soit sur la
phase, scit sur l!la frégquence de la porteuse. Le résultat de
cette opération, est respectivement, soit une modulation par
déplacement d’amplitude (ASK), soit wune modulation par
déplacement de phase (PSK), soit une modulation par déplacement
de fréquence (FSK). Il existe aussi des variantes de ces types
de modulations numériques: binaires et M-aires

Notre attention est dirigée vers 1’étude des performances
des systémes de modulation en présence d’un bruit blanc
gaussien additif. mesurées par la probabilité d’erreur en
fonction de |’énergie transmise par bit et la densité spectrale
de puissance du bruit & l’entrée du récepteur. Finalement, on
fait la comparaison des systémes de modulation binaires en
termes de la largeur de bande. de la puissance exigée et de ia
probabilité d’erreur.

Pour réaliser la démodulation au niveau du récepteur, on
a le choix entre une détection cohérente et une détection non
cohérente. Dans le premier cas |’émetteur est synchronisé avec
le récepteur. C'est & dire qu’on a besoin au niveau du
récepteur d’une onde de méme fréguence et de méme phase que
celle utilisée dans le procédé de modulation au niveau de
l1’émetteur. Dans le deuxiéme cas la démodulation se fait sans
le recours & une onde locale de référence au récepteur.

Pour simplifier l’analyse nous avons fait les hypothéses
suivantes [16]:
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- Les symboles transmis sont équiprobables.

- Le signal recu est égal!l au signal émis plus un BBGA de
moyenne nulle et de densité spectrale de puissance égale & No/2
- Le critére de décision est le maximum de vraisemblance.

3.2 MODULATIONS NUMERIQUES BINAIRES COHERENTES:

Dans ce paragraphe nous allons présenter les troils tvpes
de modulation numériques fondamentaux, & savoir la modulation
par déplacement d’amplitude {ASK) . la modulation par
déplacement de phase (PSK}) et la modulation par déplacement de
fréquence (FSK}. on note que l’alphabet du canal de
transmissian contient deux symboles statistiquement

indépendants (1 et 0.

3J.2.1. MODULATION ASK BINAIRE COHERENTE:

Le signal binaire ASK peut étre donné par:

Zit) = SI[t-(k-1)Tb] 51 bk =0 _
{k=-1)Th=t=2KTb {3.1}
L S2{t-{k-11Tb] si bk = |
o S2{t)= Acoswct et Slit}l= 0 - 05t=Thb

LA 2Znn/Th, ol n est un entier

La forme de Z{t) montre gue le signal ASK peut &tre géneéeré
par une modulation de produit comme indique la Fig.3.l {(a).

On peut utiliser le récepteur de la Fig.3.1 (b)) pour
démoduler le signal ASK. Selon le bit transmis le récepteur
intégre le produit du signal plus bruit ou le bruit seul,
durant un intervalle de Tb. Les composantes du signal sans

bruit dans la sortie du récepteur sont:

T
S01(kTb) = fsz(t) .S1(t)dt = 0
1]

k' s} AZ
S02(kTb) = fsz(t) .S2(tydt = Z.1b
0

Le seuil optimal qui doit étre fixé dans le récepteur est:
SO01(kTb)+S02(kTb)
To= = A%Tb/4
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Le récepteur décide en faveur du symbole "1" si la sortie du

récepteur est supérieure 4 To, si non il décide en faveur de
"O"

La probabilité d’erreur est donnée par
_ _ 1 '
Pe = Q(/Eav/N,) = —é-erfc(,/Eav72N°5 (3.2)

Eav: l'énergie moyenne du signal transmis par bit; No: densité
spectrale de puissance du bruit.

A coswct.
Séquence binaire ‘/i\
: \5/ » Signal ASK binaire
{ON-OFF) {a)
signal+bruit
52(t)
/L\ JTb ' décision
'\5} 0 - b—sortie

(b)
Fig.3.1 (a) Emetteur ASK (b) Récepteur ASK

3.2.2 MODULATION PSK BINAIRE COHERENTE.
Dans le systéme PSK binaire les symboles 1 et 0 sont
représentés respectivement par les signaux:

s, (t) =,‘%cos(2nfct) - (3.3)

OstsT_b

g,(t) = ,l %cos(zwfcﬁﬂ - (3.4)

ot Eb est 1'énergie du signal émis par bit et fc'=n/Tb

{ n entier)

A partir des relations (3.3) et (3.4) nous pouvons voir qu’il
est possible d’exprimer Sy {t) et Sy (t) en terme d’une seule
fonction de base d’énergie unité donnée par:
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b, (£) = ,I%cos(Zﬂ:fct)  0<tsTh  (3.5)
on a alors

s, (t) = VED &, (£) (3.6)
5,(t) = -/Eb ¢, (¢t) (3.7)

Une modulation PSK binaire est donc caractérisée par un espace-—

signal unidimensionnel et deux points-message d’abscisses:

Thb

sy = [s,(6).(£) dt = +/EB (3.8)
mh |

S, = fsz(t)cbl(t) dt = -yEb (3.9)

3]

Pour ¢établir une régle de décision nous devons partager
l'espace~signal en deux régions Z! et Z2. comme 1’indiqgue ta
Fig.3.2 ci-dessous.

frontiére de décision

Z1 Z2

g = $!

+EDb

I
|
|
]
VEb .

Figure 3.2 Espace-signal d’un svsteme PSK binaire

Pour générer une onde PSK binaire. il suffit de
représenter la séquencé binaire d'entrée sous sa forme polaire,
puis utiliser un modulateur de produit., comme indigque la
Fig.3.1 (a), avec le changement du codage (ON-OFF) par un
codage polaire.

Pour reconstituer la séquence binaire originale & la
réception,. nous devons appliquer le signal regu x(t} & un
corrélateur. auguel est associé un générateur local délivrant
la méme fonction de référence $pl(t}. La sortie du corrélateur
Xl. est ensuite comparée au seuil zéro. Si x1»0, le récepteur
décide en faveur du svmbole "1". si x1<0., le récepteur décide
en faveur du symbole "0". Donc on peut utiliser le récepteur de
la Fig.3.1 avec cette fois-ci le seuil fixé a To=0.

La probabilité moyenne d'erreur dans ce cas est donnée
par:

Pe=1/2 erfc( Eb/No} (3.101

b
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3.2.3 Modulation FSK binaire cohérente
Dans un systeéeme FSK binaire, les deux signaux

représentant les symboles 1 et 0 sont définis par:

2Eb

8, () = cos (2nf,t) 0<E<Th
0 ailleurs (3.11)
ou i=1. 2 et f; =(n+i}/Th, n entier donné.

comme les signaux sl{t) et s2{t) sont orthogonaux., on peut

définir deux fonctions de base orthogonales d'énergie unité:

2
,¢i(t) = J—EBCOS(Zﬂfit) O0stsTh

0 ailleurs (3.12)
dot:s;(t) = JEb; (t)

Donc | 'espace-signal caractérisant le systéme FSK binaire est
bidimensionnel, avec deux points-message {Fig.3.3) de
coordonnées:

S1{si11.s821) et 82{s12,822)

tel que:

b

Sij=fsj¢j(t)dt= JVEb 51 i=7
o}

0 si i#j

donc  8,(J/EB,0) : 3, (0, VED)

A la réception le vecteur signal re¢u X 4 deux composantes

X1 et x2 définies par

o'l

x = [x(0),(t)dt (3.13)
™

x, = [x(t),(£)dt (3.14)
[+

x{t) est le signal recgu.

Le récepteur décide en faveur du symbole 1 si la
projection du point de coordonnées(x1.x2) sur ¢l est supérieure
a celle sur $2 c’est a dire si xl1»x2., il décide en faveur du
symbole 0 dans le cas contraire, c’est a dire si xl<x2. La

frontiére de décision est définie par l’équation xl1=x2.

]
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Figure 3.3 Espace-signal d’un systéme FSK binaire

¥

$1

La probabilité d’erreur est donnée par: .
Pex= 1/2 erfc(Eb/2No) {3.15)

En fin la Fig.3.4 donne le schéma bloc d’un systéme FSK:

binaire cohérent. :

{bk}——w .
{forme ON- onde FSK '

OFF) +

$2
inver. X

{a)
x1
X Th
5|
3
x(t) +
e décision
$2 -
={x>—————> Th
OJ x2 "1 si 1>0
(b) - 0”51 1<0

Fig.3.4 Schéma synoptique d’un systéme FSK binaire
cohérent
(a) Emetteur '(b) Récepteur
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3.3 MODULATIONS NUMERIQUES BINAIRES NON COHERENTES
3.3.1 Modulation ASK binaire non cohérente

Dans la modulation ASK cohérente, on a supposé qu’une
porteuse locale cohérente en phase doit &tre générée dans le
récepteur. ceci est possiblie par 1’ utlllsatlon d’ osc111ateurs
trés stables dans l’émetteur et dans le récepteur, donc le cofit
est important avec ces types de modulation.

La détection non cohérente n *a pas besoin d’un 080111ateur
local pour générer une onde cohérente dans le récepteur. Ces
systémes utilisent seulement un détecteur d’enveloppe constitué
d'un redresseur et un filtre passe- -bas. Le schéma synoptique
d’un détecteur ASK est montré dans ia Fig.3.5

net)

Filtre redre- Filtre
passe sseur - passe |, décision
Z{t) v(t)| bande Y“) bas

:

sortie

Figure 3.5 Récepteur ASK non cohérent

L’entrée du récepteur est
vit)=]A coswct+n(t) si bk=1
n(t) si b=0
Si on suppose que le filtre passe- -bas a une largeur de bande
de 2/Tb et centré en fc, passe le signal sans beaucoup de
distorsions. A la sortie du filtre on a:
y(t):Akcoswct+n(t)
_ =A1coswct+nc(t)coswct—ns(t)sinwct (3.16)}
on Ak={A si by=1
0 si bk“
1*éguation (2.35) peut étre écrite sous une autre forme
y(t)=R(t)cos[wht+6(t}]
ol
R(t)=[ (Aprn, (£) 35 (ng ()11 (3.17)
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Si on suppose une détection idéale, la sortie du détecteur
d’enveloppe est R(t} et la séguence émise {bk) est obtenue 3

partir de R{kTb) avec un seuil: To = A/2.
La probabilité d'errsur est donnée par:
Pe = 1/2 exp(-A%/8n) si A%>>n {3.18)
ol n :I%BT. BT la l@rgeur de bande du filtre passe-bande
n: la variance (la puissance) du bruit, Ny la densité

spectraie de puissance du bruit.
ia probabilité d'erreur d'un récepteur ASK non cohérent est

toujours plus grande que celle d un récepteur ASK cohérent qui
opére avec la méme pulissance. le méme débit et la méme densité
spectrale de puissance du bruir. Cependant le récepteur ncn
cohérent =st moins encombran: gu un récepteur cohérent.

Les filtres utilisés dans le vécepteur doivent &tre déchargés.
a4 travers un circuit auxiliaire. &4 la fin de chaque Tb pour
réduire les TST.

3.3.2 MODULATION FSK NON CCHERENTE:

Le systéme de medulation FSK binaire peut &tre considéré
comme la transmission de deux signaux ASK. le premier avec une
porteuse de fréguence 1. et le second avec une porteuse de
fréquence 2. Pour cela. il est possible d'utiliser deux voies
de démodulation ASK. i’une avec un filtre accordé a f1, [’autre
avec un filtre accordé a f2. pour démoduler le signal FSK: comme

-

le montre la Fig .3.5 ci-dessous:

F.P.B » Détecteur
{f1) d’enveloppe
+
—» y N décision
F.P.B #» Détecteur
> (f2) d’'enveloppe

sortie
Fig.3.6 Démoduiateur FSK non cohérent.

A cause de la symétrie, le seuil pour un détecteur FS3K non
cohérent est fixé & zéro.
La probabilité d’erreur est donnée par:

Pe = 1/2 exp (~-A*/4n ) ... {3.19)
La largeur du filtre est de |‘ordre de 2/Tb., et donc la valeur
de n est choisie égale & ZMMTb.
La probabilité d'erreur pour le récepteur FS3K non cohérent
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est supérieure a celle pour le récepteur FSK cohérent. Cependant
a& cause de sa simplicité, le systéme FSK non cohérent est
souvent utilisé dans la pratique.

3.3.3 PSK DIFFERENTIELLE (DPSK).

Le systéme DPSK utilise une technique particuliére pour
avoir implicitement wun signal de référence cohérent au
récepteur. En effet la phase de référence pour la démodulation
est obtenue & partir de 1a phase de la porteuse durant
i’intervalle de ©bit précédent, et le . récepteur décode
1’information digitale en se basant sur la phase différentielle,
si les perturbations dans ie canal sont lentement variables
comparées au débit binaire de l’'information, alors les phases
dans les impulsions s(t) et s{t-Tb) sont affectées de la méme
maniére, donc l’information contenue dans la différence de

phase:, est conservée. Dans ce cas le décodage au niveau du. .-

récepteur, se fait sans l’'utilisation d’un oscillateur local
cohérent. Pour cela la DPSK peut étre considérée comme une
version non cohérente du PSK.

Des schémas synoptiques . pour le modulateur; et e
démodutateur DPSK sont donnés par la Fig.3.8.

Le codage différentiel dans le modulateur se fait grace a la

relation logique: _ _ :

dk = (dk—l.bk) +(dk'1‘bk) modulo-2 (3.20)
Le procédé de codage commence avec un bit arbitraire (1 ou 0).

Ségquence {dk}
binaire circuit 0 out Décalage iAk cos w, t
' »—]logique > de Z(t)
3 niveau t1
{dk-1} '
A cos w, t
Retard
Tb -+ {a)
n {t)
: Tbl kTb
filtre pour limiter J -—\\—b-décision-———b
la puiss. du bruit 0 {bk}
T To=0
retard
Tb {b)

Fig.3.7 (a) modulateur DPSK; (b) démodulateur DPSK.
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Le démodulateur DPSK fait la corrélation du signal regu plus
bruit avec une version décalée de Tb du signal plus bruit. La
" sortie du corrélateur est comparée avec un seuil de zéro, et une
décision se fait en faveur de 1 ou de 0, selon que la sortie du
corrélateur est positive ou négative, respectivement.
La probabilité d’erreur est donnée par:
Pe = 1/2 exp { - A’Tb/ZNM (3.21)

La DPSK exige 1dB de plus de. puissance que la PSK si la
probabilité d’erreur est de 1’ordre de 10" dans les deux cas,
et quand les deux systémes fonctionnent dans les mémes
conditions, cette petite augmentation dans .l1a puissance est due
au fait que la DPSK n'utilise pas un oscillateur local dans le
récepteur.

La modulation DPSK a deux inconvénients:
- La'vitesse d’information est limitée & cause de la durée fixée
dans le récepteur
- L’erreur tend & se propager, au moins aux bits voisins..

3.4 Propriétés spectrales des différents types de modulation
numériques.

La-densité spectrale de puissance Ss(f), d’un signal s(t)
en bande transposée est & un facteur prés une version décalée
en fréquence de la densité spectrale de puissance Sb{(f), du
signal en bande de base correspondant a s{t):

8d(f) = 1/4[( Sb(f-fc) + Sb (f+fc)] (3.22)
Il est donc suffisant d'évaluer la DSP en bande de base Sb(f)
Cette information est trés utile dans la conception d’un systéme
car elle donne une estimation de la largeur de bande nécessaire
pour transmettre une information donnée, et [’interférence qui
peut résulter avec d’autres systémes.

En 'réalité, la densité spectrale Ss(f) & une bande infinie.
Mais-.pour des applications pratiques, cette bande est souvent
définie comme étant, la largeur de bande d’un filtre idéal
passe-bande, centré sur fc, dont la sortie ( avec s(t) est son
entrée) contient 95% de la puissance moyenne totale contenue
dans s(t). On note ici que la largeur de bande de Ss(f) dépend
des impulsions de base choisies pour représenter les différents
symboles. Le tableau 3.1 ci-dessous résume les résultats de la
largeur de bande des systémes de modulation considérés dans ce
chapitre
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Systéme de modulation Largeur de bande
ASK cohérente % 2 rb
. ASK non cohérente = 2 rb
FSK cohérente > 2 rb
FSK non cohérente > 2 rb
PSK cohérente = 2 rb
DPSK % 2 rb

Tableau 3.1 largeur de bande des différents systémes de
modulation.

- 3.5 Comparaison des systémes de modulation numériques
On a développé précédemment des expressions qui relies la

performance de chaque systéme de modulation, mesurée par la

probabilité d’erreur, avec les paramétres du systéme (débit,
densité spectrale du bruit et puissance du signal}. Maintenant,
on fait 1’étude de la dépendance entre le choix d'un type de
modulation donné et |’application désirée. Ce choix peut étre
basé sur: -la largeur de bande de fréquence; - . ;

~-la puissance exigée; .

-1’immunité (protection) relative au bruit:

-la simplicité d’équipement. S

On compare des systémes qui fonctionnent .dans les mémes

conditions de bruit, le méme débit, et la méme probabilité
d’erreur. :

3.5.1 Largeur de bande de fréquence
En se basantsuiles résultats du tableau 3.1, si la largeur
de bande est la premiére 4 considérer, on évite le systéme FSK.

3.5.2 La puissance exigée
Les puissances nécessaires des divers -systémes peuvent
étre comparées en utilisant les relations qui. donnent la
probabilité d’erreur en fonction du RSB qui est égale &
A%TDH ‘
S/N = —~=———— | La probabilité d’erreur dans la plupart des
2N,

Systémes pratiques est de l'ordre de 10'4 a 104.et par suite
on peut faire notre comparaison concernant la puissance
nécessaire a4 chaque systéme en supposant que 104<_Pe < 10 et
en tragcant Pe en fonction de RSB dans chaque cas. [16]. On trouve
que les puissances exigées sont classées en ordre croissant
PSK cohérente, DPSK, FSK cohérente, ASK cohérente, FSK non
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- cohérente et ASK non cohérente. Puisque le coilit des équipements
électroniques de transmission et de réception dépend plus de la
puissance de créte que de la puissance moyenne, la comparaison
est d’habitude faite en se basant sur la puissance de créte.
Ainsi si la puissance de créte est la premiére & considérer,
alors le systéme ASK n’est pas utilisé.

Pour expliciter 1’influence de la puissance sur le coiit, on
note que les sources industrielles déclarent que dans un réseau
de communication large chaque 1 dB de puissance gagnée permet
“d’économiser annuellement quelgues millions de dollars[16].

3.5.3 L’immunité contre les imperfections du canal

Les systémes FSK et PSK sont 4 amplitude constante -et donc
Ie seuil: fixé dans le récepteur ne dépend pas du niveau du
signal regu. Par contre dans le systéme ASK, ce seuil dépend du
niveau' du signal. Ainsi le systeme ASK est plus sensible aux
variations du niveau du signal regu, et.donc aux variations des
caractéristiques du canal.

3.5.4 Complexité d’équipement.

Il ¥ a une différence trés faible dans la complexité
d’équipement de transmission pour les-systémes PSK, FS5K et ASK.
Dans le récepteur |’implémentation des systémes cohérents est
plus complexe que celle des systémes non cohérents. Parmi les
systémes non cohérents, la DPSK est plus conmplexe que la FSK non
cohérente laquelle est plus complexe que 1’ASK non cohérente.
Il faut noter que la complexité de 1’équipement augmente le
coiit,

Conclusion. o

On a présenté dans c¢e chapitre différents types de
modulation numériques utilisés dans la transmission en bande
transposée avec une comparaison des. différents systémes de
‘modulation, en terme de la probabilité d’erreur, largeur de
bande fréquentielle, immunité contre les imperfections du canal
et la complexité d’équipement.
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CHAPITRE 1V

EVALUATION DES PERFORMANCES D’UN SYSTEME DE COMMUNICATION
NUMERIQUE

4.1 LES PARAMETRES D’EVALUATION DES PERFORMANCES DE L’ EQUIPEMENT
DE TRANSMISSION NUMERIQUE

Les paramétres importants pour évaluer les performances d’une .

transmission numérique sont essentiel lement :
-La probabilité d’erreur Pe; .
-Le rapport Eb/No exprimant le rapport de 1’énergie par -bit

sur la densité du bruit; .
-Le diagramme en oeil.

l.es performances d’un équipement de transmission numérigue en
particulier d’un modem, s’apprécient & l1’aide d’expressions de la
Pe en fonction de Eb/No (ou & 1’aide de paramétres qui lui sont
directement 1liés ), <c¢e qui rend donc 1la mesure de la Pe
fondamentale. Expérimentalement, la Pe est définie comme le rapport
du nombre de bits erronés sur le nombre total de bits transmis
pendant une durée donnée (on admet que cette Pe qui est une moyenne
temporelle est identique & la probabilité d’erreur moyenne gui est
une moyenne statistique), alors l1'équipement le plus performant
sera celui qui, pour un rapport signal sur bruit donné, délivre la
Pe la plus faible.

On peut apprécier la dégradation du systéme par une
comparaison des performances de «ce dernier aux résulitats
théoriques.On peut s’intéresser dans certains cas a4 la résistance
du modem aux brouillages externes.

Le diagramme en oeil fournit un bon critére qualitatif pour
juger des distorsions introduites par le canal et jes différents
filtrages (cf chap. II),mais il faut noter que la Pe est la plus
satisfaisante pour une évaluation quantitative; c’est pourquoi .nous
portons un intérét particulier.sur sa évaluation et sa surveillance
[8,11].

D’autres paramétres peuvent &tre considérés pour l’évaluation
de la qualité d’un systéme, citons & titre d’exemple - les
intervalles entre erreurs ou.les secondes sans erreurs [8] (selon
la recommandation du CCITT AVIS G821).

4.2 EVALUATION DE LA QUALITE D’UNE LIAISON EN SERVICE

On a vu les principaux facteurs pour l’évaluation d’un systéme
de communication numérigue avant sa mise en service {exploitation}.

A la mise en service, l1’évaluation de la qualité d’une liaison
assure une surveillance continue qui permet dans le cas échéant,
par exemple en liaison hertzienne, d’effectuer des commutations: sur
canal secours avant que la qualité de la transmission ne devienne
trop mauvaise pour I’abonné.

Dans [’évaluation de la quaiité d’une liaison en service, 1a Pe
joue un rdle fondamentale. On peut estimer gqu’une liaison est de
mauvaise qualité si sa Pe dépasse un seuil de gqgualité prédéfini,
par exemple 1/10000 pour une transmission téléphonigue et
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1/10000000 pour une transmission de données.

11 faut aussi tenir compte de la marge de temps, par exemple ne
pas dépasser cette Pe pendant un certain temps fixé, on considérera
par exemple, la liaison de qualité insuffisante si la Pe dépasse la
valeur limite pendant plus d’un certain pourcentage du temps
[8](selon les recommandations du CCITT AVIS G821,et CCIR AVISS522).

4.3 EVALUATION DE LA PROBABILITE D’ERREUR .
4.3.1 Génération d’une séquence binaire pseudo-aléatoire(SBPA)

Pour que 1’'évaluation soit effectuée d’une maniére efficace on
doit choisir une séquence d’information qui simule le mieux la
séquence réelle tout en permettant une mesure simple.

La méthode universellement adoptée[8](selon la recommandation
du CCITT AVIS V52) consiste & utiliser des séquences pseudo
—aléatoires en générale binaire; c’est une suite d’éléments
binaires ayant des propriétés d’autocorrélation proche de celles
d’une séquence aléatoire pure (bruit blanc).Pour la générer, il
suffit de rétroalimenter un registre & décalage de N bits & travers
une fonction booléenne (figure 4-1) généralement choisie comme
1'addition modulo-2.

Le registre délivre ainsi une ségquence périodique de période
maximale L=2%-1 bits, de durée L.T secondes od T est la période de
commande du décalage.

Horloge
! ' Y SPBA
» X1 X2 Xn f~———
¥ ¥ Y
F( X1, X2, X3, ... , Xn )

Figure 4.1 Générateur pseudo-aléatoire

Au départ le registre doit €tre initialisé & un état quelconque
différent de 1’'état "tout zéro" qui impliguerait wune sortie
constamment nulle.

4.3.2 Evaluation de la probabilité d’erreur d’un équipement de
transmission numérique

On utilise les SBPA comme séquences de test connues par
1’émetteur et le récepteur, la comparaison des séquences numériques
émises et regues avec des équipements standards, & 1’aide d’un
additionneur modulo-2 et un compteur, permet de connaitre ie nombre
de bits erronés lors de la détection. Il est recommandé d’utiliser
des séquences relativement longues pour converger vers la vraie
probabilité d’erreur.
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4.3.3 Evaluation et surveillance de la Pe d’une liaison en
service

Une liaison en service exige certaine contraintes .
-1’égquipement de surveillance ne doit pas modifier le
fonctionnement normal de la LIAISON;
-il] doit fonctionner en permanence;
~i]l doit €tre assez sensible pour détecter une dégradation
dans la chaine de transmission.
On peut classer ici les méthodes d’évaluation de la Pe en deux
catégories[8]:
-méthodes d’évaluations faisant intervenir la redondance du
signal;
‘ -méthodes d’évaluation & l’aide d’un récepteur auxiliaire
{mesures de pseudo-erreurs).

4.3.3.1 Méthodes & redondance du signal

La redondance peut é€tre par augmentation du nombre de symboles
transmis (augmentation du débit correspondant & une opération de
codage détecteur et/ou correcteur d'erreur ou & l’'utilisation de
trame),ou par une augmentation du nombre de symboles pendant un

. intervalle de temps élémentaire(correspondant a 1’utilisation d’un

code multiniveaux).

A/ Augmentation du débit numérique :

Ces méthodes nécessitent une synchronisation non prévue a
l'origine et le probléme principal de ces méthodes et de trouver un
compromis entre le temps nécessaire pour évaluer la Pe gui peut
€tre long pour des débits faibles.

—Codage détecteur ou correcteur d’erreurs(codage de canaux}):

Il consiste & grouper 4 !’émission les bits en mots de k bits,
et & associer 4 chague mot un mot de longueur n>»k bits,la
redondance est constituée par Jes n-k bits et le débit es
multiplié par n/k.le nombre de mots possibles de n é€léments est 2
et les autres mots correspondent & des mots entachés d’erreurs ,
les (n-k) bits ajoutés sont les bits de contrdle des erreurs.

-Utilisation de trame:

Dans ce cas des mots connus sont insérés périodiquement &
I1’émission. le récepteur extrait les é€léments correspondant regus
et les compare aux éléments émis connus. :

L’organisation en trame nécessite une synchronisation qui peut
€étre assez complexe et doit €tre envisagée lors de la conception du
systéme global.

B/ Utilisation de codes & multiniveaux:
Cette méthode est principalement utilisée en transmission sur
cables[8](selon la recommandation du CCITT AVIS 0161). .

Elle permet grédce & la détection de la violation de certaines
régles de codage a4 la réception, l’estimation de la Pe .Les é&tudes
montrent qQue la Pe estimée est d’une bonne précision[8}].

4.3.3.2 Méthodes pseudo-erreurs S
Le principe de base de <c¢es mesures utilise la notion de
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pseudo-erreurs introduite par Gooding[8]. :

On connecte avec le récepteur principal R un récepteur
secondaire R’ dégradé par un perturbateur connu. Soit le message
transmis {ak} binaire ,les messages aprés démodulation sont
{ak}+{ek} et {ak}+{e’k} ou {ek} est la séquence binaire:d’erreur en
sortie de R et {e’k} en sortie de R’{ek=1 s’'il y a erreur sinon 0}.

Le résultat de la comparaison des deux résultats effectuée par
addition modulo-2 est {ek}+{e’k} <c’est la séquence -dite de
pseudo-erreurs son comptage pendant un temps donné fournit le taux
de pseudo-erreurs TPSE et l’estimation de la Pe est réalisée par la
correspondance préétablie entre la Pe et le TPSE.

Cette méthode permet une mesure trés rapide,et son avantage
principal c¢’est qu’elle ne nécessite pas la modification de la
structure du message mais son inconvénient c’est qu’elle ne se base
pas sur une référence bien déterminée.

Récepteur {ak}+{ek}
principal . TPSE Pe
§ compteur Pe=f (TPSE) b
Récepteur
= auxiliaire {ak}+{ék}

Figure 4.2 Génération et comptage des pseudo-erreurs
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CHAPITRE V
SIMULATION, RESULTATS & INTERPRETATIONS

5.1 INTRODUCTION
Avant,la simulation jouait un réle important dans 1la

conception,l’analyse et 1’implementation des. systémes de
communicaticon., Maintenant elle est principalement utilisée pour
vérifier le bon fonctionnement des systémes, é&valuer les
performances et obtenir des spécifications pour guider la
conception. Les premiéres simulations étaient orientées vers les
systémes & colt et risques élevés, maintenant elles jouent un
réle important dans la conception et 1’implementation des
produits commerciaux allant des communicatiocns par satellite
jusgqu’aux systémes de communication standards{18].

5.2 MODELES D’ETUDE o

Les deux modéles retenus pour la transmission a4 bande de
base et & bande transposée sont représentés par les figures
{(5.0.a) et (5.0.b). La séquence d’information est modélisée par
un générateur de SBPA. Le canal de transmission est modélisé par
un filtre RIF tenant compte des distorsions du canal en
amplitude et en phase, le bruit additif du canal est modéliseé
par un générateur de bruit blanc gaussien centré.

Dans le cas d’une transmission & bande transposée on
considére le canal 4 bande assez large pour négliger 1’effet des
distorsions devant celles du bruit.

t’égaliseur adaptatif utilise 1’algorithme du gradient
(LMS) pour ta mise a jour de ses coefficients.

5.3 MODELE DU CANAL

Le choix du filtre RIF pour modéliser le canal revient &
sa simplicité, sa stabilité et sa linéarité de phase[17,10].

Les canaux utilisés ici sont des filtres RIF synthétises
par la méthode de fenétrage & partir d>une réponse idéale de
type passe-bas

Hi(f)=exp(-i2nfto)
avec une fréguence de coupure fc- et une fréguence
d’échantillonnage fe=1/Te,la réponse impulsionneile sera

h1({k)=2 fc/fe sinc(2fc(kTe-to)) ou -

to:est un retard provoqué par le canal.

A partir d’une réponse du type e

H(f)= H1(f)[1+cos(2nfTa)]exp(3b31n(2nfTb))

(présence de distorsions de phase et d’amplitude ) ou

Ta:1a période du signal de déformation d’amplitude

Tb:la période du signal de déformation.de phase

A :1’amplitude de distorsion d’amplitude

B :1’amplitude de distorsion de phase
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ta réponse impulsionnelle sera donc
h{k)=h1(k)+(B/2)[h1{kTe-to+Tp)-h(kTe-to-Tp)]
+(A/2)[h1(kTe-to+Ta)+h(kTe-to-Ta)]
+(AB/4)[h1(kTe-to+Tp+Ta)-h(kTe-to-Tp-Ta)]
+(AB/4)[h1(kTe-to+Tp-Ta)-h(kTe-to-Tp+Ta)]

Dans la simulation on a choisi quatre canaux avec un
fenétrage rectangulaire sur 4Tb pour le canal 1 et 4 et 6Tb pour
les autres avec Tb=10Te, Te=0.1s et fc(normalisée)=0.5

Canali:présentant des distorsions d’amptitude moyennes dds

seulement au fenétrage (on utilise un mauvais
fenétrage pour introduire un taux de distorsion
moyen) .
" Canal2:présentant des distorsionsd’amplitude considérables
A=0.6 et Ta=ts.
- Canal3:présentant des distorsions de phase considérabies
Bz=0.6 et Tb=3s.
Canald:est une version-du canall avec une perturbation en
créneau sur 4Tb utilisé dans 1’égalisation
adaptative et dénommé comme canal variable.

5.4 GENERATION DES SIGNAUX -

Dans un systéme de communication guelconque, les deux types
de sighaux (déterministes et aléatoires) existent tous les deux.
L’onde porteuse (dans certains cas) est un exemple de signaux
déterministes, tandis -que le signal délivré par 1la source
d’information est un exemple de signaux aléatoires. I1 faut donc
trouver un modéle approprié pour chaque type de ces signaux dans
lTa simulation.

5.4.1 Génération des sighaux déterministes

La génération d’un signal déterministe se fait directement
par son expression mathématique, mais un tel signal doit é&tre
représenté sur calculateur sous une forme discréte. On doit donc
édchantillonner ce signal avec une fréquence d’échantillonnage
égale au minimum a la fréquence de NYQUIST. Et il faut noter
gu’une fréguence d’échantillonnage élevée améliore les résultats
de simulation, mais cause par contre un temps de calcul éleve,
qui est indésirable pour la simulation. On doit donc faire un
compromis entre ces deux limites.

5.4.2 Génération des signaux aléatoires
(a) Génération de la Séquence Pseudo-Aléatoire (SBPA)
Pour modéliser 1’information délivrée par la source
d’information on génére une séquence binaire pseudo-aleatoire.
I1 existe deux méthodes pour générer une telle séquence qui
donnent des résultats équivalents, avec des algorithmes
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différents. 1a premiére est celle du registre a décalage décrite
au chapitre IV, et gue nous avons adopté dans la simulation. La
deuxiéme consiste 4 T'utilisation de la relation congruentielle
donnée par{12]:
xint1]l = (a.xfn]+c) mod m
{b) Génération du Bruit Blanc Gaussien Additif (BBGA)

Le bruit introduit par .le canal est modélisé par un bruit
blanc gaussien additif de moyenne nulle. . Un tel bruit est
habituellement utilisé dans 1’analyse des systémes de
communication puisqu’il occupe théoriquement toute 1a bande de
fréquence (bande infinie), et par suite il est indépendant de
la fréguence de travail du systéme considéré. Il est simulé par
une séquence de nombres, de taille suffisamment grande et qui
suit une loi de probabilité gaussienne {dans ce cas sa bande de
fréquence est nécessairement Jlimitée). La variance de cette

séquence représente la puissance du bruit du canal. Dans un . -

ordinateur la séquence d’'un bruit blanc gaussien se génére A
1’aide de la relation .de récurrence{12]:

Z(k)=y(kj)cos[2nx(k+1)]la+m

ou
og2:1a variance du BBG;
m:sa moyenne (m=0);
y(k):est un signal pseudo-aléatoire ayant la distribution
de RAYLEIGH donnée par:

yi{k) = \jz.oz.log—}-‘—%c-)-

x(k):est un signal pseudo-aléatoire & distribution uniforme.

Dans notre programme de simulation la variance du BBG est
exprimée en fonction du rapport signal sur bruit RSB {en db) par
Ta relation:

aazprlo-ﬂ.l.RSB

oy P, est la puissance du signal utile dont 1’amplitude dépend
du code utilisé et/ou du procédé de modulation.

Remarque ) i
voir les détails de simulation aux Annexes B et C.
.5 INTERPRETATIONS DES RESULTATS )
Les résultats de .la simulation sont données par des
courbes:
-La figure 5.1 donne une comparaison de deux impulsions de
bases: 1'impulsion rectangulaire et en cosinus suréievé,les
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résultats montrent que pour Tles RSB moyens et élevés
1T7impulsion en cosinus surélevé présente des performances
meilleures.

-La figure 5.2 montre que dans les mémes conditions le code

polaire présente de bons résultats d'ot sa large utilisation.

-La figure 5.3 montre une bonne approximation des résultats

théoriques par la simulation, on remarque que la Pe s’annule

a - partir de 10 db ceci est dG au nombre limité d’échantillons

{(3000), en fait on peut seulement conclure que la Pe est
inférieure a:
t / nombre total d’échantillons.
-La figure 5.4 montre 1’effet. grave de la perte de
synchronisation qui augmente ainsi considérablement 1’effet
des ISI et par suite 1’augmentation considérable de la Pe.
-La figure 5.5 montre 1’amélioration de la Pe par égalisation
pour les RSB moyens et élevés, bien slre pour les faibles RSB
1’égalisation a un effet indésirable car elle n’agit pas sur
le bruit mais sur les ISI.

-La figure 5.6 montre le taux d’ISI apporté par un canal

distordu et la réduction de ce phénoméne par égalisation.

-L.a figure 5.7 montre le forgage & zéro de 1’impulsion de base
a la sortie aux 3 instants multiples de Tb de part et d’autre
de son maximum (N=7), ce gqui permet de réduire les ISI.

-La figure 5.8 illustre 1’influence du pas d’adaptation sur la
convergence de 1’algorithme LMS; on remargue que la convergence
de ce dernier est d’autant plus rapide que le pas est grand
entrajinant une grande erreur résiduelle et elle est -d’autant
plus lente et fine pour un pas petit, donc un compromis doit
étre fait dans le choix du pas, c¢e probléme est résolu en
choisissant un pas variable commengant par une grande valeur
et diminuant au cours du traitement les figures 5.11, 5.12 et

5.13 montre 1’efficacité du pas variable.

-la figure 5.9 et 5.10 font apparaitre le rdle de

1’apprentissage dans 1’égalisation adaptative; une égalisation

sans apprentissage utilise une référence faussée qui peut
conduire dans un cas trop erroné a une divergence.

-Les figures (5.14,5.15),(5.16,5.17),(5.18,5.19),(5.20,5.21),
(5.22,5.23) illustre la poursuite des coefficients d’un

égaliseur adaptatif d’ordre 5 aux variations du canal; on

remarque gue la poursuite est bien illustrée par le coefficient
co, ce dernier étant stabilisé a un optimum, et sous 1’effet de
la perturbation converge vers un autre état et revient a son
optimum en absence de la perturbation. Les autres coefficients
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répondent avec des degrés différents, les plus significatifs

étant les premiers pour ce type de canaux (passe-bas).

~la figure 5.24 montre le r&le de 1'égaliseur qui tend a élimine

le plus possible 1’effet du canal, ce qui s’exprime dans le
domaine temporel par une convolution des deux réponses
impulsionnelles (celle du canal et celle de 1’égaliseur) qui
- g’approche d’une impulsion de Dirac. Le décalage cbhtenu dans

la figure 5.24 est dG au retard du canal.

~les figures 5.25 &4 5.27 montrent des signaux modulé en ASK,FSK-
et PSK, on remarqgue que dans le cas de 1°’ASK 1’information est
portée par 1’amplitude qui est trés sensible aux différentes
perturbations, dans Tles deux autres cas .elle est plus

protégée,

-Les figures 5.28 et 5.29 donnent une comparaiscn de &6 systémes;
tes résultats montrent:

-une décroissance monotone de ia Pe en fonction du RSB pour

tous les systémes;

~gquelique soit les wvaleurs du RSB le systéme PSK cohérent

produit les Pe les plus faibles, ce gui le rend optimal pour une

transmission binaire dans le sens qu’il procure la Pe minimale
pour un RSB donné dans le cas des systémes perturbés par un

BBGA et & décodage bit par bit.

" —Les versions non cohérentes des systémes cohérents présentent

en général des Pe plus élevées, mais leurs: avantages c’est
qu’elles ne nécessitent pas une synchronisation avec la phase
. de la porteuse qui est trés colGteuse dans 1’implementation.
Parmi les systémes non cohérents, le DPSK produit une Pe
minimale quelque soit le niveau du RSB, ce qui justifie sa
large utilisation dans la pratique.

Conclusion

Les résultats de la simulation nous orientent vers le choix
de 1’impulsion en cosinus surélevé comme impulsion de base et
le code polaire comme code de ligne. I1s montrent aussi qu’il
faut éviter au maximum les distorsions de phase du canal. Ils
nous guident (lors de 1’utilisation d’une égalisation adaptative.

"avec 1’algorithme LMS dans le cas ot les caractéristiques du

canal  ne: sont pas fixes ) & utiliser un pas d’adaptation

variable et une séquence d’apprentissage qui donnent de

meilleurs résultats. Dans une transmission en bande transposée
ils montrent 1'efficacité de 1’utilisation des systémes de
modulation PSK et DPSK. '
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CONCLUSION

Le but de ce travail est d’arriver & juger des performances
des syvstémes de communication ﬁumériques par simulation gqui peut
donner un guide pour leurs conceptions. Nous avons établi une
comparaison entre différents systémes (avec comme critére de
performance la Pe) utilisant deux impulsions de base différentes .
(1’impulsion rectangulaire et en cosinus surélevé ),3000 bits:
avec une fréquence d’échantionnage 10/Tb, et trois codes de
ligne (1’ON-OFF, le polaire et le bipolaire ). _

On a illustré 1’'effet du canal sur le systéme par
I’utilisation de trois canaux différents. Une partie de ce

travail a &té consacré & montrer 1’effet de 1’égalisation sur

la diminution des ISI indui tes par trois canaux a
caractéristiques fixes et .particuliérement, 1’efficacité de
l]’égalisation adaptative vis-a-vis d’un canal & caractéristiques
lentement variables. La derniére partie de ce travail traite la
comparaison de six systémes de modulation numériques & savoir:;
I’ASK, la FS8K avec leurs deux . versions cohérentes et non
cohérentes, la PSK cohérente et sa version non cohérente la
DPSK, vis-d-vis du bruit.

Notons que le traitement sur calculateur numérique présente
quelques difficultés & savoir:

-la limitation de la taille de 1la ségquence de données a
manipuler:

-le temps de calcul élevé pour des hautes fréquences
d’échantillonnage;

Ce travail ne présente qu’une introduction & la simulation
des systémes de communication numériques, qui peut €tre amélioré
par l’augmentation le plus possible de Jla taille de la séquence
SBEPA qui améliore 1la convergence de la Pe, ainsi gue
1’utilisation de la méthode de Monté Carlo basée sur le
moyennage de plusieurs réalisations qui donne un estimateur
consistant non biaisé de la Pe. Ce travail pourra étre su}vi par
la simulation des systémes M-aire gqui répondent & quelques
exigences de transmission telle que la bande de frégquence, ainsi
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que les «c¢odeurs du canal qui assurent wune sécurité de
1’information .et une possibilité de détection et/ou de

correction des erreurs.
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ANNEXE A
Probabilité gaussiénne

-La fonction de gauss g(x) donne la densité de probabilité p(x)
d*une variable aléatoire X 4 distribution normale avec

une moyenne nulle (m=0};

écart-type o=1.
Elle a pour expression

p(x)=g(x)=1/V2n exp(-x*/2)
-La probabilité pour que la variable gaussienne X’ dépasse un
seuil situé a x, est définie par: '

p(Xx' > x) = Q(x) = fg(z)dz

- Q(x) est appelé fonction de Gauss complémentaire
~La fonction d’erreur erf(x) est définie par:

X

2
erf( x) =—=Jlexp(-y?) dy
VS

T

~La fonction d’erreur complémentaire erfc(x) est définie par:
erfc(x)=1l-erf(x)
~Les fonctions Q(x) et erfc(x) sont liés par:
Q{x) =1/2 erfc(x/V2)
erfc(x) =2 Q(x/Y2)
-Approximation de la fonction Q(x)
.-Pour des grandes valeurs de x (x>4) ,la fonction Q{(x) peut
étre approXximée par
Q(x)=1/xy 21 exp(-y?)
Pour un bon calcul, la relation suivante se préte trés bien
4 la programmation et fournit une excellente dpproximation,
pour (x20):
Q(x) =1/ Zn(Clz+C2z2+C3z'+cazt+C52’) exp(-x2/2)
avec
z= 1/(1+4C0x)
CO0= 0.231641900; C3= 1.781477937
Cl= 0,319381530; C4=-1.821255978
C2=-0.356563782; C5= 1.330274427
l’erreur absolue est inférieure a 7.8 1078
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ANNEXE B

L’ORGANIGRAMME GENERAL DU PROGRAMME ETABLI
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ANNEXE C

Procédé de Simulation

Notre simulation se base sur le traitement bit par bit afin
d’éviter quelgues problémes de capacité mémoire de 1’ordinateur.
La séquence SBPA est généré avec un registre a4 décalage de 14
bits ce qui fournit une séquence de 16383 bits dont on utilise
3000 bits (cela permet d’obtenir des données proches d’une
séquence aléatoire pure). On a pris 3 1impulsions de base
(rectangulaire de 10 échantillons, cosinus surélevé et sinc de
40 échantiilons), 3 codes de lignes (ON- OFF, polaire et
bipolaire), et 3 canaux (canall, canal2 et canal3) détaillés
dans le chapitre V, avec une possibilité d’égalisation par
forgage 4 z2éro, puis on effectue la simulation en se basant sur
e modéle donné par la figure 5.0 (a) et on estime l1la Pe par
- comparaison de la séquence émise avec celle regue. Ceci etant
fait--.pour la transmission en bande- de base sans égalisation
adaptative.

Pour 1’égalisation adaptative on a fixé quelques parametres
comme 1’impulsion de base (rectangulaire}, le code de 1ligne
(code:polaire) avec dans ce cas une possibilité d'introduire une
perturbation sur le canal. En fin on effectue la décision, la
synchronisation étant obtenue en prenant les échantillons de la
sortie de 1’égaliseur puisgue ce dernier agit directement sur
. les échantillons significatifs (multiples de Tb avec un décalage
constant).

Pour la transmission en bande transposée 1’imperfection
considérée du canal est le BBGA seul. Un choix permet de
sélectionner un des 6 types de modulation (1’ASK cohérente et
non cohérente, la FSK cohérente et non cohérente, 1la PSK
cohérente et 1a DPSK). Le décodage se fait bit par bit a la base
d'une comparaison avec un seuil fixé dans le récepteur. La Pe
est calcuiée en comptant le nombre de bits faussés, puis on
divise par le nombre total de bits utilisés.
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