Nalional Lib!
L T

Acquisitions and

Bitiiothéque naticnale
du Canada

Direction des acquisitions et

Bibliographic Services Branch  des services bibliographiques

395 Wellington Street
Ottawa, Onlano
K1A ONS K1A QNS

NOTICE

The quality of this microform is
heavily dependent upon the
quality of the original thesis
submitted for  microfilming.
Every effort has been made to
ensure the highest quality of
reproduction possible.

If pages are missing, contact the
university which granted the
degree.

Some pages may have indistinct
print especially if the original
pages were typed with a poor
typewriter ribbon or if the
university sent us an inferior
photocopy.

Reproduction in full or in part of
this microform is governed by
the Canadian Copyright Act,
R.S.C. 1970, c¢. C-30, and
subsequent amendments.

- Canada

395. rue Wellington
Onawa (Ontario)

Your g Voine neideorye

Cur Bl Fhire réfénerye

AVIS

La qualité de cetie microforme
dépend grandement de la qualité
de la thése soumise au
microfilmage. Nous avons tout
fait pour assurer une qualité
supérieure de reproduction.

S'il manque des pages, veuillez
communiquer avec [l'université
qui a confére le grade.

La qualité dimpression de
certaines pages peut laisser a
désirer, surtout si les pages
originales ont eté
dactylographiées a l'aide d'un
ruban usé ou si f'université nous
a fait parvenir une photocopie de

qualité inférieure.

La reproduction, méme partielle,
de cette microforme est soumise
a la Loi canadienne sur le droit
d’auteur, SRC 1970, c. C-30, et
ses amendements subséquents.



Performance d’un démodulateur matériel pour les
télécommunications mobile/satellite
dans la bande de fréquences de
20 a 30 GHz

-

par
Nathaly Landry

Mémoire

Thése sournise 4 I’Ecole des études supérieures et
de 1a recherche confcrmément aux exigences du grade de
Maitre &s science (M. Sc.) de I’Institut d’Ottawa-
Carleton en génie électrique |

Institut de génie électrique d’Ottawa Carleton
Département de génie électrique
Faculté de génie
Université d’Ottawa
avril 1995

© Nathaly Landry, 1995



l * National Library
of Canada

Acquisitions and

Bibliothéque naticnale
du Canada

Direclion des acquisitions et

Bibliographic Services Branch  des services bibliographiques

395 Wellington Street
Otiawa, Ontario
K1A ON4 F.I1AON4

The author has granted an
irrevocable non-exclusive licence
allowing the National Library of
Canada %o reproduce, Iloan,
distribute or sell copies of
his/her thesis by any means and
in any form or format, making
this thesis avai'able to interested
persons.

The author retains ownership of

the copyright in his/her thesis.
Neither the thesis nor substantial
extracts from it may be printed or
otherwise reproduced without
his/her permission.

395, rue Wellington
Ottawa (Ontano)

Your fe Yofr ¥ e

Our e Notre refenence

L'auteur a accordé une licence
irrévocable et non exclusive
permettant a la Bibliothéque
nationale du Canada de
reproduire, préter, distribuer ou
vendre des copies de sa thése
de quelque maniere et sous
quelque forme que ce soit pour
mettre des exemplaires de cette
théese a la disposition des
personnes intéressées.

L’auteur conserve la propriété du
droit d’auteur qui protege sa
thése. Ni la thése ni des extraits
substantiels de celle-ci ne
doivent étre imprimés ou
autrement reproduits sans son
autorisation.

ISBN 0-612-11569-0

Canada



=] UNIVERSITE D’OTTAWA
UNIVERSITY OF OTTAWA



Je déclare par la présente étre le seul auteur de ce mémoire de thése. Jautorise

I"Université d’Ottawa a préter ce mémoire de thése 2 d’autres institutions et €tudiants 2 des

fins scolaires,

Nathaly Landry

Jautorise aussi I'Université d’Ottawa 2 reproduire en tout ou en partie par quelque moyen

que ce soit, ce mémoire de thise 2 des fins scolaires.

Nathaly Landry



A on, Siidini, Slstin. & b bl



Remerciements

J'aimerais, par la présente, exprimer mon appréciation 3 mon superviseur de thése,
Dr. Jean-Yves Chouinard, qui a su guider mes pas tout au long du sinueux chemin menant &
"accomplissement de cette thése. Je désire aussi remercier I’équipe de techniciens de
laboratoire de I'univarsité de m*me Mr. Vincent Paquette de I'Université Laval qui m’ont
fournit un bon coup de main en laboratoire. Je veux aussi exprimer ma reconnaissance
envers mon €poux, Jean, qui, trés souvent a fait plus que sa part en s’occupant de nos deux

Jeunes fils afin que je puisse poursuivre mes études 2 plein temps.

iv



Sommaire

Le présent mémoire de thése porte sur la conception et la réalisation en matériel
d’un modulateur et d’'un démodulateur utilisant la modulation par déplacement de phase
codée et non codée en treillis, ayant un tanx de signalisation de 9.6 kbits/s, ou 4.8 kbands/s.
et une fréquence de portense de 70 MHz. Les modulateur et démodulateur congus sont
utilisés afin de simuler le processus de transmission de données 3 travers un simulateur
matériel de canal avec affaiblissements. Ce dernier peut simuler trois types de canaux, soit;
un canal de Rayleigh, un canal de Rice ou un canal avec masquage lognormal et
affaiblissements de Rayleigh (i.e., canal de Loo). Les techniques de modulation employées
pour la transmission de I'information sont la modulation par déplacement de phase et codée
en treillis. Ces deux types de signaux sont transmis A travers les divers canaux, énumérés

ci-haut, et leurs performances sont évaluées.
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Chapitre 1

Introduction

1.1 Télécommunications mobiles/satellites en bande Ka

Depuis leur avénement, les communications par satellites ont connu une popularité
sans cesse croissante. En effet, celles-ci permettaient d'établir des liens de communication
point-d-point ou point-2-multipoint, étant insensibles 2 la distance, la ol cela eut é&té
impossible avparavant. 1 serait, de nos jours presque impensable de se passer de ce mode
de communication, que ce soit pour des prédictions meétéorologiques, des opérations de
recherche et de sauvetage, la télédiffusion simultanée d'événements importants, les
communications téléphoniques et plus encore. Ces liens de communications peuvent étre
€tablis pour des stations terrestres fixes ou mobiles. Par mobiles on sous—enteﬁd que e
récepteur se trouve A bord d'un véhicule se déplagant soit sur terre, mer ou dans les airs.
L'avantage des terminaux mobiles/satellites par rapport au réseau téléphonique cellulaire est
sa plus vaste plage de couverture. La plage de couverture englobe des régions qui peuvent
étre plus ou moins populeuses contrairement au réseau téléphonique cellulaire qui doit, afin

d'étre rentable, &tre implanté dans des régions populeuses.

Tout au long des années 1980 les terminaux mobiles/satellites opérant en bande L.
(1.5 GHz) ont connu une popularité sans cesse grandissante. Ceux-ci offraient 2 la fois un
cofit relativement modique et une dimension réduite, facilitant ainsi leur transport par
véhicule. L'une des principales conséquences de cette “ruée” vers les communications
satellites est la menace de congestion de la bande de fréquences L. De plus, le temps
d'accés au réseau de communications devient de plus er plus long 3 mesure que la liste des

usagers s'allonge.

La congestion de la bande de fréquences L de méme que l'omniprésent désir de

réduire la taille des terminaux stimulent Fintérét pour le développement de terminaux

1



mobiles opérant dans decs bandes de fréquence plus élevées. La plage de fréguences
considérée dans ce mémoire est la bande de fréquences de 20 GHz A 30 GH:. .Tels que cité
par J. Fortuny, J. Benedicto et M. Sforza {1), opérer en bande Ka serait avantageux car cela

permettrait d'obtenir:

1. une plus grande largeur de bande disponible;
2. des équipements plus petits représentant un marché potentiel accru;

3. une réduction de la dimension et du poids des antennes 3 bord du satellite.

Par contre, les signaux transmis dans Ia bande des fréquences de 20 GHz A 30 GHz
sont plus susceptibles aux atténuations atmosphériques. En effet, la composante en ligne-
de-vue subit des atténuations ionosphériques et troposphériques, en plus des effets de
masquage causés par des obstacles topographiques. Pour des angles d’élévations supéricurs
‘ou égaux 2 20", Iatténuation troposphérique en bande L est normaiement moindre que 0.1
dB et peut alors étre négligée. La plus importante atténuation ionosphérique est I’effet de
rotation de Faraday [2], celle-ci cause une rotation du plan de polarisation de I'onde
polarisée linéairement. L'effet de rotation de Faraday est inversement proportionne! au
carré de la fréquence. L'angle de rotation maximum di 2 I'effet de F&mday est
approximativement de 9° 3 4 GHz et de 4° 2 6 GHz. Pour les communications radio
mobiles en bande L, I'angle de rotation est de 40° forgant ainsi I'utilisation d’antenne 2
polarisation circulaire [2]. Alors que les signaux transmis en bande L sont principalement
affectés par I'ionosphére, les signaux transmis en bande Ku et Ka sont affectés par des
* phénoménes troposphériques. tels que des -atténuations causées par des gaz ou
hydrométéores.

Les effets de propagations ionosphériques tels que la variation de lindex de
réfraction, le délai de propagation, la rotation de Faraday, de méme que la scintillation de
phase et d'amplitude sont inversement proportionnels 3 la fréquchce de transmission et

peuvent donc étre négligés en bande Ku et Ka[1, 2].

i
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La dépolarisation ainsi que les atténuations atmosphériques causées par des
hydrométéores (pluie, nuages, cristaux de glace...) et des gaz atmosphériques retrouvés dans

Ja troposphére induisent une dégradztion qui croit 2 mesure que la fréquence augmente.

Le fait que les canaux radio mobiles soient caractérisés par des affaiblissements
multivoies ainsi que par des effets de masquage, représente une seconde source
d'atténuations. Les feuilles et les petites branches dans les arbres représentent des
réflecteurs idéaux pour les signaux transmis dans la bande des fréquences allant de 20 4 30
GHz, car la longueur d'onde de ces signaux est du méme ordre de grandeur que la

dimension de celles-ci, soit environ 1.5 cm.

Les signaux transmis en bande Ku et Ka sont donc plus susceptibles aux
atténuations atmosphériques ainsi qu'a l'effet de masquage et affaiblissement multivoies,l
que ceux transmis en bande L. Malgré la susceptibilité accrue aux atténuations
atmospheriques, les effets de masquage et d'affaiblissements multivoies constituent la
principale source d'atténuation des signaux transmis en bande Ku et Ka. La conception de

systéme opérant en bande Ka représente donc un défi important pour les concepteurs,

1.2 Organisation de la thése

Le présent mémoire se divise en quatre parties principales. Le chapitre 2 décrit le
modele statistique représentant un canal mobile/satellite avec affaiblissement possédant des
trajets multiples ainsi que d'une composante directe pouvant étre atténuée par l'effet de
masquhge. Une méthode d'ajustement de -fréquence y est présentée afin d'obtenir les
paramgtres du canal en bande Ka 2 partir de paramatres en bande L. Dans ce méme chapitre

une description du simulateur employé est fournie.

Le chapitre 3 présente un apergu des concepts de modulation par déplacement de
phase ainsi que de modulation codée en treillis. Des treillis possédant divers nombre d’états
sont présentés ainsi que leur distance libre et gain asymptotique respectifs. L’algorithme de
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Viterbi est détaillé dans ce chapitre. Les concepts de troncature de la séquence de symboles

recues et d’entrelacament sont aussi introduits,

-

La description ainsi que les principes f;)ncﬁonnement des circuits utilisés sont
donnés au chapitre 4. Les circuits en questions sont: le modulateur de phase complexe, les
circuits de distributions de données et le démodulateur. Le processus de synchronisation
pour I'envoi et la récupération des données est décrit dans ce chapitre. La synchronisation
des circuits requiert la configuration et programmation d’un corhpteur. de ports analogiques
et de ports numériques de la carte d’acquisition de donnée. L’algorithme du programme de
simulation générant, traitant et récupérant les signaux est aussi présenté dans ce chapitre.
On explique également le calcul des intervalles de confiance accordées aux points obtenus

lors des simulations.

Le chapitre 5 présente les résultats des simulations obtenus pour des canaux avec
bruit additif gaussien ainsi que pour des canaux avec affaiblissement. Les techniques dc
modulations utilisées sont la modulation par déplacement de phasé 42, 4 et 8 états ainsi que
la modulation codée en treillis pour diverses structures de treillis.

~ On préSé;ite au chapitre 6 une synthise des résultats obtenus ainsi que des
recommandations pour des travaux de recherche futurs. '



Chapitre 2
Modélisation d’un canal radio mobile/satellite

2.1 Introduction

Lorsqu'un signal est transmis d'un satellite vers un terminal mobile, I'onde transmise
est dispersée dans l'espace. Le signal regu est en partie constitué d'une composante directe,
ou composante en ligne-de-vue, et/ou la somme des signaux ayant été réfléchis vers le
récepteur par divers obstacles. II s’agit de la composante multivoie. Le déphasage introduit
par les réflexions fait fluctuer de fagon aléatoire Ia somme vectorielle des signaux réfléchis
recus. Ce phénomene est caractéristique des canaux radio mobiles et porte le nom
d'affaiblissement multivoie. Lorsque des affaiblissements multivoies sont présents, la
réponse impulsionnelle 3 Ia transmission d'une impulsion peut ressembler, lorsque
représentée de fagon discréte, 2 un train d'impulsions ayant des amplitudes, des phaées et
des temps d’arrivée distincts. Lorsque représentée de fagon continue, cette réponse
impulsionnelle est étalée dans le temps [3]. Donc, une des caractéristiques de la
* propagation multivoie, est la dispersion dans le temps, Une seconde caractéristique de ce
médium de propagation est la variation de la féponsc impulsionnelle dans le temps. En
répétant plusieurs fois l'expérience de la transmission d'une impulsion, on pourrait
remarquer des variations dans la taille, le délai ainsi que le nombre d'impulsions regues.

Ces variations temporelles sont aléatoires.

Ceest le fait que les différents réflecteurs soient en mouvement par rapport au mobile
qui confére au signal requ un caractére temporel aléatoire. Les différents réflecteurs étant
situés 2 des distances différentes du mobile, les signaux recus arrivent avec des délais de
propagations différents variant en fonction du temps. Le signal transmis est généralement

représenté par:



() = Re[u(r)e’™ "] @1

ol uft) est un train d'ondes carrées bipolaires. Lorsqu'il y a propagation par trajets
multiples, a chaque trajet comespond un facteur d'atténuation ainsi quun délai de

propagation. L'équivalent en bande de base du signal regu est donné par:

X0)= 20, (0)sli—1,(1)] (2.2)

oll (1) et T,(1) représentent respectivement l'atténuation et le délai de propagation pour la
n'éme composante du signal recu au temps d’observation ¢. L'atténuation, le délai de
propagation ainsi que le nombre de composantes varient avec le temps. En substituant
I'équation (2.1) dans (2.2) on obtient:

x(t)=Re (Ea,,(:)e"’" Jenl®) [tz _(0)] 729t ) (2.3)

et I'équivalent en bande de base du signal regu est:

r(f)= 20, (f) e~ Wyl 1 ()] 2.4)

La réponse impulsionelie en bande de base du canal est donc donnée par:

o) Zan ® g~ STnl0g ['c —1,,( ,)] (2.3)

Lorsquiil y a plusieurs trajets multivoies, le théoréme de la limite centrale peut étre
utilisé et r(t), le signal regu, peut étre modélisé comme étant un processus aléatoire gaussien
complexe de moyenne nulle. Ceci implique que la réponse impulsionnelle ¢fT;t) est aussi

-un processus gaussien complexe. Le module de la réponse impulsionnelle, lcft;t)l, ou
l'enveloppe, est alors représentée par une distribution de Rayleigh. Afin de représenter le

canal, plusieurs parameétres sont employés, A savoir: la durée effective de la réponse
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impulsionnelle d'un canal 2 trajets multiples, 7, la largeur de bande de cohérence, B,, la
période pendant laquelle la réponse en fréquence d'un canal demeure constante, T, ainsi que
la largeur de I'étalement du spectre d'un signal associé a I'effet de Doppler, B;. On peut
retrouver dans [3] la dérivation complite des relations reliant la durée effective de la
réponse impulsionnelle, 7., et la largeur de bande de cohérence, B, de méme que la relation
reliant le temps de cohérence, T et la largeur de bande de Doppler, B, Celles-ci peuvent

€tre résumées par:

B =— ' 2.6

. c Tm ( )
7t e
e = Bd i | 2.

L'équation (2.6), caractérise les fluctuations en fréquence du canal et implique que la
largeur de bande de cohérence, B,, est inversement proportionnelle 2 la durée effective de la
réponse impulsionnelle, 7, du canal. L'équation 2.7 caractérise plutdt les fluctuations
‘temporelles du canal; cette rélation impliqﬁe que la largeur de bande de variations en
fréquence causées par I'effet Doppler, By, est A peu prés inversement proportionnelle au

temps de cohérence 7.

La largeur de bande de cohérence, B, permet de déterminer si le canal est sélectif,
ou non, en fréquence. Lorsque l'on transmet deux sinusoides ayant une différence en
fréquence moindre que la largeur de bande de cohérence du canal, les deux signaux sont
alors affectés de fagon similaire par le canal [3). A ce moment, le canal est dit non sélectif
en fréquence. inmque la séparation en fréquence entre deux signaux est plus grande que la
bande de cohérence, les signaux seront alors atténués indépendamment l'un de l'autre et le

canal est sélectif en fréquence.

La dispersion de Doppler, B, est la réciproque du temps de cohérence, T,, du canal.

Cet indice nons permet d'évaluer si les fluctuations du canal sont relativement rapides ou
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lentes par rapport a la période de transmission d'un bit ou d’un symbole M - aire. Lorsque
la durée des symboles d’information, T, est beaucoup plus grande que Jle temps de
cohérence du canal, T, alors celui-ci est considéré comme un canal lentement vadable. On
peut alors considérer la réponse impulsionnelle du canal comme étant 3 peu prés constante
pour lintervalle T. Les canaux mobiles/satellites simulés dans le cadre de cette thése sont
non sélectifs en fréquence et lentement variables. Ceci est dil au fait que les largeurs de
bande des affaiblissements choisies sont de 60 Hz pour la bande L et de 800 Hz pour la
bande Ka. Les valeurs de largeurs de bande des processus d'affaiblissements correspondent
aux variations en fréquence causées par l'effet de Doppler [4]. Selon I’équation (2.7), en
utilisant les valeurs choisies de largeurs de bandes d'affaiblissements, les temps de
cohérence pour les bandes L et Ka sont respectivement de: 16.67 ms et de 1.25 ms. Pour un
taux de transmission de 4.8 kbits, la période de transmission d'un bit est d’environ 0.2 ms.
Le rapport entre la fréquence des fluctuations du canal et la période de transmissioﬁ d'un
symbole est donc de 83.35 en bande L et de 6.25 en bande Ka. Ceci indique le canal peut
étre considéré comme lentement variable du fait qu'il demeure 2 peu prés constant lors de la

transmission d'un bit.

En général, les canaux caractérisés par une distribution de Rayleigh se retrouvent
dans dés régions urbaines ol la présence de nombreux édifices obstrue presque totalement
la composante directe. Lorsqu'une composante directe vient s'ajouter i la composante
multivoie, comme clest le cas dans les banlieues ou en milieu ouveri, !a réponse
impulsionnelle, ¢(7;#), n'est plus un processus gaussien de moyenne nulle. L'enveloppe suit, |
a ce moment, une distribution de Rice; on appéllera un tel canal: canal de Rice. Dans les
régions ol la densité de végétation est importante, la composante en ligne directe peut étre
absorbée et dispersée partiellement et méme totalement par des obstacles se trouvant sur son
chemin. La fonction de densité de probabitité du signal suit en général une distribution
lognormale. Ce modgle de cana! a été proposé par Loo [S]. L'atténuation typique causée
par un édifice, un pont ou un arbre varie entre 8 et 20 dB par rapport A la valeur moyenne du

signal [6]). Différents degrés d'absorption et de réflexion de la éomposante directe peuvent
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se faire sentir. On classifie généralement ces variations du taux de masquage en trois

grandes catégories soient: masquage léger, masquage modéré ou masquage important.

On peut donc former trois principaux type d'environnement selon le degré
d'obstruction de la composante en ligne-de-vue. 1 est clair que lorsqu'un terminal est en
mouvement, celui-ci n'est pas confiné 2 un seul type de canal car les caractéristiques
environnementales entourant le véhicule varient. Dans [6], B. Vucetic et J. Du rapportent
que lorsqu'un véhicule se déplace d'un endroit 2 l'autre, les propriétés de propagation
varient, résultant ainsi en des caractéristiques statistiques non stationnaires du signal regu.
Cependant les données empiriques indiquent que les canaux radio-mobiles réels peuvent
&tre considérés comme étant quasi stationnaires 2 cause de la lenteur des variations des
caractéristiques statistiques de I'environnement. Les transitions entre les états quasi
stationnaires du canal radio-mobile peuvent &tre représentées a l'aide d'une chaine de
Markov possédant un nombre fini d'états pour de longs trajets. Les longs trajets ne sont en
sorte qu'une combinaison linéaire des différents états. Dans le cadre de cette these, les
caractéristiques statistiques des canaux mobiles/satellites sont considérés comme étant

stationnaires.

2,2 Modtle mgthématique

2.2.1 Composante multivoie
| Lorsque le signal regu se compose uniquement de trajets multiples, l'enveloppe du
signal regu posséde une distribution de Rayleigh. Un canal de Rayleigh peut étre représenté
comme étant la somme en quadrature de deux processus gaussiens de moyenne nulle et
variance by. Ceci peut étre illustré en définissant I'enveloppe du signal r(t), comme étant le
module de deux processus gaussiens, x(z) et y(t) additionnés en quadrature. Les expressions
pour I'enveloppe et la phase du signal sont données par:

r) =20+ S (28)
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= tan-1| 2
¢()=tan L(f)] 2.9
'En exprimant x(z) et y(t) en coordonnées polaires on obtient:

x(t)=r(t) cosd 2.1

y(®)=r(t)sind . (2.11)

La fonction de densité de probabilité conjointe de x() et ¥(t} est donnée par:

1 2 2
Py [x(). (1)) = o exp[— X ;I;Oy ] 2.12)

Les fonctions de densité de probabilités respectives de I’enveloppe et de la phase du signal
sont obtenues grice au Jacobien de x{t) et }I(t) qui est donné par [7]:

cos¢ —rsing

J(x(0), y(1)) = rsing  cos¢

(2.13)

Le Jacobien de J(r,¢) est l'inverse de J(xy), et donc J(r¢)=r. La fonction de densité de
probabilité conjointe de r(#) et ¢{1) est donnée par:

(rd )=——e Ll (2.14)
Pt )= o b, P 28
La phase, 41} est uniformément distribuée:

p(¢)=2nl. pour 0<d <2 (2.15)
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En déconditionnant pr(r,¢) sur l'intervalle 0 < ¢ < 2 m, la distribution de I'enveloppe est

alors exprimée par:

-

rp,¢ (r.¢)dd . (2.16)
0
en substituant (2.14) dans (2.16) on obtient:

r r 2
p,(r)=b—0exp[—a] @.17)

ce qui corresp“ond a une distribution de Rayleizh.

2.2.2 Composante directe

Lorsqu'a Ia composante 3 trajets multiples vient s'ajouter une composante en ligne-
de-vue, une approche similaire est utilisée afin de trouver l'expression de la distribution de
Tenveloppe du signal. La seule différence est que les processus gaussiens ne sont plus de

moyenne nulle. L'expression de I'enveloppe est alors donnée par :

r(8)={(x()+A)2 + () T

ol A, représente la moyenne de la composante en phase. La distribution de l'enveloppe est
donnée paﬁ

<2 2y
p,(r)=éexp[—” 2;0“]10(',:] 2.19)

oll I(x) est la fonctidn de Bessel d'ordre zéro [5].

La fonction de densité de probabilité de la phase, P($) s'écrit alors [5]:
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_ _ A? Acosd N Alsin® ¢ Acosd
PO )=— CKI{ 2b0}2Jh " exp[ 2, ]{Hzetﬁ{ Jo ]} 2.20)

Lintensité des affaiblissements peut étre visualisée par le rapport normalisé entre Ia
puissance de la composante en ligne-de-vue et de la composante multivoie, Ce rapport est

défini comme étant le facteur X et s'exprime comme suit:

woBos _A12

22
Pyy b, (21)

2.2.3 Masquage de la composante directe

L'effet de masquage se fait sentir au moment ol la composante directe est en partie
absorbée ou dispersée par des obstacles se trouvant sur son chemin. II a é1€ supposé dans
[51 que la composante posséde alors une fonction de densité de probabilité lognormale. La
distribution lognormale d'une variable aléatoire X est obtenue en pos'ant X=mh{Z) la
fonction de densité de probabilité lognormale de I'enveloppe du signal regu est donnée par:

o _(lnz—u)z] |
PD)= e exp[ o, 222)

ol et d, sont respectivement la moyenne et la variance de X. L'expression de la fonction
de distribution de probabilit€ est dérivée dans [5] de la fagon suivante:

r(t) €™ = z(1) e/ <) 4 g(1) tm® (2.23)

ol {2} et Puft) sont uniformément distribués dans Tintervalle [0, 2%], z(1) représente la
composante directe obstruée suivant une distribution lognormale, alors que g(t) représente
la composante multivoie et suit une distribution de Rayleigh. Cette équation indique donc

le gain multiplicatif ainsi que lé changement de phase cau!slé par l'effet de masquage sur le
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signal. Lorsque I'enveloppe z(t) demeure constante, la fonction de densité de probabilité

s'exprime comme suit:

-

p(r)= | ptr.dz =] p(re)dz (2.24)
0 a
' (Y=L exd - £ ) (rz (2)dz 225)
=gt 2, )| U8 P (2
‘en substituant p{z) par sa valeur en (2.22) nous obtenons I'éguation suivante:
N [__(Inz—-u)z_(r2+zz) = 2.26)
o o dy 2 T 24, 26, | %% '

p(r) peut étre approximée selon que r >> (b,)"? ou que r << (b,)"” respectivement par les

expressions suivantes:
(lnz-p)? .
r= exp| -——— ur >>1/ 2.27
p'().an:do P[ 2d, pour r >>+/by . 22D
r - -r? ‘
p(r)=— exp| — pour r << 1/bo (2.28)
by | 28, |

ol b, est la puissance moyenne de la composante multivoie. Les valenrs intermédiaires de r
doivent étre évaluées analytiquement [5). La distribution de la phase du signal regu est

approximativement gaussienne et est donnée par:

— 2 ’
@’—”3—] - 2.29)

@)= [
P —1/2noexP 20 2

ol it et 6° sont respectivement la moyenne et variance de la phase du sfgnal.
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Le rapport normalisé X', de puissance entre la composante en ligne directe masquée

et la composante multivoie est:

_exp(21 +2d,)

K!
2b,

(230

2.2.4 Statistiques de second ordre

Le comportement d'un canal avec affaiblissements dans le temps peut étre décrit &
l'aide des statistiques de second ordre. Deux paramétres sont particulitrement utiles, 3
savoir le taux de passages par un niveau ("LCR: level crossing rate") ainsi que la durée

moyenne des affaiblissements ("AFD: average fading duration”).

Le taux de passage par un niveau représente le nombre probable de fois od
l'amplitude du signal passera, avec une pente positive, par un niveau de référence donné.

L'expression pour le taux de passage par un niveau est donnée par [4]:

bo+2p[byd, +d,
bﬂ(l— p 2)+4p -Jb0+do

LCR(r=R)=,2n. 1-p2b0[ ] pPINF; (2.31)

ol Fy: fréquence Doppler maximale.

p : coefficient de corélation entre les deux processus gaussiens qui représentent
~ les fluctuations de Ienveloppe des composantes multivoies et en ligne de

vue.

La durée moyenne des affaiblissements est directement proportionnelle 3 la
fréquence Doppler, qui, 4 son touf,.dépcnd de la vitesse du mobile et de.la fréquence
utilisée. Les résultats obtenus en [8] démontrent que le taux de passage par un niveau
augmente linairement avec la fréquence. C'est donc que l'on peut espérer avoir un nombre
- plus important d'affaiblissements en bande Ka qu'en bande L.
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La durée moyenne des affaiblissements est un indicateur du nombre probable de bits
ou de symboles qui seront affectées lors d'affaiblissements de Yenveloppe du signal regu.
La durée des affaiblissements est aussi reliée 2 la vitesse avec laquelle se déplace le mobile
ainsi qu2 la fréquence dopération.  L'expression pour la durée moyenne  des

affaiblissements est [4]:

1
AFD(r=R)=————— d 2.32
D= R)=f o gy PO 232)
Cet indice permet d’évaluer la dimension requise d’un entrelaceur de bits afin de

réduire I'impact des affaiblissements profonds et par conséquent réduire le nombre derreurs.

2.3 Simulateur de canal avec affaiblissement

I est approprié A ce moment-ci de notre discussion décrire le simulateur qui sera
utilisé afin de simuler les trois types de canaux décrits ci-haut soient les canaux de:
Ray]eigh.. Rice et Loo. Le FCS-10CS-70 [9] est un simulateur de canal avec
affaiblissements permettant A I'utilisateur d'évaluer la performance de composantes de
systémes de communications (e.g. modulateurs et démodulateurs). La version du simulateur
FCS-10CS-70 employé pour ce travail permet de simuler la propagation multivoie, la

propagation directe ainsi que I'effet de masquage.

Le simulateur est composé principalement d'un ordinateur de commande (FCS-10C)
et dun module de sous-systéme (FCS-108) tel que montré 2 la figuré 2.1. Le simulateur
FCS-10C comprend un ordinateur -DataTrain DSP-2122, compatible IBM, permettant 2
l'utilisateur de sélectionner les différents pammétms du systéme par I'entremise d'une
interface 2 fenétres mulnples Le FCS-10C est aussi responsable de la génération des
signaux de commande analogiques du simulateur (e.g., composantes en phase et en
quadrature des affaiblissements multivoie et masquage). Ces signaux sont d'abord
_ synthétisés numériquement 2 I'aide de deux cartes de traitement de signaux TMS320C25
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sttuées a l'intérieur de l'ordinateur. Chacune des deux cartes peut générer numériquement
les deux signaux, en phasc et en quadrature, requis. Ces signaux sont alors transmis & une
carte de sortie analogique qui posséde des convertisseurs numérique/analogique de 12 bits,
Avant d'étre transmis au simulateur, ces signaux de commande sont filtrés afin de réduire

les composantes en hautes fréquences.

L'impédance d'entrée et de sortie des signaux RF est de 50 Q et le niveau du signal d'entrée
doit avoir une valeur nominale de - 50 dBm et ont une fréquence centrale de 70 MHz. Ces
paramétres sont importants car le simulateur devra interagir avec un modulateur et un

démodulateur A déplacement de phase.
Les caractéristiques du canal se divisent principalement en quatre parties, soient:

1 sélection des trajets;

2 affaiblissement multivoies;

3. taux d’atténuation multivoie; et
4

effet de masquage.

2.3.1 Sélection des trajets

Des interrupteurs situés 2 l'avant du simulateur permettent 2 l'utilisateur de choisir
quelle combinaison de composantes du signal il désire, c'est-a-dire composante dlrecte

masquée ou non, et/ou composante multivoie.

Lorsque le signal RF est recu, celui-ci est dmsé en deux parties. Une de ces parties
sera utilisée comme composante directe et I'autre partie sera utilisée afin de simuler l'effet
de propagation multivoie. Pour ce faire, une partic du signal sera modulée avec une
séquence de bruit pseudo aléatoire possédant une distribution 'éaussicnné complexe de
moyenne nulle. La composante directe et la composante multivoie sont combinées afin de
former un signal composé. Si leffet de masquage est désiré, c'est ce signal conposé qui

sera modulé en amplitude avec une séquence de bruit pseudo aléatoire.
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Figure 2.1 Simulateur de canal avec affaiblissement.

2.3.2 Affaiblisseinent multivoie
La génération des affaiblissements multivoies se produit iorsque I'une des cartes de
traitement de signal 2 bord du FCS-10C envoie les signaux de commande en phase et en
| quadrature 3 un modulateur de phase complexe. Ce dernier se trouve 2 l'intérieur du
simulateur. Les signaux reflétent les paramatres choisis par l'utilisateur par I'entremise de la
fenétre de commande du FCS-10C, L'utilisateur peut choisir de simuler soit un canal de
Rayleigh ou des réflexions spéculaires. 'Ces deux options sont mutuellement exclusives.
Lorsque la réc2ption de réflexions spéculaires est choisie, le signal regu posséde une valeur
de phase et d'amplitude fixes. La largeur de bande des signaux de commande de méme que
leur spectre de puissance (filtre classique ou filtre Butterworth) peuvent étre choisies. Afin
de déterminer les valeurs appropriées pour la largeur de bande des filués on se sert de la
relation suivante [4 ]:
Bc
v= f_c (2.33)
. ol v représente la vitesse 2 laquelle se déplace le véhicule, ¢ la vitesse de la lumidre, B A la
largeur de bande du filtre pour la génération des affaiblissements et Je fréquence de la
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porteuse. La valeur de B correspond également 2 la largeur de bande des variations de
fréquence introduites par Ieffet Doppler. Afin de pouvoir comparer nos résul{ats avec ceux
obtenus précédemment dans d'autres travaux, la vitesse du véhicule est fixée 3 43.2 knv/h
[8]. Les valeurs pour la largeur de bande des filtres sont de B =60 Hz et de B = 800 H:

pour les bandes de fréquences L et Ka respectivement.

2.3.3 Taux d'affaiblissement multivoies

Le rapport de puissance entre la composante en ligne-de-vue et la composante
multivoie, décrit plus haut comme étant les facteurs X et X" selon que la composante directe
est masquée ou non, peut &tre choisi grice 4 une commande du simulateur. Cette
commande permet de faire varier le facteur X ou K, entre -3 dB et 7 dB par incréments de 1
dB. Lorsque la valeur du rapport de puissance est de 0 4B la puissance de la composante
directe est égale 2 celle de la composante multivoie.

234 Effet de masquage

L'effet de masquage est obtenu par I'application d'un signal de commande approprié
a un atténuateur commandé par tension. Ici, les signaux de contrdle sont générés par la
deuxigme carte de traitement de signaux. Il est possible d'ajouter aux atténuations purement
lognormales une sinusoide dont la valeur maximale ainsi que la période peuvent étre
choisies. La largeur de bande du filtre responsable de la génération des atténuations
lognormales est choisie en posant que la composante-directe varie 20 fois plus lentement
que la composante multivoie. Les largeurs de bande pour les filtres en bande L et Ka sont

respectivement de 3 Hzet 40 Hz.

A la sortie RF du simulateur on obtient une onde ayant €€ affectée par des
phénomeénes sumlaues 4 ceux retrouvés pour les canaux radio-mobiles, clest-d-dire:

affalbhssement, multivoies et/ou composante directe avec, ou sans, masquage.

18



2.4 Parameétres du canal

Les paramétres servant 4 décrire le canal dans la bande Ka sont dérivés des
parametres du canal en bande L & I'aide d'un processus d'ajustement de fréquence [3]. Ala
connaissance de .l'auleur, peu de données expérimentales sur le canal mobile/satellite dans Ia
bande Ka sont disponibles. Les paramétres de la bande L ont été mesurés 3 I'aide d'un
satellite MAREC A du réseau de satellites INMARSAT et sont donnés en [5]. Lors de
I'ajustement en fréquence, on doit tenir compte du fait que Ie coefficient de réflexion du sol
augmente avec la fréquence mais que le faisceau des antennes en bande Ka est plus étroit.
Dans [1], on considére que ces deux effets ont pour conséquence que les affaiblissements
multivoies en bande Ka sont du méme ordre que les affaiblissements multivoies en bande L.,
Pour ce qui est de la composante en ligne-de-vue, le fait que la longﬁeur d'onde en bande Ka
est du méme ordre de grandeur que la dimension des petites branches et feuilles porte 2
croire que l'effet de masquage sera plus marqué en bande Ka que le masquage subi par la

composante en ligne directe en bande L.

Le facteur d'ajustement en fréquence fut développé en utilisant la méthode du
"Modified Exponential Decay (MED)" [10]. Cette méthode d'ajustement en fréquence
stipule que I'atténuation d'amplitude d'un signal en bande Ka est 2.1 fois plus grande que-
l'atténuation d'amplitude d'un signal en bande L. Cette méthode stipule que le facteur
d'affaiblissement est fonction de la profondeur de végétation qui doit étre traversée par le
signal, d,, et s'énonce ainsi: “pour une profondeur de végétation d,, se situant entre 0 et 400

métres, I'atténuation en amplitude, o, est donnée par:”
o = 045 £08 0<d < 14m (2.34) -
o =133 £0284 g-0ai2 0<d < 14m (2.35)

o o correspond A I'atténuation subie par le signal et f la fréquence de ce dernier.

L'expression pour le facteur d'ajustement devient alors:
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Csogy. = 210 56y, (dB [ m) (2.36)

Les valeurs de ces paramétres pour la bande L, Ka ainsi que la valeur du facteur K*
pour chacune de ces deux bandes sont fournies au tableau 2.1. La valeur de X est obtenue 2

I'aide de la formule {2.30).

Les options offertes par le simulateur FCS-10CS-70 nous permet de choisir des
valeurs d’écart-type du processus lognormal de masguage allant de | B 2 6 dB par
incréments de | dB, nous limitant donc ainsi aux canaux avec masquage fort. De plus le

facteur K, pour des canaux avec masquage fort, est limité i -3 dB.

Table 2.1: Paramétres des canaux. -

canal f. (GHz) |b, " d, K
masquage 1.5 0.158 0.115 0.115 6.12
Iéger 20 0.158 0.241 0.166 734
masquage 1.5 0.126 -0.115 0.161 521
moyen 20 0.126 -0.2415 0.2333 4.36
masquage fort 1.5 0.063 -3.91 0.806 -19.33
20 0.063 -8.211 1.168 -50.48

Les figures 2.2 & 2.8 ont été obtenues en envoyant une porteuse non modulée au
simulateur. Le niveau du bruit est, pour ces figures, de -70 dBm et I'échelle verticale est
graduée par incréments de 10 dB. La puissance de la porteuse transmise est de - 40 dBm ct
sa fréquence est de 70 MHz. La figure 2.2 représente la porteuse lorsque seule la
composante directe est considérée. Afin d'obtenir une composante directe non masquée, il

faut choisir une valeur de d’écart-type processus de masquage lognormal égale 4 0 dB.
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Figure 2.2 Sortie du simulateur pour une composante en ligne-de-vue non masquée.
Les figures 2.3 et 2.4 représentent le spectre d’amplitude observé pour un canal de
Rayleigh. Les largeurs de bande des processus d’affaiblissements pour ces figures sont de

60 Hz et 800 Hz, correspondant respectivement aux bandes Ka et L.

Les signaux regus possédent une forme irréguliére et fluctuent de fagon importante.

Les variations en fréquence sont beaucoup plus accentuées pour la bande Ka qu’en bande L.
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Figure 2.3 Porteuse affectée par un canal de Rayleigh en bande L.
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Figure 2.4 Porteuse affectée par un canal de Rayleigh en bande Ka.
On retrouve sur chacune des figures 2.3 et 2.4, deux formes d'ondes ayant été
observées a 0.5 seconde d’intervalle I'une de I’autre. Les figures 2.5 et 2.6 représentent des

canaux de Rice en bande Ka et L. La valeur du facteur X a éié fixée 2 0 4B.
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Figure 2.5 Porteuse affectée par un canal de Rice en bande L.
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Figure 2.6 Porteuse affectée par un canal de Rice en bande Ka.

L’onde regue varte au-dessus et au-dessous du niveau de -40 dB tout comme ’onde
regue en bande L. La différence réside dans 1’apparence de I'onde regue. En effet, celle-ci
apparait irréguliére et fluctue plus rapidement que I’onde regue en bande L. Ceci semble
venir appuyer I'affirmation de [8], voulant que le nombre de passages par un niveau,
augmente proportionnellement avec lalfréquence. Les figures 2.7 et 2.8 représentent les
fluctuations du spectre de puissance de I'onde regue pour un canal de Loo. La valeur
choisie du facteur X" est de 0 dB alors que I'écart-type du processus de masquage lognormal
estde 1 dB. Bien que le simulateur de canal soit non-sélectif en fréquence on remarque 2 la
figure 2.8 des fluctuations prés de la fréquence centrale. Ceci est due au fait que I’écran de

I’analyseur de spectre était en train d’étre rafraichi lorsque I’'image a été prise.
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- Figure 2.7 Porteuse affectée par un canal de Lo en bande L.
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Figure 2.8 Porteuse affectée par un canal de Loo en bande Ka.

2.5 Conclusion

Comme nous I'avons vu dans ce chapitre, I'onde captée par le récepteur d’une unité
mobile peut étre en partie formée d’une composante directe masquée ou non, ainsi que
d’une composante multivoie résultant des diverses réflexions subies par le signal dispersé.
Selon la composition du signal regu, la distribution de densité de I’enveloppe varie et
contribue & former soit: pour un signal purement réfléchi, un canal de Rayleigh; pour un
signal formé d’une composante multivoie et directe non masquée, un canal de Rice; et pour
un signal formé d’une composante multivoie et d'une composante directe masquée
possédant une distribution Jognormale, un canal que nous avons identifié comme canal de
Loo.

Le simulateur matériel utilisé peut simuler les trois types de canaux mentionnés ci-
haut. Cependant la valeur du facteur X est limitée entre -3 dB et 7 dB et les valeurs
possibles de écart-type du processus de masquage lognormal peuvent varier entre 0 dB et 6

dB par incréments de 1 dB nous limitant ainsi au cas od le masquage est sévére.



Chapitre 3

Modulation par déplacement de phase

3.1 Introduction

Le processus de modulation est celui par lequel la transmission d'information en
bande de base s’effectue, 3 travers un canal A bande passante, grice aux transformations
apportées a une onde porteuse (phase, fréquence, amplitude selon le type de modulation
choisie). Le type de modulation considérée dans ce mémoire, est la modulation par
déplacement de phase. Pour ce type de modulation, I'information se trouve dans la phase
de la porteuse. Seule la phase de la porteuse est affectée par le processus de modulation.
L'amplitude ainsi que la fréquence de I'onde porteuse demeurent intactes. Le nombre de
phase possibles, aussi appelé le nombre d'états, M, est associé aux nombres de bits par

symbole selon la relation:
M=2* (3.1)

ol k représente le nombre de bits par symbole. Pour la modulation binaire, ou 3 deux
états, le nombre de bits par symbole est de un, donc deux signaux sont requis, soient: un
pour le symbole “1” et un autre pour le symbole “0". Selon la valeur de &, on obtient 2, 4,
8, 16, ... signaux distincts pour représenter les 2* combinaisons de bits possibles. Chacun
de ces blocs de bits appélés un symbole et posséde une durée de transmission T = &7}, ol
T), est la durée de transmission d'un seul bit. En représentant sous forme polaire les M
signaux possibles, c'est-a-dire A I'aide du module et de la phase du signal, on obtient une
représentation sous forme de constellation. La figure 3.1 montre les constellations de

signaux possibles pour des valeursde k=1, 2, et 3.
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BPSK QPSK

Figure 3.1 Constell..tion de signaux pourk =1, 2, 3.

Selon leur constellation, les techniques de modulation peuvent étre classées en
deux grandes catégories soit: modulations efficaces en puissance, et modulations

spectralement efficaces.

La modulation efficace en puissance est définie par le niveau du rapport signal-a-
bruit requis afin d'obtenir un taux d'erreur P, acceptable. Par exemple, pour un canal i
bruit additif gaussien (AWGN) afin d'étre efficace en puissance, le processus de
modulation doit avoir une valeur de P, = 10® pour un rapport signal-A-bruit de Ey/N, <
14 dB [11). Parmi les types de modulations efficaces en puissance, on retrouve la
modulation par déplacement de phase pour le cas binaire, BPSK, et pour le cas

quaternaire, QPSK.

L'efficacité spectrale requiert que le rapport dq nombre de bits transmis sur la
largeur de bande du canal soit plus grand que 2 b/s/Hz. Ceci peut étre accompli en
utilisant des blocs de bits plus grands, comme c'est le cas pour le 8 PSK [11]. Etant
donné la proximité des points, la puissance de transmission doit étre augmentée afin de

conserver le méme taux d'erreur qu'un type de modulation efficace en puissance.
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3.2 Modulation BPSK et QPSK
Lorsque k=1, seulement deux signaux sont requis afin de représenter I'information

numérigue a transmettre. Ces deux signaux sont:
5,(t)= Acos(w,.t+9© ) 0<r<s T, (3.2)
s2(t) = -Acos(®.t+0) 0t T, (3.3)

ol B représente la phase initiale de la porteuse. Afin d'avoir ces deux signaux une simple
conversion binaire i bipolaire doit étre effectuée. On obtient ainsi deux signaux déphasés

l'ur par rapport a l'autre de 180°. La figure 3.2 représente un schéma bloc d’un

modulateur BPSK.

d() — SO

Acos(o,t+8)

Figure 3.2 Modulateur BPSK.

ol d(t) = +/- 1. La fonction de densit¢ spectrale est, lorsque la fréquence de la porteuse,

S est plus grande que la largeur de bande du signal, B, donnée par [2]:

_E, [[sinn (f- )T [ [sinm (F+£)T
Swrs(1)=5 {[ " (f- T T+[ R+ IT H G

La fonction de densité spectrale d’un signal BPSK décroit selon 1/ (f - . )°. 1l est
possible de réduire la largeur de bande d’un signal BPSK en fagonnant du signal d(#). Un

filtre de fagdnnage trés populaire est le filtre cosinus surélevé. Celui-ci arrondit le signal
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dfr). Le filtre cosinus surélevé est attrayant car il s*approche beaucoup du filtre idéal
offert par la fonction sinc x, tout en demeurant réalisable. Etant donné¢ que nous
dispostons de la totalité de la largeur de bande disponible, c’est-i-dire qu’il n'y avait pas
d’autres usagers, un tel filtre n’a pas été utilisé. Le signal dft} a done la forme d'un train

d’onde bipolaire.

Lorsque f=f., on obtient:

-

-

A
SBPSK(f)=4_

T 3.4

Le signal s(1}, est une sinusoide de puissance A%2. Par définition, ia puissance

étant égale & I'énergie divisée par le temps, on obtient donc que:

2

A_E
2T,

(3.5

oll 7p, représente la période de transmission d’un bit et E;, correspond A I'énergie affectée
a la transmission d’un bit. Ceci permet d’évaluer la puissance du signal A I'aide d'un
analyseur de spectre. Cette mesure est utile lorsqu’il faut évaluer le rapport signal-3-bruit

afin de tracer les courbes de probabilité d’erreurs.

Les dérivations conduisant 2 I'expression théorique de la probabilité d'erreur pour

la modulation BPSK dans un canal AWGN sont données dans [2,3]:
b Ep
P, = < erfc|.[— 3.6
b 5 e ( N,,J ' (3.6)

ol erfc ( ) correspond 2 la fonction d'erreur complémentaire, N, désigne la- densité
monolatérale du bruit blanc additif et Ep/N, correspond 2 la valeur du rapport signal-a-

bruit (i.e. énérgie d’un bit divisé par la densité spectrale du bruit).
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La modulation par déplacement de phasc d quatre états, cu M=4=2>, requiert 4
signaux afin de représenter les 4 combinaisons possibles de symboles quaternaires. Les

cxpressions de ces signaux sont données par les équations 3.7 4 3.10 [2]:

i) = splt) = Acos(wt + % +0) 3.7
in

52(t) = spoft) = Acos{@.1 + —;— + 8) (3.8)
3rc

53(t) = sor(t) = ACOS((D‘-I + T + B) (3.9
g4

st} = sp(t) = Acosfw .t + T + 6) (3.10)

Ces quatre équations peuvent aussi étre exprimées sous la forme de sommes de
cosinus et de sinus grice i lidentité trigonométrique d'une somme d'angles et sont

données par:

si{(t) = sp(t) = % cos{w.t + 0) - % sinfw.t + 0) (3.11)

52t} = sgo(t) = —% cos(w.t + 0 ) - % sinfw.t + 0) (3.12)
A A
83(t) = spp(t) = —J—E- cos(w.t + 0) + E sinfw.f+ 0) (3.13)

sq¢{t) = sp(t) = —% cos{w.t + 0 ) + % sin( ! +6) (3.14)

La figure 3.3 représente un schéma bloc d'un medulateur de phase a quatre états.
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Figure 3.3 Modulateur de phase 2 quatre états.

Le signal modulé, s(1), est donc formé de la somme vectorieilc de deux signaux
orthogonaux, soit: un en phase (/), et I’autre en quadrature (Q). La figure 3.4 représente

les quatre vecteurs résultant pouvant &tre transmis.

Figure 3.4 Vecteurs résultants  la sortie du démodulateur.

Le modulateur QPSK peut &tre vu comme deux modulateurs BPSK en quadrature
possédant un taux de signalisation deux fois moindre, soit 7,=2 7,. Le role du
convertisseur série/paralléle est de fournir aux branches en phase et en quadrature, deux

nouveaux bits & tous les T,.

La fonction de densité spectrale de puissance d’un signal QPSK est donnée par

[2]):
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_E Isinm (f =T T [sinm¢s+ )T T o
Sorsc (S )= h T —TT. ]:[ NTIYAY: J} (3.15)

La probabilité d'errcur par bit pour la modulation par déplacement de phase a

quatre €tats est & toutes fins pratiques la méme que pour le BPSK [2]:

Eb\.
N,)'

P, = %erfc( (3.16)

3.3 Modulation spectralement efficace

Tel que vu précédemment, la modulation de phase a huit états est qualifiée de
spectralement efficace. Les huit signaux requis afin de représenter les huit combinaisons

possibles de symboles 8-aires sont obtenues a partir de la formule générale:
5, ()= Acos(w.t+0,,+90 ) pour 0 <t < T; (3.17)
ou O, représente Izi phase de modulation et 6 est la phase initiale de la porteuse.
En utilisant la fonction trigonométrique d’une somme d’angles, on obtient:

5,(t)=(Acos8, )cos(w,t+0 )—( AsinB,)sin(w. 1+0) ~ (3.18)
5, ()=A, cos (@, 1+8 )= A, sin(w,1+8) (3.19)

ol A, =Acos B, et A; = Asin O,

La figure 3.5 représente la forme générale du modulateur 4 déplacement de phase
a4 8 états. Un diagramme détaillé incluant la nomenclature des diverses composantes pour

le distributeur de données peut étre retrouvé i I’annexe B.
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Figure 3.5 Modulateur 2 8 phases.

3.4 Technique de démodulation

3.4.1 Introduction

Lorsque le signal modulé est transmis a travers le canal, ce dernier est affecté par
le bruit environnant, les réflexions multivoies, et/ou les affaiblissements lognormaux de

la composante directe.

Lorsqu’en pratique de tels phénoménes affectent simultanément le signal modulé,
il est parfois avis€ d’utiliser un type de démodulation différentiellement cohérent. Par
différentiellement cohérent, on entend que le signal regu est multiplié avec le signal
précédent (délai égal & T;). Cette technique de démodulation est moins performante que
la démodulation cohérente (on obtient une dégradation de 3 4B) mais, par contre, ellc est
beaucoup plus simple & réaliser, car la démodulation différenticlle ne requiert pas de
circuit de récupération de porteuse. Pour les canaux radio mobiles, les fluctuations de
phase et d’amplitude du signal recu rendent ’implémentation d’un circuit de récapération
de porteuse, n’introduisant que peu de bruit de phase, complexe. La dégradation causée
par le bruit de phase introduit par le circuit de récupération peut étre supéricurcril la

dégradation inhérente 2 la démodulation différentielle [13]. Ceci explique la tendance
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développer des icchniques d'encodage contrant la dégradation introduite par la

démodulation différentielle,

-

En pratique, il est important de bien évaluer les cofts, la complexité et la
performance de la technique de démodulation et d'encodage a utiliser afin de satisfaire le
micux possible les contraintes imposées pour la conception d’un systéme de
communications. Pour les bancs d’essais, la démodulation cohérente i été choisie. La
porteuse cohérente servant 3 démoduler le signal regu est la méme que celle qui a été
utilisée au moduliateur. I1 a été supposé que la dégradation en performance causée par le
délai de transmission 2 travers les équipements est comparable au bruit de phase par un
circuit de récupération de porteuse ayant une bonne performance. Cette technique de
démodulation & été choisie afin de réduire la complexité des circuits & implémenter ainsi -

que le coiit de ceux-ci.

3.4.2 Démodulateur de phase

Le démodulateur a comme fonction de recevoir le signal MPSK A son entrée et de
fournir le signal numérique en bande de base correspondant 2 sa sortie. La figure 3.6
représente le démodulateur de phases & M états pour M=2 et 4 (BPSK et QPSK) qui a été
réalisé. Le signal QPSK est tout d'abord filtré par un filtre passe-bande, lequel rejette les
interférences indésirables du canal et restreint la largeur de bande du bruit blanc i la
largeur de bande d'intérét réduisant par le fait méme la puissance du bruit [12]. Le signal
recu est mélangé A une porteuse non bruitée (cette porteuse proviendrait normalement du
circuit de récupération de porteuse). La figure 3.6 représente un schéma bloc d'un

démodulateur.
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Figure 3.6 Démodulateur de phase.

La sortie des mélangeurs comprend une composante proportionnelle 3 Ia
différence de phase existant entre 1z porteuse non-modulée et le signal recu, et une

composante en hautes fréquences qui doit étre éiiminée par un filtre passe-bas.

3.4.3 Récupération des données

Les données présentes aux sorties [ et O du démodulateur sont échantillonnées 2
I'aide d’une carte d’acquisition de données. En échantillonnant les deux sorties du
démodulateur ainsi que le signal d’horloge, on arrive 2 estimer le centre du diagramme

d’oeil des signaux. En pratique, un circuit de récupération d’horloge est utilisé.

3.4.4 Evaluation du rapport signal-a-bruit
La performance d’un démodulateur est normalement évaluée grice A la probabilité
d’erreur et au rapport signal-3-bruit. Il est donc trés important de bien évaluer le rapport

signal-a-bruit afin de bien situer les courbes de probabilité d’erreur.

Lorsque ’antenne réceptrice regoit le signal modulé, pour un canal A bruit additif,
celle-ci regoit aussi le bruit environnant provenant de diverses sources. La figure 3.7

représente un signal non modulé sans et avec bruit gaussien additifs dont la fréquence
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centrale est de 70 MHz et la largeur de bande du filtre pour le bruit est de 40 MHz pour

une méme valeur de fréquence centrale.

signal:
A

T,
iy

VIV VI V[V

i

1T &8

il

/\
i

————
"1
L —

signal avec

o
LA VA VAR A

<> 20 nsec/div; § 200 mV/div
Figure 3.7 Signal non-modulé avec et sans bruit gaussien additif.

La capacité du démodulateur 3 démoduler correctement le signal recu dépend
grandement de la quantité de bruit présent. Pour les canaux 2 bruit blanc additif
considérés dans ce mémoire, on suppose que le bruit est blanc, c’est-3-dire de distribution
gaussienne avec moyenne nulle et variance o° . Le bruit posséde donc une fonction de

densité de probabilité donnée par:

-n*120 2
f(n)=——= {3.20)
1/211: G-
La densité spectrale de puissance est donnée par:
N,/2 f-fl<W
5,(f)=7 ° I_ I (3.21)
0. azlleur._s'
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N, /2 ~fl<w
s,,(f)={ ’ 7=

. (3.2
0 ailleurs

Rappellons ici que N, désigne la densité monolatérale du bruit blanc additif. La puissance

du bruit & la sortie d’un filtre de réception a une fonction de transfert H{f) [12]:

Nolw )2 ar=w,]
- 0

2

I
l——,g

N=¢

H ()] df (3.22)

t

La largeur de bande équivalente du bruit, B, peut &tre utilisée afin d’évaluer la
puissance du bruit i la sortie du filtre. La figure 3.8 représente la largeur de bande

équivalente du bruit.

H(f)

spectre équivalent du bruit
spectre réel du bruit
P Nl

AN

=
N
AN

-
»

Figure 3.8 Largeur de bande équivalente du bruit.

Donc, la densité spectrale du bruit est obtenue par le rapport entre la puissance du
bruit mesurée 2 la sortie du filtre de réception, N, et la largeur de bande équivalente du
bmit, Bé’qo

N =

=N (3.23)
B,, |
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3.5 Modulation codée en treillis

3.5.1 Introduction

Une technique aidant & réduire la vulnérabilité des données devant étre transmises
au bruit consiste & employer un code correcteur d’erreur. La modulation codée en treillis
représente une technique combinant le codage de canal et la modulation. Lorsque l'on
opére dans un environnement restreint en puissance, il est souhaitable d'obtenir une
performance acceptable en utilisant le moins de puissance possible. Ceci peut étre réalisé
a l'aide des codes correcteurs d'erreurs qui ajoutent des bits supplémentaires aux bits
devant étre transmis dans le but d’ajouter de la redondance qui sera exploitée lors du
décodage pour réduire les erreurs de transmission. Ceci aurait pour effet de réduire le
taux de signalisation. Afin de conserver le taux de signalisation original, on peut utiliser
un ordre de modulation supérieur, c'est-3-dire en augmentant le nombre d'états possibles
[2]. La modulation codée en treillis améliore ainsi la fiabilité des systémes de

transmission numériques sans pour autant augmenter la puissance de transmission ou la

largeur de bande requise.
3.5.2 Concept de base de la modulation codée en treillis

La modulation codée en treillis repose sur trois concepts de base. Ces trois
concepts sont expliqués plus en détail aux trois prochaines sections. Ces concepts sont

[13]):

L. expansion de la constellation des signaux;

=3

introduction d’interdépendance (redondance) entre les signaux; et

3. subdivisions successives de la constellation.

37



3.5.3 Expansion de la constellation des signaux

Un des principes de base de la modulation codée en treillis est délargir la
dimension de la constellation des signaux. Bien que les points d'une constellation
d’ordre supérieur soient plus rapprochés, il suffit de réduire le nombre de séquences
possibles pouvant €tre transmises afin d’obtenir des séquences moins compacles
augmentant ainsi la distance entre elles. On obtient une distance libre minimale, .
entre deux séquences qui est plus grande que la distance minimale, d,;,. entre les signaux
de la constellation initiale. Ces deux paramatres, diipre €t dmin, Sont utilisés afin de définir
le facteur de gain en distance. Lorsque 1’on insére la constellation initizle dans une
constellation plus grande, afin d’éviter Ia réduction du taux de signalisation, ceci implique
que [’énergie moyenae devant &tre fournie lors de la transmission passe d*une valeur E' 3
une nouvelle valeur E. Ici E’ et E correspondent A I'énergiec moyenne de transmission
pour les signaux non codés et codés respectivement. Le gain asymptotique de codage, ¥,
tient compte du facteur de gain en distance entre djpre €t duiy ainsi que de la perte

d’énergie. Le gain asymptotique de codage est donné par [13]:

o /f g (3.24)

3.5.4 Introduction d’interdépendance entre les signaux

Il y a, principalement, deux représentations d'encodeurs TCM, soit celle
d’Ungerboeck [15,16] et celle de Calderbank et Mazo [18]. La premidre représente la
partie introduisant de la mémoire, dans le procédé d’encodage, comme étant un encodeur
convolutif. La seconde établie des liens analytiques entre les symboles 3 I'entrée de

. I'encodeur et les symboles encodés de la scrtie de celui-ci. Tout au long de ce mémoire
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c’est la premiére représentation, soit celle d'Ungerbocck, qui sera utilisée. La figure 3.9

représente le concept général d’un tel encodeur.

Mémoire choix d'une
G, consteilation

choix d'un signal | x
dans la S
_constellation

Figure 3.9 Concept général d’'un encodeur TCM.

:‘?.;.‘_\_ Comme on peut le voir i la figure 3.9, le signal qui sera transmis ne dépend plus
seulement de l'information numérique présente A l'entrée du modulateur, a,, mais i}
dépend aussi d'un nombre donné de symboles précédents, L. C'est ce qui introduit de la
redondance dans le processus de modulation. Les données précédentes, (an.;, @n.r),
seront ici appelées G,. Selon la valeur de G, que ’on appellera état de I’encodeur, une
sous-constellation sera choisie et la valeur du symbole présent, a,, permettra de choisir un
signal parmi la sous-constellation choisie. L'utilisation dun treillis facilite la
représentation de la modulation codée. La structure du treillis est déterminée par G, et a,.
Il y aura autant de noeﬁd's dans le treillis qu'il y a de valeurs possibles pour o, et de
chague noeud émanera autant de branches qu'il y a de valeurs possibles de a,. Selon que

_ay représente un ou plusieurs bits il y aura absence ou présence de transitions parall2les
dans le treillis. Les transitions paralleles surviennent lorsque deux branches différentes
relient une méme paire de noeuds. La figure 3.10 représente des treilli; A quatre états

avec et sans transitions paralltles.
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a) ‘ b)

Figure 3.10 Treillis 4 quatre états pour le TCM 8PSK.
a) TCM avec transitions paralléles
b) TCM avec transitions distinctes

3.5.5 Partitions successives

C’est dans le but d'obtenir un treillis offrant une distance libre maximale,
qu’Ungerboeck proposa une technique de subdivision successive de la constellation
initiale. A chaque subdivision, ou partitionnement, la distance minimale euclidienne
augmente [16]). Trois regles régissent ce processus de partitionnement, Ces trois régles,

connues comme étant les trois régles d'Ungerboeck, s'énoncent comme suit:

1. deux transitions paralléles doivent appartenir a méme partition_primaire ct

ont ainsi la distance euclidienne Ia plus grande;

2. deux transitions provenant (ou aboutissant) d'un (3 un) méme nocud
doivent appartenir au premier groupe de taille supérieure et ainsi recevoir -

la seconde plus grande distance euclidienne; et



3. tous les signaux doivent étre utilisés de fagon équiprobable.

La figure 3.11 représente le partitionnement d'une constellation 2 huit points, 8

PSK, sclon les trois régles énoncées ci-haut.

1
4 0
7 2

5
1 — ~
s 0
5 7

2/ 6\,
0

J 000

Figure 3.11 Partitions successives
3.5.6 Les codes d’Ungerboeck

‘Les codes d'Ungerboeck forment une famille importante de codes. Ceux-ci ont

comme principales propriétés:

1. la constellation d'origine est incluse dans une consteliation possédant deux
fois plus de points;

2. la partie intreduisant la redondance est constituée d'un encodeur convolutif
linéaire; et. -

3. tous les signaux sont équiprobables.

- La figure 3.12 donne Ia représentation d’un code d’Ungerboeck.
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m-m :
' B ___} choix d'un *
signal
m' cncodcm: el
—— convolutif : :
e de . v choix d'une
I rendement i VE constellation| -
R=m'/m'+1] ] !

Figure 3.12 Schéma bloc d’un code d’Ungerboeck.

A tous les intervalles de temps, i, I’encodeur convolutif 3 rendement R= m"/
m'+1, regoit m’ données et géndre m'+] bits encodés. Ce sonl ces bits codes qui
déterminent de quelle sous-constellation de signaux le signal 2 transmettre sera choisi.

Les m-m’ bits non-codés déterminent les transitions parall&les.
3.6 Codes utiiisés

Les codes considérés dans ce mémoire sont les codes TCM 4PSK (i.e. codes eﬁ
treillis & quatre phases distinctes) a 2, 4, 8 états et les codes TCM 8PSK (i.e. codes en
treillis & huit phases distinctes) a 4, 8, et 16 états. Parmi ces codes, seul le code TCM
8PSK 2 quatre éfats possede des transitions paralléles. Cette structure de treillis permet

d’obtenir les meilleurs résultats avec 8 phases et 4 états [13).
3.6.1 Modulation codée en treillis & rendement 1/2

Afin d'aider } choisir la meilleure structure du treillis d'un. code, on doit
considérer la longueur des séquences d’erreurs. Ces séquences forment des chemins 2

I'intérieur du treillis. On définit une séquence d'erreur comme étant une divergence entre

42



une séquence correcte et une séquence incorrecte [13]. La longueur, ou le nombre de
symboles devant Etre transmis avant que le chemin incorrect ne rejoigne le cI:lemin correct
sert & calculer la distance libre du code. Celle-ci correspond & la distance minimale sur
toutes les paires de chemins formant une séquence d'erreur donnée. Clest cette distance
libre ainsi que la distance euclidienne de la constellation non codée qui permettra

d’évaluer la performance de la modulation codée en treillis.

Pour un treillis 4 deux états on peut choisir une configuration de treillis avec ou
sans transitions paralleéles. Lorsque la configuration avec transitions paralléles est
choisie, le chemin le plus court, pour une séquence d’erreurs donnée, ert de 1. Ceci
implique que la valeur de la distance libre est limitée & la distance euclidienne existant
entre les deux signaux associés aux branches paralléles. onc, pour une constellation
possédant une énergie normaliséc unitaire, la distance libre, d7,_=4. Si, par contre, on
se sert d’un treillis sans transitions paralleles, tel que représenté A la figure 3.13, la plus

courte séquence d’erreurs devient:
d(0,2)*+d(0,1)*>4 - - (3.25)

od d(0,2), correspond au carré de la distance existant entre le signal O et le signal 2. Il est
donc préférable d'utiliser un treillis sans transitions paralléles car il offre une distance

libre plus grande.

- Figure 3.13 Treillis A deux états sans transitions parallgles.
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Le treillis de la figure 3.13 peut étre réalisé i Iaide d'un encodeur convolutit
linéaire & rendement 1/2 et possédant unc longueur de contrainte de 2. Le diagramme de

transition entre les &tats d'un tel encodeur est représenté i la figure 3.14 (voir [18]).

f'—)b

/
o 0,1

Figure 3.14 Diagramme de transition entre les états,

A partir du diagramme de transition entre les états on peut dériver le diagramme d’erreur.
Ce demnier est obtenu en retragant tous les chemins possibles divergants du chemin ne
contenant que des “0”, puis convergant i nouveau 'vefs ce dernier. Le nombre d'états
d’un diagramme d’erreur est équivalent A celui de I'encodeur convolutif lindaire de
I'encodeur TCM [13). Une borne d’erreur supérieure peut étre obtenue grice 3 la
fonction de transfert du diagramme d’erreur, T(D,I). Dans I'expression de la fonction de
transfert la puissance 2 laquelle est élevé le paramétre D correspond 2 Ia“distuncc de
Hamming entre la sortie de I'encodeur pour la séquence “0” et celle pour la séquence
incorrecte. La puissance 3 laquelle est élevée le paramétre [ correspond 2 lu distance de
Hamming existant entre les bits d entrées, du codeur, de la séquence correcte et celles de
la séquence incorecte [13]. La fonction du diagramme d’errcur correspondant au

diagramme de transition entre les états de la figure 3.14 est donnée par:
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dac I . ,
ac oixa=£D‘.b=;D et e==D* (3.26)

— 20 FA FA

T 1) =

l\)ll—o

en substituant les valeurs de a, b 2t ¢ dans 7fD,I) on obtient la fonction de transfert

sutvante:

1D°
T(D,I)= > 3.27
( ) -1 D (3.27)
I est possible d’obtenir une borne supérieur en utilisant I’inégalité suivante [13):
l 1 dlibre 2 a |
P < ;!-Eelfc(-i\[—N_ﬂ-Jexp(d,M 14 N,,)ﬁr(o,z)] rol. Dez (3.28)
ol Z correspond au paramgtre de Bhattacharyya [13] et est donné par:
Z =g mEbl4M (3.29)

ici m est le nombre de bits par symbole. On obtient une borne supérieure d’erreur donnée

par I'expression:

0Serfe(\3E, /N, )

S 2
E,
[l - exp( 2N, Il

Pour des valeurs de rapport signal-a-bruit, £, / N, élevées, le dénominateur tend

(3.30)

vers 1, et la borne inféricure est bonnée par:
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P, 2%@&;(,/3 E,J2N,) (3.31)

ct le gain asymptotique du TCM 4PSK par rapport au PSK non codé est de:

3
Y =1010gm;=l.76d3 (

ad
LN
tJ
—

La figure 3.15 illustre le treillis 3 quatre états choisi.

Figure 3.15 Treillis & quatre états.

La distance libre minimale d’un tel treillis est donnée par le chemin 2, 1, 2.

L’expression pour la distance libre est {13]:

. 2 ] ] l
die =d (6;2)° +d(0,1)* +4d(0,2)° =4+4(5}4= 10 (3.33)

" La distance euclidienne au carré entre les deux signaux pour le BPSK étant de 4, on

obtient un gain de codage asymptotique de:
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10
Y= lOlOgm(I‘]= 398 4B (3.34)
7/

Le treillis & huit €tats choisi est illustré a la figure 3.16. La séquence d’erreurs

donnant la distance libre la plus petite est donnée par le chemin 2, 1, 1, 0, 2 [13].

Figure 3.16 Treillis a 8 états.

L’expression de la distance minimum 2st donnée par:

) ' 1
dﬁbm(2,1,1,0,2)=8+8(5]= 12 (3.35)
Le gain de codage asymptotique par rapport au PSK non codé est donné par:

12
Y =10log,, T =477 dB (3.36)

3.6.2 Modulation codée en treillis & rendement 2/3
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II'y a deux fagons de représenter un treillis 3 quatre états selon que I'on désire
avoir, ou non, des transitions paralléles. La figure 3.17 représente 1a structure des deux

treillis possibles.

0426

1537

4062

5173

Figure 3.17 TCM a ~ndement 2/3 3 quatre états.

Tel que I’a fait remarquer Ungerboeck [15], le treillis possédant des transitions
paralleles est préférable dans ce cas ci, car tous les chemins possédant une longueur
suprieure & | ont une distance supérieure 3 4. La distance libre est donc égale 3 4.

Le gain de codage asymptotique offert par ce treillis est donné par:
‘ 4
Y =10log,, 5= 3014B (3.37)
Le treillis 2 huit états offrant Ia plus grande distance libre est représenté 2 Ia figure

3.18 et ne posséde pas de transitions paralléles. La séquence d’erreurs offrant la plus
petite distance libre est donnée par le chemin 6, 7, 6 [13]. ' |
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Figure 3.18 Treillis a huit états pour TCM 8PSK.

L’expression pour la distance libre est donnée par:

diyre = 6—+2=4586 (3.38)
et le gain asymptotique est de:
62 |
Y =10log,, —-2£ =360dB (3.39)

1l est plus facile de réprésenter le treillis & 16 états & I'aide d’une matrice de
transition d’états ot les rangées correspondent aux états initiaux et les colonnes aux états

finaux. La matrice de transition d’€tats pour un treillis A seize états est donnée par:
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1 fo 42 6
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. 1,
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T=la. 0, 6 2
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©, 4 2. 6
(I, 5
6 2. 4 0)
(7. 3. 5 D
(2, 6 0, 4)
i (3, 7,

)

b

)

]

(3.40)

La séquence d’erreurs donnant la distance libre la plus petite est donnée por le

chemin 6, 1, 7, 2. L’expression pour la distance libre est donnée par:

]

Ao (6,1,7,2)=8-22=517

Le gain de codage asymptotique, est alors:

8-22
2

y =10log,, =4126 dB
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3.7 Décodage a I'aide de I'algorithme de Viterbi
La performance d’une technique d’encodage dépend grandement de la technigue
dc décodage utilisée. Parmi les méthodes de décodage utilisées on retrouve entre autres

le décedage séquentiel et le décodage i I"aide de I'algorithme de Viterbi.

Le décodage séquentiel est surtout utilisé pour des codes possédant une grande
longueur de contrainte (m > 10) alors que le décodage a I’aide de 'algorithme de Viterbi
est utilisé pour de petite longueur de contrainte (m < 10). Cette derniére méthode de
décodage est trés populaire en raison de sa simplicité de réalisation et de sa performance.
Cette performance est en partie attribuée au fait que le décodeur de Viterbi peut étre
implémenté sans quantification des symboles regus offrant donc un gain de 2 dB pour les

canaux  bruit additifs, et un gain encore plus élevé pour les canaux avec affaiblissements

{3].

L’algorithme de Viterbi permet de déterminer le chemin 2 travers le treillis offrant
la plus petite distance (métrique) avec la séquence regue. Cet algorithme se divise en

trois étapes [19,20], soit:

1, départ au temps j=m, calcul de la distance entre chaque état.
Emmagasiner le chemin et la métrique de branche correspondante pour

chaque état;

2, incrémenter I'indice de temps, j de 1. Calculer & nouveaux les métriques
de branches de tous les états en additionnant les métriques de branche. aux
métriques des chemins survivants en mémoire au moment j-J. Pour

- chaque état, emmagasiner le chemin offrant la plus petite distance
(survivant) et sa métrique cumimulative, éliminer les chemins offrant des

distances plus grandes;
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3. s1j < T+ m, (ob T}, est la fenétre de temps sur laquelle on détermine les
chemins survivants) répéter I'étape 2, sinon effectuer une décision quant 3

la séquence regue.
A titre d’exemple, si pour une séquence de bits correspondant i:
[0,1,1,0,0] (3.43)
on obtient une séquence de bits enccdés de:
[00, 11, 10, 10, 11] (3.44)

un décodeur utilisant ’algorithme de Viterbi, et recevant une séquence de symbole

donnée par:
[00,11, 11, 10, 11] (3.45)

Le cheinin survivant, c’est-3-dire celui qui posséde la plus petite métrique curaulative, est
illustré 2 la figure 3.19. Le chemin représente une séquence de T}, -n bits encodés ol le

bit en erreur est souligné:

00 o 00 00 00 00 _ 00

01

10

11

Figure 3.19 Chemin survivant.

La séquence décodée est la suivante:
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[0,1,1,0,0] (3.46)

correspondant 4 la séquence initiale .

Idéalement, le chemin survivant serait déterminé apres que toute la séquence de
donnée ait été transmise. Ceci impliquerait des délais plus ou moins long, dépendant de la
longueur de la séquence & transmettre, et requerrait beaucoup d’espace mémoire car il
faudrait emmagasiner les chemins survivants pour tous les états jusqu’a ce que la séquence
soit regue complétement. Lors du processus de simulation pour des rapports de signal-a-
bruit élevé, I'espace mémoire disponible ne serait pas assez suffisant. La fagon de remédier
A ce probléme est d'effectuer des décisions a tous les Ty, Ol Tpri, représente la longueur de
la fenétre de temps sur laquelle on effectue une décision(ie. longueur minimale de
troncature). Dans une analyse effectuée par Forney [20], il est établi que pour des canaux

affectés par du bruit gaussien additif:
T, =58-m (347)

ol m correspond au nombre de cases mémoire que posséde l'encodeur. Lorsque des
décisions successives sont effectuées A tous les T, l'erreur associée au processus de
troncature est négligeable [20). Lorsque des canaux avec affaiblissement sont utilisés,

diverses longueurs de sous-séquences seront utilisées.
A titre d’exemple pour un encodeur possédant 2 cases mémoire, T, Serait de:

T,

min

=58-2=116T, (3.48)

Pour des raisons pratiques dans I'implémentation de 1’algorithme de décodage, on fixe T,
d 16T;. Clest-d-dire que lorsque 16 symboles auront été transmis, recus et décodés i l'aide

de l'algorithme de Viterbi, une décision sera prise quant au 16 symboles regus. Ce
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processus recommence alors de nouveau jusqu'a ce que 'on ait complété la détection de

tous les symboles regus.

3.8 Entrelacement

Une des méthodes utilisées afin d’améliorer la performance d’un code utilisé pour
un canal ol les erreurs tendent a étre regroupées, comme ¢’est typiquement e cas avec les
canaux avec affaiblissements, consiste & permuter ’ordre des bits i la sortie de ’encodeur
avant leur transmission dans le canal, ei d’effectuer le processus de permutation inverse
avant le décodage. Ce procédé déterministe porte le nom d’entrelacement.
L’entrelacement des données permet de répartir de fagon plus uniforme les crreurs
I’entrée du décodeur. Les deux types d’entrelaceurs utilisés le plus fréquemment sont: les

entrelaceurs en bloc et les entrelaceurs convolutifs.

La figure 3.20 représente un entrelaceur en bloc. Pour ce type d’entrelaceur, les
symboles encodés sont emmagasinés dans une matrice de dimensions / par n ol chacune
des / rangées est un symbole codé A transmettre. Lorsque la matrice est remplie, la
transmission s’effectue colonne par colonne; ¢’est-d-dire ! bits encodés sont transmis.
Lorsque toutes les colonnes de la matrice ont été transmises, le processus recommence.
Au récepteur, le processus inverse est effectué afin de reconstituer les symboles encodés,
et ceci avant d’effectuer le décodage. Le processus d’entrelacement implique que si le
temps entre deux groupes d’erreurs est plus grand que ‘In - 77 et que la durée de
I’affaiblissement est plus petite que / il y aura au plus une erreur par symbole recu. Bien
que simple 2 impléfnenter, I’entrelacement en bloc augmente I'espace mémoire requis.
Un au'ire probleme de I’entrelacement est le délai systématique inhérent au remplissage de
la matrice d’entrelacement. L’augmentation totale de ’espace mémoire requis ainsi que

le délai d’entrelacement sont tous les deux proportionnels & *21 - n".
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Figure 3.20 Entrelaceur en bloc.

D’autre part, ’entrelaceur convolutif réduit de moitié le délai ainsi que I’espace
mémoire requis. Le principe de fonctionnement de cet entrelaceur est similaire 2 un
multiplexeur temporel. La figure 3.21 représente un schéma bloc d’un entrelaceur
convolutif. Les bits sont emmagasinés dans une série de registres A décalage linéaire de
longueur croissante. A mesure que de nouveaux bits d’information arrivent,
I'interrupteur change de registres et le nouveau bit est emmagasiné dans le registre alors

que le plus ancien se retrouve i la sortie. Les interrupteurs de sortie et d’entrée oprent

de fagon synchrone.
—{ %]
2T,
Bits : 3T
enc vers

*  modulateur

— {7 —

Figure 3.21 Entrelaceur convolutif.
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3.9 La modulation codée en treillis a travers un canal avec affaiblissements

Les canaux radio-mobiles sont limités en fréquence et en puissance. La limitation
en fréquence proviennent du désir d’accommoder le plus grand nombre d’usagers alors
que la restriction en puissance provient de la faible puissance de radiation des antennes
des terminaux mobiles. 1l semblerait donc que la modulation codée en treillis puisse
rencontrer les exigences imposées aux caraux radio-mobiles car elle ne requiert ni
‘augmentation de puissance ni augmentation de largeur de bande. Les canaux radio-
mobiles sont entachés de bruit, d’effet Doppler (proportionnel 2 la vitesse du véhicule),
d’affaiblissements multivoies et de I'effet de masquage. Selon [13], I'effet de masquage
pourrait constituer la pire des détériorations car, afin d’obtenir une performance
acceptable, il faut un systéme pouvant combattre les affaiblissements de courte durée et se
remettre rapidement des affaiblissements de longue durée. Les codes d'Ungerboeck sont
optimisés pour des canaux 2 bruit additif gaussien. Un code optimal pour un canal 2 bruit
gaussien est sous-optimal pour un canal avec affaiblissement. C’est pour cette raison que
nombre de recherches sont présentement en cours afin d’optimiser la modulation codée
en treillis pour des canaux avec affaiblissements. Parmi les techniques présenté dans [13]".
ont retrouve la modulation codée en treillis utilisant des constellations assymétriques, la
modulation codée en treillis multidimentionnelle ainsi que la modulation codée en treillis

multiple.

La figure 3.22 représente, sous forme discréte, le concept de base utilisé pour la

transmission de signaux codés a travers un canal avec affaiblissements.
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» Vi

Figure 3.22 Canal avec affaiblissement d’amplitude.

oll x; correspond au k™™ échantillon du signal modulé, o correspond au facteur
d’atténuation causé par les affaiblissements, et n; représente le bruit additif gaussien.

L’expression pour y; est donc donnée par:
Ve =0l X, +n; ' (3.49)

Rappelons ici que comme dans [13], on suppose que les effets d’affaiblissement
sur la phase du signal sont compensés, car on connait la phase de la porteuse cohérente
ayant servi & moduler le signal. En pratique, il faut un circuit de récupération de porteuse

avec une boucle d’accrochage.

La figure 3.23 représente un schéma bloc du systéme de communication utilisé

pour la modulation codée en treillis.
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———+  encodeur » entrelaceur l,m; modulateur |
non codés I el
L canal )
" filtre
Bits l passe-bande

+—— décodeur démodulateur

décodés

A
-

désentrelaceur

Figure 3.23 TCM i travers un canal avec affaiblissement.

Pour ce systeme, la dimension de PPentrelaceur est finie et le décodeur ne dispose

pas d’information sur I’état du canal.

3.10 Conclusion

Dans ce chapitre, on a présenté les principes de basc de la modulation par
déplacement de phase et de la modulation codée en treillis. Les techniques de modulation
par déplacement de phase sont catégorisées comme étant soit efficace en’ puissance
(BPSK et QPSK) ou spectralement efficace (8PSK). La modulation codée en treillis,
combinant les principes de modulation et d'encodage, permet d'obtenir des gains
d’encodage, par rapport A la modulation non-codée, variant selon la structure du treillis
choisie (i.e. npmbre d'états du treillis). L’algorithme de Viterbi est utilisé afin de décoder
les symboles fégus. Lorsque les symboles codés sont transmis 3 tranvers des canaux avec
affaiblissements, un entrelaceur en bloc est utilisé. L’entrelaceur devient nécessaire, pour
les canaux avec affaiblissements, afin de répartir plus uniformément les erreurs qui -
surviennent lors d’affaiblissement profond. Les canaux avec affaiblissement en bande Ka
possédent un taux de passage par un niveau de référence (“LCR") plus élevé que ceux en

"bande L mais, par contre, iIs possédent des durées moyennes d’affaiblissements profonds
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plus courts. On peut donc s”attendre que pour des dimensions semblables d’entrelaceurs
¢« de décodeurs les systemes opérant en bande L subiront une dégradation de performance

plus marquée que ceux opérant en bande Ka.
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Chapitre 4

Description du systeme de communication

4.1 Introduction

Nous avons décrit au chapitre précédant quelques techniques possibles d'encodage
et de modulation pouvant étre utilisées afin d'encoder et de transmetire une séquence de
donndes sur un canal. La performance de ces techniques se mesure en général A I'aide de la

probabilité d'erreur en fonction du rapport signal-a-bruit.

La description des systémes de communication en bande de base pour I'émetteur et
le récepteur est donnée dans ce chapitre. Les méthodes utilisées afin de mesurer la

puissance du signal ainsi que celle du bruit sont décrites également.

4.2 Description du systéme de communication

Le schéma bloc du systéme de communication est donné A la figure 4. 1.

thgeulnlcmlde IF Canal avec affaiblissement Filtre
PRBSHI ™ ModeteFcs-10cs70 | ¥ | Passe-bande
signal MPSK signal MPSK IF
- Unité Cenfrale de Traitement Démodulateur
2:::::::" Y irtearaltatoive de doudes on | dephasecom
Carts acquisition de doonées | Plexe(MPSK)
|
i
Donnfes et contrile Données et contrdle

Figure 4.1 Systéme de communication,



Le systéme est constitué d'un ordinateur générant les données et les encodant selon
lc code choisi. Les donnces ainsi générées et codées sont envoyées a l'aide d'une carte
d'acquisition de données (carte “National Instrumment Lab PC Plus”™) vers un d-istributeur de
données. Ce dernier a pour role de convertir les mots de huit bits envoyés en deux trains de
données paralléles formant ainsi un canal de données en phase, /, et en quadrature, 0. Le
distributeur de données ajuste aussi les niveaux de tension, qui jusque la étaient binaires, en
niveaux bipolaires acceptables pour le modulateur (i.e., +/- 200 mV). Le distributeur de
données ajuste aussi I'impédance de sortie du distributeur de données afin qu'il corresponde

a l'impédance d'entrée du modulateur qui est de 50 .

Le modulateur recevant les trains de données en phase et en quadrature, module ces
derniers A l'aide d'une porteuse fixée & 70 MHz produite par un générateur de signal
(générateur de signal Marconi 2019). Au signal modulé est ajouté du bruit blanc i l'aide
d'un coupleur (Mini Circuit ZSC2-1). Le bruit blanc est généré i l'aide d'un générateur de
bruit blanc ("IF Noise Source”, modele 3002). Ce demier opére sur la bande de {réquences
allant de 5 MHz & 100 MHz, c'est-a-dire sur une largeur de bande de 95 MHz [23]. Le signal
compos€, signal plus bruit, est atténué:""ﬁn de correspondre aux spécifications de: puissance
d'entrée du simulateur qui est de -50 4Bm nominal [9]. Le signal atténué passe 3 travers ie
simulateur de canal avec affaiblissements ol les différents parameétres seront choisis afin de
simuler soit un canal de Rayleigh, soit un canal de Rice ou un canal de Loo. A la sortie du
canal, le signal sera amplifié puis filtré A ’aide d’un filtre passe bande possédant une
fréquence centrale de 70 MHz, puis envoy€ au démodulateur. Le démodulateur fournit 3 ses
sorties les vileurs correspondant aux différences de phase, pour la composante en phase et
en quadrature, existant entre la porteuse non modulée et le signal regu. Ces valeurs seront
récupérées 3 l'aide de la carte d'acquisition de données puis emmagasinées en mémoire.
Lorsque les données sont récupérées et décodées, les séquences de données transmises et

récupérées sont alors comparées avec les séquences transmises afin de déterminer le nombre

de bits en erreur par rapport au nombre de bits transmis (i.e. simulation Monte Carlo).
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4.2.1 Géneration des données

Les données sont générées & l'aide de la fonction "Uniform” fournic par le logicicl
LabWindows.  Cette fonction fournit un nombre spécifié de chiffres distribuds
uniformément entre O et 1. Lorsque ces nombres sont plus petits ou égaux 3 0.5, on géndre
un “0" et s'ils sont superieurs 4 0.5, on produit le symbole “1”. Cette séquence de 0™ et de
“1” est emmagasinée dans un vecteur qui sera, 3 son tour, transformé en mots de huit bits,

ou octets, avant d'étre envoyés au distributeur de données.

Lorsque le processus de simulation débute, les octets générés sont acheminés vers
les deux ports de données numériques pour la modulation de phase quaternaire, ou les trois
ports de données numériques pour la modulation de phase 2 huit états. Chaque port est
configuré a huit bits.

Afin d'assurer un débit de données constant, un compteur situé 3 méme la carte
d‘acquxsmon de données est utilisé€ et configuré afin d’opérer en mode de programmation 1
(i.e. Ia sortie c." compteur devient basse pour un coup d’horloge aprds un nombre spécifié
de transitions ascendantes du signal d’horloge). Les figures 4.2 a) et b) montrent le

fonctionnement du compteur ainsi que les transitions d'états 3 la sortie du compteur.

Compteur
+5 ‘
|_'______. "gate"
sortie
——  Horloge-
— | horloge UL LN
76 54321 76 54321
Sortie du compteur 1 5 B
a) {0-8) b)

Figure 4.2 a) Compteur; b) transitions  la sortic du compteur
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La sortic du compteur 1 est dirigée vers le distributeur de données permettant ainsi
de synchroniser le processus d’envoi des données de F'ordinateur avec celui des registres 2
décalage du distributeur de données. Le principe de fonctionnement de ce dernier est

expliqué a la section 4.3.
4.2.2 Distributeur de données

Le distributeur de données a comme rdle la conversion des mots de huit bits
paralléles en flots paralléles de deux bits, possédant des niveaux de tension bipolaires pour
la modulation de phase quaternaire et des niveaux de tension de +/~- 200 mV et 0 V pour la
modulation de phase & huit états. L’ajustement d’impédance entre le modulateur et le
distributeur de donnée, soit 50 £, se fait A I’aide d’'un amplificateur en configuration

d’émetteur suiveur,

Pour le cas quaternaire, les deux mots envoyés par la carte d'acquisition de données
sont emmagasinés dans deux registres 3 décalage. Lorsqu'il y a une transition descendante 2
la sortie du compteur 1, les deux mots sont simultanément emmagasinés dans les registres 2
décalage et sont décalés & chaque transition ascendante de I'horloge fournissant ainci 2 flots
de bits paralleles. Les sorties des registres  décalage sont acheminées vers un convertisseur
de tension. Lorsqu'un “1” logique est appliqué a l'entrée, un niveau de + 0.2 V est obtenu 2
la sortie alors qu'un “0” logique donne une tension de - 0.2 V. Un diagramme détaillé du
circuit de dis&ibution de données est présenté A 'annexe A de ce mémoire. La figure 4.3
illustre le schéma bloc du circuit de distribution de données pour la modulation par
déplacement de phase & quatre états.

Pour la modulation de phase 3 huit états, les 3 octets sont acheminés vers trois
registres & décalages. L'emmagasinage ainsi que le décalage des données s'effectuent de
fagon similaire au cas quaternaire. Les trois sorties des registres A décalage sont branchées

aux signaux de commandes de deux multiplexeurs analogiques (MC 14051B) possédant &
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leurs entrées les combinaisons de tensions requises (+/- 200 mV et 0 V) afin de représenter

les symboles 8-aires sortant des registres de décalage. La figure 4.4 montre le schéma bloc

du distributeur de données réalisé pour la modulation par déplacement de phase A huit états.

Un diagramme plus détaillé est également donné 4 I'annexe C.

horloge
donnges - ‘l
| registre d
décalage
complewr M amplificateur
+«—— deligne
vers EXTTRIG
——J  registred
données décalage
horloge

convertisseur adapteur
de tension d'impédance y
. Q
convertisseur adapteur .
de tension d'impédance

Figure 4.3 Distributeur de données pour la modulation QPSK.

% muitiplexenr

3

J, horloge
données | Btred
| décalage
sortie du compteur ; bhorloge
p— 4
amplificatenr N registre &
deligne —_— décalage
données horloge
—1 registre 4
vers EXTTRIG dounées | décalage

analogique

adaptenr
d'lmpédance

L.

Figure 4.4 Distributeur de données pour la modulation 8PSK.



Afin de limiter le courant 3 +/- 40 mA et d'obtenir une impédance de sortie de 50 Q,
un amplificateur en configuration d’émetteur suiveur est utilisé pour les données

correspondant au canal / et Q, et ceci, pour les deux types de modulation.

4.2.3 Modulateur de phase complexe

Les sorties I et Q, dont les niveaux de tension correspondent 3 +/- 0.2 V, ou +/- 0.2 V
et 0 V, sont acheminées au mo&u]ateur de phase complexe fournissant ainsi les quatre, ou
huit, combinaisons de niveaux de tension possibles. Lorsque modulés en quadrature, a
l'aide d'une porteuse de 70 MHz, ces quatre, ou huit combinaisons de niveaux de tension
correspondent aux signaux possibles pouvant étre transmis et sont déphasés de 90°, ou 43°,
les uns par rapport aux autres. La figure 4.5 représente le modulateur de phase. Un
diagramme plus détaillé du modulateur de phase complexe se trouve 2 I'annexe A.

——» mélangeur

gf;hhas"“" coupleur >

e 5 mélangenr

Figure 4.5 Schéma bloc du modulateur de phase complexe.

4.3 Canal

Tel que décrit au chapitre 2, le simulateur de canal utilis€ est un simulateur matériel.
Les paramétres de celui-ci peuvent &tre déterminés par l'utilisateur afin de simuler trois
types de canaux soient: Rayleigh, Rice et Loo. Les largeurs de bande des processus

d'affuiblissement peuvent étre choisies A l'aide de I'ordinateur dédié servant 2 contrler le
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simulateur. Le facteur K ou X", selon le canal choisi, peut étre choisi avec des valeurs entre -

3 dB et 7 dB par incrément de | dB.

Les niveaux d'entrée et de sortie du simulateur sont de -30 dBm. Ceci implique
donc qua la sortie du modulateur le signal devra étre auénuc alors qu'a la sortie du
simulateur il devra &tre amplifi€ avant étre acheminé au démodulateur. A titre d'exeniple,
la figure 4.6 représente la sortie du simulateur lorsqu'une porteuse non modulée est affectée
par un canal avec affaiblissements lognormaux pour K'=7 dB tels qu'observé 2

I'oscilloscope.

VAVAVAVYAVAVAVATAYAVANAVAY,

r\.f\ rLf\ - A.J\ﬂ[

TVVVY YV TV VT (U

< 180 psec/div § 0.2 V/div
Figure 4.6 Porteuse non-modulée affectée par un canal de Loo.

4.4 Démodulateur

La figure 4.7 rcprésente un schéma bloc du circuit de démodulation. Le signal regu
est divisé en deux; une partie est acheminée a la branche correspondant au signal en phase
alors que I"autre rartic est acheminée vers la branche correspondant au signal en quadrature.
La porteuse cohérente utilisée afin de démoduler le signal regu est la méme que celle pour la

modulation, représentant ainsi le cas idéal.



mélangeur filtre | versleport
L passe-bas analogique
signal o coupleor déphaseur porteuse
rega 0/80 cohérente
filtre
mélangenr » vers le port
& passebas [T apalogique

Figure 4.7 Schéma bloc du démodulateur de phase complexe.

Le signal récupéréré aux sorties des mélangeurs comprend une composante
proportionnelle 2 la différence de phase existant entre la porteuse cohérente et le signal requ
ainsi qu’une composante hautes fréquences. Afin d’éliminer complétement la composante
hautes fréquences deux filtres passe-bas sont utilisés (i.e. un filtre de Butterworth du
quatriéme ordre ainsi qu’un filtre Chebychev avec ondulation de 0.1 dB). La figure 4.10
représente le signal avant et apres le filtrage passe-bas lorsqu’une séquence de “0” et de “1”

est envoyée,

-

.a.-t-"wr-u-‘j.-rh—lw

< 0.7 msec/div § 0.2 V/div

Figure 4.8 Filtrage du signal démodulé.
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Afin d’effectuer I'acquisition des données au centre des diagrammes d’ocil, le signal
d’horloge est aussi échantillonné. Les séquences d'échantillonnage se  font
séquentiellement, c’est-3-dire que pour une séquence d’échantillonnage donné::. les canaux
en phase puis en quadrature et enfin le signal d’horloge sont échantillonnés. La vitesse
d’échantillonnage maximale de la carte d’acquisition de données est de 83 300 échantillons
a la seconde. Ce faisant, on indique au programme le temps estimé entre deux transitions

ascendantes du signal horloge et on permet au programme de sélectionner les échantillons

au centre du diagramme d’oeil.

4.4.1 Récupération des données

Lorsque la sortie du compteur est acheminée vers le distributeur de données, celle-ci
passe par un amplificateur de ligne, Cet amplificateur fourni A ses sorties une version
inversée et non inversée du signal d’entrée. La sortie non inversée est branchée aux
registres 2 décalage alors que la sortie inversée est branchée 2 une entrée (I’entrée
EXTTRIG) de la carte d’acquisition de données. Lorsqu’une transition ascendante est
appliquée a I'entrée EXTTRIG, le processus d’acquisition de données des ports analogiques
est enclenché. L’acquisition se poursuit jusqu’a ce que le nombre désiré d’échantilions soit

obtenu.

4.4.2 Traitement des données

Les données ainsi récupérées sont ensuite transformées en deux grands vecteurs
colonnes, soit un correspondant au signal en phase et un second correspondant au signai en
cjuadramm. Si un entrelaceur est utilisé aprés l'encodeur,' un désentrelaceur est alors utilisé
avant d'étre décodé.

4.4.3 Algorithme de décodage de Viterbi

Lors du décodage, les données en phase et en quadrature récupérées sont utilisées

afin de calculer les métriques curnulatives du treillis de Viterbi et déterminer le chemin
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survivant. Lorsque le chemin survivant est déterminé, les symboles décodés comrespondant
sont emmagasinés dans un vecteur. Ce dernier est par la suite comparé ~vec le vecteur des

données générées non-cedées.

4.5 Intervalle de confiance

La méthode utilisée afin d’effectuer les simulations est celle de Monte Carlo. Selon
cette méthode, un certain nombre de symboles d’information sont générés, encodés,
transmis dans le canal, récupérés, décodés et comparés avec la séquence de données
originales. Ce processus se poursuit jusqu’a ce qu'un nombre prédéterminé d’erreurs soient
détectées. La méthode de simulation de Monte Carlo consiste en une série d'essais de
Bernouilli o le nombre de succeés comptés, représente ici le nombre demreurs de
transmission dans le canal mobile/satellite. Les intervalles de confiance pour ce type de
simulation peuvent étre déterminés par I'une des trois méthodes suivantes, & savoir la
méthode de distribution normale, la méthode d’approximation de Poisson et la méthode

d’approximation normale [21].

La méthode de Monte Carlo est un des rares cas ot I'on peut obtenir une estimation
de la distribution de la probabilité d’erreur. Pour un nombre de symboles donné, N, le
produit du nombre d’erreurs, n, et de la probabilité¢ d’erreur estimée, p’, posséde une
distribution binomiale {21]. On peut ainsi obtenir une expression pour les intervalles de
confiance & I'aide de la distribution cumulative beta [21]. Cette approximation est
rigoureuse mais présente deux inconvénients. Le premier inconvénient est que les
¢quations nécessaires au calcul des intervalles de confiance doivent étre résolues de manidre
itérative. De plus, les tables statistiques disponibles pour les distributions cumulatives

binomiales n’existent que pour un nombre restreint de paramatres [21].

imNp=2 ol A>0 @.1)
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Sous cette condition, la distribution binomiale peut étre remplacée par une distribution de

Poisson, ce qui conduit aux deux équations suivantes: >
S o, Ao
e h—t=— (4.2)
k=0 k - 2
g A o
et @.3)
o k! 2

qui doivent étre résolues pour A; A2, Les valeurs de A, et A permettent de déterminer
I’intervalle de confiance (A/N, A2/N) avec le niveau de confiance égal A 1-0.{(od 0 S < 1).

Les tables de distribution de Poisson permettent ainsi d’évaluer les intervalles de confiance.

La distribution binomiale peut aussi étre approximée par une distribution normale
{21]. L’approximation normale nous permet de poser qu'un taux d'erreu: estimé, p',
lorsque n 2 100, posséde une distribution a peu prés normale [21]. Par exemple, !intervalle

de confiance & 95 %, pour un nombre » d'erreurs égal 3 100 est donné par:

p'=[08p',125p] @.4)

c'est-3-dire que pour une probabilité d'erreur estimée a p’, on a 95% des chances que la
probabilité d'erreur réelle appartienne 2 l'intervalle [0.8p°, 1.25p'].

La méthode d'approximation normale est plus simple 2 utiliser que I'approximation
de Poisson ou que la méthode de la distribution binomiale.[2l] et, de plus, se préte
facilement 2 la représentation graphique. Pour les cas od le canal introduit de la mémoire
ou lors de I'utilisation de la modulation codée en treillis la méme méthode d‘cstimalion
d’intervalle de confiance a €té utilisée bien que les erreurs ne puissent étre considérées, A ce

moment, comme étant indépendantes,
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4.5.1 Programme de simulation

Le programme principal utilisé afin d’effectuer les simulations a été écrit 3 I’aide du

logicicl LabWindows. Le programme pcsséde 10 parties principales soit :

e R T AT R I R

P—
e

initialisation;

génération des données;

encodage, lorsque désiré;

entrelacement;

envois et récupération simultané des données

désentrelacement;

décodage i I’aide de I’algorithme de Viterbi lorsque nécessaire;

filtrage des données lorsque plus d’un échantillon par symboles est utilisés;
comparaison entre le vecteur de données original et celui regu, ajustement du |
nombre d'erreurs s’il y a lieu; et

vérifier si le nombre d’erreurs maximum a été atteint; continuer si ce n’est

pas le cas, ou arréter si ¢’est le cas.

4.6 Evaluation du rapport signal-a-bruit

Le rapport signal-a-bruit par bit est défini comme étant le rapport entre I'énergie,

E\, affectée A la transmission d’un bit et la densité spectrale du bruit (N,). Par définition,

I’énergie est égale a I'intégrale de la puissance du signal sur sa durée. Pour évaluer

I’énergie d’un bit il faut mesurer la puissance du signal lorsqu’il n'y a pas de bruit. Par

exemple, pour un signal ayant un niveau de tension efficace (“RMS”) de 0.1 V, on obtient

une puissance constante (normalise a 1 Q) de 0.01 W. Pour un taux de signalisation R =

4.8 kbit/s, 1a durée d’un bit, T, est de 208.3 ps. L’énergie affectée A Ia transmission d’un

bit est alors égale &:

E,=001W-2083 ps=21x10"° joules (4.5)
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La puissance moyenne du bruit  la sortie du filtre de réception est mesurée lorsque seul
le bruit est présent. Pour un niveau de tension moyenne de bruit 4.5765 Viyy. la
puissance moyenne du bruit est de 20.81 W. Selon I'équation {(3.23) la ~valcur de Ia
densité spectrale monolatérale du bruit, N, est donnée par le rapport cntre la puissance
' moyenne du bruit et la largeur de bande équivalente du bruit (3 dB). La largeur de bande

a 3 dB du filtre de réception utilisé est de 40 MHz centrée 3 70 MHz. On obticnt donc:

2094 W

= =5235x 107 W/ Hz (4.6)
40x 10 Hz

0

soit: N,=-62.81 dBW/Hz. On obtient un rapport signal-a-bruit de E/N, égal i:
(&, I N,) 5=(E,) gy, —(Ny) gW/ Fe=—=5681dBW/ . —(—281dBW/ H)=GdB  (4.7)

4.7 Conclusion

Dans ce chapitre, on décrit les circuits de modulation, démodulation et de
distribution de données pour les modulations BPSK, QPSK et 8PSK. La configuration de
la carte d’acquisition de données pour le compteur, les ports analogiques et les ports
numériques est aussi donnée. L'interface entre la carte d’acquisition de données et le
distributeur de données est décrite afin de montrer comment se fait la synchronisation entre
P'ordinateur et les autres circuits. Le distributeur de données agit en tant que convertisseur
série/parallele et ajuste les niveaux de tension et d’'impédance des signaux afin qu’ils
correspondent aux spécifications du modulateur (i.e +/- 200 mV et 50 Q). Le distributeur de
données limite aussi le courant allant vers le modulateur & +/- 40 mA. Les signaux modulés
sont transmis 2 travers des canaux A bruit additif gaussien ainsi que des canaux avec
affaiblissements simulés  I’aide d’un simulateur de canal matériel. Avant d’étre démodulé,
le signal transmis passe dans un filtre passe-bande (i.e. filtre de réception) possédant une
fréquence centrale de 70 MHz et ayant unc largeur de bande A 3 dB de 40 MHz, Le signal
filtré est fourni au démodulateur qui le mélange avec une porteuse cohérente. Les sorties de

mélangeurs sont filtrées 4 I'aide de filtres passe-bas afin d’éliminer les coniposantes en
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haute-fréquence, ne laissant ainsi passer que les composanies proportionnelles aux
diftérences de phases entre les signaux en phase et en quadrature ct la porteuse cohérente.
La carie d’acquisition de données échantiilonne les sorties en phase et en quadrature du
démodulateur ainsi que le signal d’horloge. L'échantillonnage du sigual d’horioge nous
permet d’estimer le centre du diagramme d’oeil des signaux et permet ainsi de déterminer
les temps d’échantillonnage. Le processus d’échantillonnage se fait & un taux de 83 300
échantillons & la seconde. Les étapes principales du programme dc simulation sont
également énumérées. Le calcul des intervalles de confiance correspondant aux points

expérimentaux est expliqué également.



Chapitre 5
Présentation des résultats

5.1 Introduction

Dans le présent chapitre, on présente les performances obtenues pour de Iﬁ
modulation de phase non-codée et codée avec le simulateur matériel de propagation
multivoic. Les courbes de probabilités d’erreurs ont €té obtenues avec des modulateurs et
démodulateurs matéricls. La premigre partie du chapitre présente les résultats obtenus
pour des canaux avec bruit additif gaussien pour la modulation par déplacement de phase
binaire (BPSK), quaternaire (QPSK) et i huit phases (8PSK) ainsi que pour la modulation
codée en treillis & quatre états, TCM 4PSK, pour des encodeurs i deux, quatrs et huit
¢tats de méme que pour le TCM a huit états, TCM 8PSK, pour des encodeurs i quatre,

huit et seize états.

Pour la modulation codée TCM, I’algorithme de Viterbi est, elle, implémentée en -
logiciel sur 'ordinateur. La suite de ce chapitre présente les taux d’erreurs pour des
canaux avec affaiblissements de Rayleigh, Rice et avec affaiblissements lognormaux,

pour des fréquences de 1.5 GHz et 20 GHz et, ce, pour divers facteurs K et K.

5.2 Canaux avec bruit additif gaussien

5.2.1 Modulations BPSK et QPSK

La théorie prédit que la probabilité d’erreur par bit pour la modulation par
déplucemeﬁf de phase binaire (BPSK), et A quatre états (QPSK) est & peu prés la méme

[2,3], soit:
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—
B = Frone =Q[ 'L”] (5.1)

Le modulateur BPSK a été obtenu en n'utilisant qu’unc seule branche du
modulateur QPSK. La figure 5.1 représente la courbe théorique de probabilité d’errcur en
fonction du rapport signal-a-bruit, ainsi que les points expérimentaux obtenus pour les

modulations BPSK et QPSK.
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Figure 5.1 Probabilité d’erreur pour les modulations BPSK et QPSK.

Les intervalles de confiance pour les points obtenus sont de 95 % (100 erreurs).
Les valeurs expérimentales sont en accord avec la théorie bien que les courbes pratiques
soient décalées vers la droite. Par exemple pour une probabilité d’erreur de 107, les
valeurs expérimentales indiquent que le rapport signal-a-bruit requis est de 7.6 dB alors
que la valeur théorique esi de 6.6 dB. Cette différence de 1 dB entre la valeur théorique
et pratique peut étre expliquée, en partie, par les imprécisions de lecture. La précision de
lecture, pour une valeur de signal, sans bruit, de 0.1 Vgys , est ‘dc +/- 0.001 Vs, donc
I’expression pour la puissance du signal est de 0.01 W +/- 0.002 W. Cette marge d’erreur

se traduit en une différence de 1.76 dB entre les valeurs extrémes que peut prendre le
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signal. Cetie méme imprécision sur la lecture se manifeste dans 'estimation de la valeur
de la densité monolatérale du bruit gaussien, N,. L'estimation de la puissance du bruit
ainsi que de la valeur de la largeur de bande équivalente (4 3 dB), B,,, introduisent aussi
unc incertitude de 0.1 ¢B quant & la valeur de la densité monolatérale du bruit. Lors de
I’estimation du rapport signal-a-bruit on retrouve une incertitude de 1.86 dB. Le décalage
des points pratiques vers la droite peut donc €tre expliqué par les incertitudes de lecturs
inhérentes aux équipements de laboratoire utilisés afin d’évaluer le rapport signal-a-bruit.

Conformément 2 la théorie, les résultats obtenus indiquent qu’a toutes fins pratiques:

Foopsk = Toopsx (5.2)

5.2.3 La modulation par déplacement de phase 8PSK

La modulation par déplacement de phase 8PSK est classée parmi les types de
modulation efficace spectralement. On s’attend donc a ce que, pour une probabilité
d’erreur donnée, le rapport signal-a-bruit requis soit plus élevé que les modulations BPSK
et QPSK. On retrouve 2 la figure 5.2, la courbe théorique et les points expérimentaux

obtenus lors des simulations. La courbe théorique a été tracéc grice 3 la formule [3]:

P .
P =—— 53
" log, M ©:3)

ol M correspond au nombre de points dans la constellation choisie, soit 8, et P, est
associée A la probabilité d’erreur lors de la transmission d’un symbole. La probabilité

d’erreur par symbole est donnée par:

P = ZQ( ’% sin%} (5.4)
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Figure 5.2 Probabilité d’erreur pour la medulation 8PSK.

Les points obtenus lors des essais pour la modulation 8PSK semblent étre en
accord avec la théorie bien que ceux-ci sont décalés vers la droite. Si on se réfere ) une
valeur de probabilité d’erreur de 10 le décalage de la courbe est d’environ | dB, ce qui
est A lintérieur de la marge d’incertitude de lecture de 1.86 dB. Les intervalles de
confiance statistiques sont ici encore 3 95% pour tous les points expérimentaux. La
figure 5.3 montre les courbes théoriques et les points obtenus pour les modulations par
| déplacement de phase a deux, quatre et:'huit €tats. Les points expérimentaux pour les
modulations BPSK, QPSK et 8PSK possédent une tendance similaire i celle prévue par
la théorie. La table 5.1 présente une synthése des résultats obtenus pour les modulations
BPSK, QPSK et 8PSK pour un canal 3 bruit gaussien.
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Figure 5.3 Probabilité d’erreur pour les modulations BPSK, QPSK et 8PSK.

Table 5.1 Résultats obtenus pour les modulations BPSK, QPSK et 8PSK pour des

canaux & bruit gaussien.

Prob. BPSK BPSK QPSK QPSK 8PSK 8PSK
d’erreur théorique | pratique théorique | pratique théorique | pratique
107 6.8 dB 7.6db 6.8 dB 7.6dB 10dB 11dB

5.3 Modulation codée en treillis

La modulation codée en treillis offre, pour différentes structures d’encodeur, des

gains de codage asymptotiques différents par rapport & la modulation non codée

correspondante. La table 5.2 présente une comparaison des différents gains de codage

asymptotiques théoriques pour les codes utilisés. Les données théoriques ont été tirées de
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I"article d'Ungerboeck [17]. Tel que représenté dans la table 3.2, le gain de codage

asymptotique devrait augmenter 3 mesure gue le nombre d’états du treillis augmente.

Table 5.2 Caraciéristiques des différents codes TCM

Niveaux de | Nombre de Nombre di, pour | di,. pourla gain de
modulation | transitions d’états du modulation | modulation codage
entre les treillis non codée codée asymptotique

états YdB

4 1 2 4 6 1.76

4 1 4 4 10 3.98

4 1 8 4 12 4.77

8 2 4 2 2.586 3.01

8 1 8 2 4.586 3.60

8 1 16 2 5.172 4.13

5.3.1 La modulation codée TCM 4PSK a rendement de 1/2

La figure 5.4 représente les probabilité d’erreurs expérimentales obtenues lors des

simulations pour le TCM 4PSK 2 2 états. Celles-ci sont comparées avec la courbe

théorique et les résultats expérimentaux pour la modulation BPSK. La borne inféricure

du taux d’erreur de la modulation codée TCM 4PSK est calculée A I'aide de la formule

dérivée dans [17]:

a,z%e:fc(,/atz,,/w;)
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Figure 5.4 Probubilité d’erreur pour la modulation codée TCM 4PSK & 2 états et la
modulation BPSK.

Pour des rapports signal-3-bruit peu élevés, la modulation codée TCM 4PSK a 2
&tats semble donner des résultats comparables 2 ceux obtenus avec la modulation BPSK.
Cependant, & mesure que le rapport signal-3-bruit augmente, le TCM offre une meilleure
performance. Ici encore, les résultats expérimentaux sont décalés vers la droite. Pour une
valeur de probabilité d’erreur de 102 la performance de la modulation codée TCM 4PSK
3 2 &tats expérimentale est d’environ 1.0 dB meilleure que celle de la modulation BPSK
expérimentale. Cette valeur est prés de Ia valeur du gain asj{mptotique de 1.76 dB prévue
théoriquement. Par extrapolation on peut estimer que la différence de performance entre
le TCM 4PSK 2 deux &tats et la modulation BPSK se situe autour de la valeur du gain
asynptotique pré'{ue par la théorie, soit de 1.76 dB pour des rapports signal-3-bruit

élevés.

La figure 5.5 montre la borne inférieure de probabilité d’erreur pour la modulation

codée TCM 4PSK 1 2, 4 et 8 états ainsi que les points expérimentaux obtenus lors des
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simulations. Ces derniers sont comparés avec les résultats expérimentaux obtenus ct
théorique pour le BPSK. La borne inféricure pour la modulation codée TCM 4PSK i 4
états est dérivée dans [17] i U'aide de la fonction de transfert de I'cncodeur. L expressiop

utilisée pour le calcul de la borne d"erreur inférieure est donnée par:

P, 2% erfe(5E, 120,) (5.6)

et

La modulation codée TCM 4PSK 1 quatre états donne ici aussi des résultats
similaires au BPSK pour de faibles rapports signal-3-bruit mais posséde une meilleure
performance que la modulation BPSK pour des rapports signal-i-bruit élevés. Pour une
probabilité d’erreur de 102, le gain de codage entre le TCM 4PSK 2 4 ¢états et la
modulation BPSK est d’environ 3 dB. Par extrapolation on peut s’attendre  obtenir un
gain de codage s’approchant de la valeur du gain de codage asymptotique de 3.98 dB

prévue par la théorie.

Pour une valeur de prob%bilité d’erreur de 1072, le gain de codage pour le TCM
4PSK 2 8 états est de 3.5 dB. On peut s’attendre 2 ce que le gain de codage, pour des
valeurs de rapport signal-d-bruit élevés, tende vers la valeur du gain de codage
asymptotique, soit de 4.77 dB. Les codes choisis conduisent a de meilleures
performances que la modulation BPSK: 2 mesure que le nombre d’états augmente, la
performance s’améliore. Le tableau 5.3 montre les valeurs de rapport signal-d-bruit
requises pour une probabilité d’erreur de 1073, alors que le tableau 5.4 indique les gains de
codage, par rapport A la modulation BPSK pour une valeur de probai)ilité d’erreur de 107,

ainsi que la valeur des gains asymptotiques de codage, ¥, prévue par la théorie.
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Figure 5.5 Probabilité d’erreur pour la modulation BPSK et la modulation codée TCM
4PSK 2 2, 4 et 8 états.

Tableau 5.3 Rapport signal-a-bruit requis pour une probabilité d’erreur de 102 pour Ia
modulation codée TCM 4PSK et la modulation BPSK.

Prob. TCM4PSK | TCM 4PSK | TCM 4PSK BPSK BPSK
d’erreur 2 états 4 états 8 états théorique | expérimental
pratique pratique pratique
10° 6.3dB 5.3dB 4.1dB 6.6 dB 7.6dB
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Table 5.4 Gains de codage comparativement i la modulation BPSK.

Prob. TCM 4PSK | TCM 4PSK | TCM 4PSK | y2 états | v dtats | y 8 ctats
d’erreur 2 états 4 états 8 états
10 1.6 dB 3dR 3.5dB 1.76 dB | 3.98dB | 4.77dB8

5.3.2 La modulation codée TCM 8PSK & rendement 2/3

La figure 5.6 présente les courbes théoriques ainsi que les points expérimcnt;iux
obtenus pour la modulation codée TCM 8PSK comparativement  la modulation QPSK.
Les intervalles de confiance sur les points obtenus sont de 95%. La bomne inféricure
d’erreur est tracée grice A I’expression, dérivée dans [13] & I'aide du diagramme de
d’erreur de I'encodeur. Cette expression est donnée par:
)
Ny

B2 j:: erfc[ (5.7)
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Figure 5.6 Probabilité d’erreur pour les moculations codfes TCM 8PSK 44,8,ct 16
états.

Pour une probabilité¢ d’erreur de 107, les performances des modulalions codées
TCM 8PSK i 4, 8 et 16 états, comparativement 2 celle de la modulation QPSK, sont de
1.3 dB, 2.0 dB et 3.0 dB meilleures. Similairement au TCM i rendement 1/2, le TCM a
rendement 2/3, pour des rapports signal-d-bruit peu élevés, offre des performances
semblables 2 la modulation non-codée. Cependant, la performance de la modulation
codée surpasse rapidement celle de la modulation non-codée a mesure que le rapport

signal-3-bruit augmente, et ceci, pour la modulation codée 2 rendements 172 et 2/3.

La théorie prévoie que la performance par ordre ascendant, c’est-3-dire en partant
du type de modulation offrant ia performance la plus faible vers le type de modulation
offrant la meilleure performance, devrait se classer de la fagon suivante: les modulations
BPSK et QPSK, le TCM 4PSK 2 2 états, le TCM 8PSK a 4 états, le TCM 8PSK 4 8 états,
le TCM 8PSK 2 16 états, ie TCM 4PSK & 4 états et le TCM 4PSK 2 '8 états, Les
performances obtenues avec le montage expérimental pour les divers codes sont en
accord avec la théoric. Les performances offertes par les modulations codées TCM 4PSK
3 4 états et le TCM 4PSK 2 16 états sont similaires. Ceci peut étre expliqué par le fait
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que les gains de codage asymplotiques prévus par la théoric sont pour la modulation
codée TCM 4PSK 2 4 ¢tats de 3.98 B alors que celui de !a modulation_codée TTM
8PSK a 16 états est de 4.13 dB ce qui est relativement proche. Le tableau 5.5 donne les
valeurs de rapports signal-i-bruit expérimentaux requis pour une probabilité d'crreur de

10” pour la modulation codée TCM 8PSK.

Tableau 5.5 Synthese des rapports signal-a-bruit expérimentaux requis pour unc

probabilité d'erreur de 107 pour la modulation codée TCM 8PSK.

Prob. TCM 8PSK | TCM 8PSK | TCM 8PSK QPSK QPSK

d’erreur 4 états 8 états 16 états théorique pratique
pratique pratique pratique

10° 6.1dB 5.3dB 4.8 dB 6.6 dB 7.6 dB

5.4 Résultats avec canaux multivoie de Rayleigh
5.4.1 Les modulations BPSK, QPSK et §PSK

Pour les essais avec canaux de Rayleigh, les canaux choisis sont non-sélectifs en
fréquence et lentement variables. Seules les variations d’amplitude d'enveloppe du signal
sont considérées. Les variations de phase n’affectent donc pas la perfdrmancc du
démodulateur car celles-ci sont compensées en fournissant une porteuse cohérente au
démodulateur. Ceci élimine donc les plateaux d’erreurs irréductibles obtenus pour les
canaux rapidement variables c’est-d-dire pour lesquels on ne peut suivre les variations de
phase. La figure 5.7 représente la performance obtenue pour la modulation BPSK avec

démodulation cohérente pour des canaux de Rayleigh en bandes L et Ka. Les résultats
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dégradation de performance causée par les affaiblissements multivoies. Lors des essais,
pour les canaux avec affaiblissements multivoics, un filtre passe-bas numérique a ¢été
utilisé pour les divers échantillons recueillis 4 chaque intervalle d’acquisition de données.
La figure 5.7 montre que les résultats obtenus pour les canaux de Rayleigh sont similaires

pour la bande L et la bande Ka pour la modulation BPSK.
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Figure 5.7 Probabilité d’erreur pour la modulation BPSK dans un canal de Rayleigh en
bandes L et Ka.
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Figure 5.8 Probabilité d’erreur pour la modulation QPSK
dans un canal de Rayleigh en bande L et Ka.

La figure 5.8 présente les courbes de probabilités d’erreurs obtenues lors des
essais pour la modulation QPSK dans les bandes de fréquence L et Ka. Les performances
obtenues pour la modulation QPSK en bandes L et Ka sont similaires. Les figures 3.9 et
5.10 représentent les performances obtenues pour les modulations BPSK et QPSK pour
les bandes de fréquences L et Ka respectivement. Les résultats obtenues sont en accord
avec [3] c’est-3-dire que la performance offerte par la modulation BPSK et QPSK sont

similaires.
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Figure 5.9 Probabilité d’erreur pour les modulations BPSK et QPSK
dans un canal de Rayleigh en bande L
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Figure 5.10 Probabilité d’erreur pour les modulations BPSK et QPSK
dans un canal de Rayleigh en bande Ka.
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La figure 5.11 montre les résuftats obtenus pour la modulation SPSK pour des

canaux 2 bruit additif gaussien et de Rayleigh pour les bandes L et Ka.

-

T ¥ T T T v T 3
e < R T e y——" ]
P X 3PSK peatnur (vuut pawacnl E
b N NPSK patnge - Raykrgh L) -
A aPSX praner - Kinkigh iRk E
x 3
7
= 3
- p
x E
x E
x 3
3
w*k ¥
N 1 " 1 A 1 . 1 1 A 1 A 1 . 1 .
0 S 10 15 20 25 30 35 40 45
E/N, (dB)

Figure 5.11 Probabilité d’erreur pour la modulation 8PSK
dans un canal de Rayleigh en bande L et Ka.

Tout comme les modulations BPSK et QPSK, les performances obtenues
expérimentalement pour la modulation 8PSK dans les bandes de fréquence L et Ka sont
similaires. La table 5.6 montre une comparaison des résultats expérimentaux pour les
modulations BPSK, QPSK et 8PSK transmis 2 travers des canaux de Rayleigh en bandes
Ka et L pour une probabilité d’erreur de 102
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Tableau 5.6 Comparaison des résultats expérimentaux ponr les modulations BPSK,
QPSK ct 8PSK transmis 2 travers des canaux de Rayleigh en pandes Ka et L pour une

probabilité d’erreur de 10°.

canal de BPSK pratique QPSK pratique 8PSK pratique
Rayleigh

L 27.0 dB 27.0dB 30.0 dB

Ka . 2704dB 27.0dB 30.0 dB

5.4.2 Modulation codée en treillis & rendement 1/2

Les codes d’Ungerboéck furent développés et optimisés pour les canaux 2 bruit
gaussien ol le facteur d’optimisation d’un code est la distance libre, dipe. Un code
optimal pour un canal 2 bruit additif représente un code sous-optimal pour un canal avec
affaiblissement. Plusieurs travaux de recherches sont en cours afin d’optimiser les codes
TCM pour les canaux avec affaiblissements [13, 24, 25, 26). Le code TCM & rendement
1/2 utilisé lors des essais est la modulation codée TCM 4PSK 2 8 états. Le but visé lors
des essais avec les codes TCM n’était pas de comparer les performances offertes par
divers codes 2 rendement 1/2 mais bien de vérifier, pour un code donné, les performances
de ce dernier pour les deux bandes de fréquence étudiées. Lors des essais un entrelaceur,
et un désentrelaceur, de 128 symboles furent utilisés afin de tenter de répartir plus
uniformément dans le temps les erreurs produites lors d’affaiblissements profonds et
Sliminant ainsi la mémoire du canal. L’algorithme de Viterbi a été utilisé afin de décoder
les signaux requs. La profondeur du treillis de Viterbi a €té fixée a 32 symboles. Ces
paramétres sont conservés pour les essais en bandes L et Ka. La figure 5.12 représente

les résultats obtenus lors des essais pour un canal de Rayleigh en bandes L et Ka pour la
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modulation codée TCM 4PSK. La performance du TCM 4PSK pour les canaux en bande
L et Ka est supérieure dans les deux cas & la modulation BPSK en bande L et Ka. Par
contre, la performance du TCM en bande Ka est supéricure a celle de fa modulation
codée TCM en bande L d’environ | dB. Ceci peut &tre expliqud par le tait qu'en bande L
Ia durée moyenne des affaiblissements est plus longue introduisant donc un nombre plus
grand d’erreurs successives comparativement 3 la bande Ka. La dimension de
’entrelaceur doit étre plus grande en bande L qu’en bande Ka. Pour des applications
telles que la transmission de la voix, pour laquelle les délais introduits par le processus de
transmissicn, d’entrelacement, désentrelacement et de décodage peuvent étre ennuyant
pour I'utilisateur, il n’est pas toujours possible d’augmenter la dimension de Pentrelaceur,
et du désentrelaceur, sans obtenir des effets incommodants pour I'utilisateur. Clest
pourquoi la dimension des entrelaceurs et désentrelaceurs ont €t¢ fixés d 128 symboles, ce
qui correspond a 0.05999 secondes (approximativement 60 ms) pour un taux de
signalisation de 4.8 kbaud/s. Le décodeur de Viterbi de par son fonctionnement prend un
certain nombre de symboles afin de se remettre d’une séquence d'erreurs. Ces deux
facteurs expliquent pourquoi le TCA* en bande Ka conduit 4 une meilleure performance
que le TCM en bande L.
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w2k | T TCM 2 Raykigh L .
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105 ) .
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Figure 5.12 Probabilité d’erreur pour la modulation BPSK et la modulation codée TCM
4PSK dans un canal de Rayleigh en bande L et Ka.
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5.4.3 Modulation codée en treillis 2 rendement 2/3

Le code utilisé pour la modulation codée TCM 8PSK a rendement 2/2 est la
modulation codée TCM 8PSK 4 16 états. La figure 5.13 présente les résultats obtenus
pour la modulation codée TCM a rendement 2/3. La figure 5.14 donne une comparaison

entre les modulations codées TCM 2 rendement 1/2 et le TCM 2 rendement 2/3.

IJEE: —Tr 11 - 1 - 1 -t 3
P s i QPSK théonue (bruit gavasien) ]
b 107 ® QPSK pratyuc {beoit gaussien} | ]
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@ Taalséaal |
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E E
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3 L3 -
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X
10% k (] -
3 3 E
10° } E 3
o " 1 " M ] N 1 4 1 A [ | 'Y 1 i ] 3
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Figure 5.13 Probabilité d’erreur pour la modulation QPSK et la modulation codée TCM
8PSK dans un canal de Rayleigh en bandes L et Ka.
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Figure 5.14 Probabilité d’erreur pour la modulation QPSK et les modulations codées
TCM 4PSK et TCM 8PSKdans un canal de Rayleigh en bande L et Ka.

La performance de la modulation codée TCM 4PSK est meilleure que celles de fa
modulation codée TCM 8PSK et de la modulation QPSK. La tendance 1 obtenir des
résultats supérieurs en bande Ka qu’en bande L, pour un type de modulation codée, se
maintient. L’amélioration de performance de la modulation codée en bande Ka par
rapport A celle en bande L est de 1.5 dB et de 2.0 dB pour les modulations codées TCM
4PSK et TCM 8PSK respectivement. Le tableau 5.7 offre une comparaison des résultats
pour des canaux de Rayleigh en bandes L et Ka pour les modulations BPSK, QPSK et
8PSK ainsi que les modulations codées TCM 4PSK et TCM 8PSK. Une tendance

similaire, mais pour des fréquences de Doppler différentes a pu étre observée dans [25).
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Tableau 5.7 Résultats expérimentaux pour canaux de Rayleigh en bandes L et Ka.

canal de BPSK QPSK 8PSK TCM 1/2 TCM 2/3
Rayleigh pratique pratique pratique pratique pratique
L 27.0dB 270dB 30.0dB 15.0dB 230dB
Ka 27.0dB 27.0dB 30.0dB 135dB 21.0dB

5.5 Résultats obtenus pour les canaux de Rice

Les figures 5.15 & 5.22 présentent les résultats obtenus pour des canaux de Rice
(composante directe plus composante multivoie) pour des facteurs K de 3 dB, 5 dB, et 7
dB pour des valeurs de fréquence Doppler de 60 Hz et 800 Hz correspondant aux bandes
de fréquence L et Ka respectivement. Les types de modulations utilisées sont toujours le
BPSK, QPSK et 8PSK et les modulations codées TCM 4PSK et TCM 8PSK.

La figure 5.17 représente les résultats obtenus pour des canaux de Rice pour des
facteurs K = 3, 5 et 7 dB pour les bandes de fréquence L et Ka avec la modulation QPSX
alors que la figure 5.18 présente les résultats pour la modulation 8PSK.

Les performances pour les modulations BPSK et QPSK sont similaires pour les

bandes de fréquences L et Ka. Le méme phénomene a été observé pour la modulation

8PSK.

Les figures 5.19 et 5.20 donnent les taux d’erreurs pour la modulation codée en

treillis & rendement de 1/2 pour des canaux de Rice dans les bandes de fréquence L et Ka.
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Les valeurs de facteur K choisies sont de 3, 5 et 7 dB. Les résultats obtenus pour la
modulation codée en treillis dans la bande de fréquence Ka conduisent & une performance
supérieure que ceux obtenus pour la bande de fréquence L. Par exemple pour une
probabilité d’erreur de 10”* et un facteur K = 7 4B, 1a modulation codée TCM 4PSK en
bande Ka le rapport signal-2-bruit est de 8.5 dB alors que celui en bande L est de 9.5 dB.
Ceci peut étre expliqué par le fait que la dimension de I'entrelaceur ainsi que la

profondeur ont été fixées A une méme valeur pour les deux bandes de fréquence.

La figure 5.21 montre les résuitats pour la modulation codée en treillis 2
rendement de 2/3 pour des canaux de Rice dans la bande de fréquence Ka. Les valeurs de

facteur K choisies sont de 3, 5 et 7 dB ici encore.

La figure 5.22 montre les résultats pour la modulation codée en treillis 2
rendement de 2/3 pour des canaux de Rice dans la bande de fréquence L. Selon les
résultats obtenus, la performance de la modulation codée TCM 8PSi( 2/3 est meilleure en
bande Ka qu’en bande L d’environ 0.75 dB, 1 dB et 0.5 dB. Ceci peut &tre expliqué par le
fait que la dimension de I'entrelaceur ainsi que la profondeur du décodeur ont été fixées A
une méme valeur pour les deux bandes de fréquence. La table 5.7 indique les rapports
signal-3-bruit expérimentaux requis pour une probabilité d’erreur de 10? pour canaux de
Rice en bandes L et Ka pour des facteur K = 3, S et 7 dB. '
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Figure 5.15 Probabilité d’erreur pour les modulations BPSK et QPSK
dans un canal de Rice en bande Ka pour K =3, 5et 7 dB.
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Figure 5.16 Probabilité d’erreur pour les modulations BPSK et QPSK
dans un canal de Rice en bande L pour K= 3, 5 et 7 dB.
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Figure 5.17 Probabilité d’erreur pour la modulation QPSK pour un canal de Rice en

bande L et Ka pour des facteurs XK'= 3,5 et 7 dB.
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Figure 5.18 Probabilité d’erreur pour la modulation 8PSK dans un canal de Rice en

bande L et Ka pour des facteurs K =3, Set 7dB.
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Figure 5.19 Probabilité d’erreur pour la modulation BPSK et la modulation codée TCM
4PSK dans un canal de Rice en bande Ka avec K=3, 5et 7dB.
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Figure 5.20 Probabilité d’erreur pour la medulation BPSK et TCM 4PSK
dans un canal de Rice en bande L avec K= 3, S et 7 dB.
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Figure 5.21 Probabilité d’erreur pour la modulation QPSK et la modulation codéc TCM
8PSK dans un canal de Rice en bande Ka avec K=3,5 et 7 dB.
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Figure 5.22 Probabilité d’erreur pour la modulation QPSK et la modulation codée TCM
8PSK dans un canal de Rice en bande L avec K =3, 5 et 7 dB.
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Tableau 5.8 Résultais expérimentaux pour canaux de Rice en bandes L et Ka

a2

Canal de Rice en bande L Canal de Rice en bande Ka
K=3dB | K=5dB | K=7dB | K=3dB | K=5dB | K=74dB

BPSK 17.5 16.25 14.0 17.5 16.25 14.0
QPSK 17.5 16.25 14.0 17.5 16.25 14.0
8PSK 20.0 18.5 17.0 20.0 18.5 17.0
TCM 11.5 10.5 9.5 10.5 .9.5 - 85
4PSK

TCM 14.0 13.0 12.5 13.25 12.0 11.0
8PSK

5.6 Reésultats obtenus pour les canaux avec affaiblissements lognormaux

Les largeurs de bandes des processus d'affaiblissements ‘iognormaux ont été
fixées A 1/20 de celles des affaiblissements multivoies, ¢’est-3-dire que pour B, = 60 Hz,
B> = 3 Hz correspondant 4 la bande L, et B; = 800 Hz, B, = 40 Hz corresﬁondant ila
bande Ka.
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5.6.1 Les modulations BPSK, QPSK, et 8PSK

-

La méthode d’ajustement en fréquence, utilisée pour simuler le canal
mobile/satellite en bande Ka, tente de représenter les canaux en bandes Ka en modifiant
les parametres statistigues connus des canaux en bande L, tels qu'indiqué au tableau 5.9.
Les parametres considérés sont la puissance de la composante multivoie, b,, la moyenne
de la composante dire.cte, I ainsi que la valeur de I’écart-type du processus
d’affaiblissement lognormal. Les puissances des composantes multivoics en bandes L et
Ka possédent la méme valeur. Ceci est dii au fait qu’il est supposé que l’dccroissemcnt
des indices de réflection et de conductivité terrestre sont cntiérement compensés par le
fait que les faisceaux d’antennes en bande Ka sont plus étroits que ceux en bande L.
C’est donc pour cette raison que les niveaux de puissances des composantes multivoies
en bandes Ka et L. ont la méme valeur pour des masquages légers, moyens et s€véres. Les
parameétres en bande Ka tels que la moyenne de la composante directe, 1, et de la variance

- du processus d’affaiblissement lognormal sont obtenus A I'aide de la techniqué
d’ajustement en fréquence expliquée au chapitre 2, c’est-3-dire que:

Hao = 2115 (5.8)
dazo = 2.1 dﬂl.s (5-9)

Tableau 5.9 Paramétres des canaux de Loo pour les bandes de fréquence L et Ka.

canal f. (GHz) - | &, n \[d_,, k
masquage 1.5 0.158 0.115 0.115 6.12
léger 20 0.158 0.241 0.166 7.34
masquage 1.5 0.126 -0.115 0.161 5.21
moyen 20 0.126 -0.2415 0.2333 436
masquage fort 1.5 0.063 -3.91 0.806 -19.33
20 0.063 8211, 1.168 -50.48
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Le simulateur matériel de canal avec affaiblissements n’est pas asscz flexible afin
de permettre d'ajuster la valeur d'écart-type des affaiblissements lognormaux a celles
données au tableau 5.8. La valeur de I'écart-type du processus d’affaiblissement
lognormal ne peut varier que de 0 dB 4 6 dB et ceci que par incréments de 1 B. De plus,
la valeur de la moyenne de la composante directe ne peut étre modifiée indépendamment
de la valeur de la puissance de la composante muitivoie. Plus précisément, I'unique
fagon de modifier la moyenne de I composante directe est de modifier le facteur X pour
les canaux de Rice ou le facteur X’ pour les canaux avec affaiblissements lognormaux.
Le simulateur de canaux avec affaibiissemeats, FCS-10CS-70, n’est donc pas assez
flexible afin de permettre de modifier les paramétres des canaux indépendamment les uns
des autres. Tout au plus, celui-ci permet de visualiser I'impact de Dajofit

d’affaiblissements lognormaux.
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Figure 5.23 Probabilité d’erreur pour la modulation BPSK dans un canal avec

affaiblissements lognormaux pour B; =3 Hz et B,=40 Hz pour K’ =3, Set 7 dB.
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Figure 5.24 Probabilité d’erreur pour la modulation QPSK dans un canal avec

affaiblissements lognormaux pour B>=3 Hzet B,=40 Hz pour K’ =3, 5et 7 dB.
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Figure 5.25 Probabilité d’erreur pour la modulation 8PSK dans un canal avec

affaiblissements lognormaux pour B,=3 Hzet B,=40 Hz pour K’ =3,5 ¢t 7 dB.
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Pour les modulations BPSK (voir la figure 5.23), QPSK (voir la figure 5.24) et
8PSK (voir la figure 5.25), I'ajolit d’affaiblissements lognormaux semble avoir un impact
plus sévére lorsque B égale 40 Hz que lorsque Bz n’est que de 3 Hz. Par exemple, pour la
modulation BPSK a travers un canal de Rice possédant un facteur K = 7 dB, les résultats
expérimentaux indiquent que pour une probabilité d’erreur de 107 le rapport signal-a-
bruit requis pour les bandes L et Ka est d’environ 14 dB  Lors de ['ajolt
d’affaiblissements lognormaux possédant un écart-type de 1 dB, les rapports signal-a-
bruit requis pour une méme probabilité d’erreur sont de 16 dB lorsque B, = 3 Hz et de
17.5 dB lorsque B>= 40 Hz. Cette différence entre les rapports signal-a-bruit requis pour
les bandes L et Ka indique que les signaux en bande Ka sont affectés plus sévérement que

ceux en bande L.

5.6.2 Modulation codée en treillis & rendement 1/2

LN BN S . U S A
—— BPSK tincique (breit pumicn}
BPSK tuatiue (bruil gusicn)
TCMAPSK Royligh L~ .
TOM 4PSK Rayleigh K3 E
TOM 4PSK 540 Hy KT
TCM APSY, Bred0 iz K'e3
TOM APSK 81040 Hz K°)
TOMAPSK #ra3 Nz K'n?
TCMAPSK Bya) H: K'aS
TOM APSK ¥a3 H: XK's)

pooeqw MO

Hietbi ol
etbieileb b

HekiH bl

.12‘14.16.13.20.22.24
E/N, (dB)

Figure 5.26 Probabilité d’erreur pour les modulations BPSK et TCM 4PSK dans un canal

avec affaiblissements lognormaux pour B;=3 Hz et Bo=40 Hz pour K’ =3, 5 et 7dB.
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La figure 5.26 montre les résultats expérimenaux obtenus |4 modulation codée
TCM 4PSK. Pour une probabilité d’erreur de 10, la modulation codée TCM 4PSK pour
B: =3 Hz requiert des rapports signal-A-bruit de 12.75 dB, 12.25 JB et de 11.5 dB pour
des valeurs de facteur X” égales 2 3, 5 et 7 dB respectivement. Les rapports signal-d-bruit
requis pour une méme probabilité d’erreur pour B> =40 Hz sont de 12.5 dB, 12 dB et de
11.25 dB pour des facteurs K* de 3, 5, et 7 dB.

5.6.3 Modulation codée en treillis & rendement 2/3

La figure 5.27 montre les résultats expérimentaux pour la modulation codée TCM
8PSK. Pour une probabilité d’erreur de 10>, la modulation codée TCM 8PSK pour B> =
3 Hz requiert des rapports signal-3-bruit de 15 dB, 14.25 dB et de 12.5 dB pour des
" facteurs K’ de 3, 5 et 7 dB respectivement. Les rapports signal-3-bruit requis pour une
méme probabilité d’erreur pour B; = 40 Hz sont de 14.75 dB, 13.75 dB et de 12.25 dB
pour ces méme facteurs K’. Bien qu'il ait été remarqué que les signaux pour B; = 40 Hz
semblent étre atténués plus sévérement que ceux pour lesquels B; = 3 Hz, les résultats
obtenus pour la modulation codée TCM 8PSK se traduisent par un taux d’erreur plus bas
lorsque B; = 40 Hz, c’est-3-dire que les rapports signal-a-bruit requis pour une probabilité
d’etreur de 10” pour B; = 40 Hz est de 0.25 dB, 0.5 dB et 0.25 dB moindre que ceux
requis lorsque Bz = 3 Hz pour des facteurs K’=3, 5 et 7 dB. Donc, bien que les signaux
pour lesquels B; = 40 Hz soient atténués plus sévérement que les signaux codées pour
lesquels B; = 3 Hz, le fait que les dimensions d’entrelaceurs aient été fixées conduisent &

une performance moindre pour B,=3 Hz que pour B, = 40 Hz.

Le tableau 5.10 donne une comparaison des valeurs de rapports signal-3-bruit
expérimentaux requis 4 un taux d’erreur de 10 pour des canaux avec affaiblissements

lognormaux.
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' Figure 5.27 Probabilité d’erreur pour les modulations QPSK et TCM 8PSK dans un
canal avec affaiblissements lognormaux pour B;=3 Hzet B2=40 Hzpour K’ =3, 5et 7
dB.
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Table 5.10 Comparaison des rapports signal-a-bruit expérimentaux requis pour unc

I 3 o ye
probabilité d’erreur de 10™ pour des canaux avec affaiblissements lognormaux.

lognormaux B; =60 Hz, B-=3 H:

canal avec affaiblissements

canal avec affaiblissements

lognormaux B, = 800 Hz, B.= 40 H-

K'=3dB | K'=5dB | K'=7dB | K'=3dB | K'=54dB | k'=7 48

BPSK 21.0 18.5 16.0 22,0 20.0 17.0
QPSK 21.0 18.5 16.0 22.0 20.0 17.0
8PSK 25.0 22.0 20.0 26.0 23.0 21.0
TCM 12.75 12.25 1.5 12,5 12.0 11.25
4PSK

TCM 15.0 14.25 12,5 14.75 13.75 12.25
8PSK ' '

5.7 Conclusion

On a présenté dans ce chapitre les résultats expérimentaux obtenus avec le

simulateur matériel pour les modulateurs et démodulateurs BPSK, QPSK et 8PSK ainsi

que les modulations codées en treillis 4 rendement 1/2 et 2/3 pour des canaux A bruit

gaussien, canaux de Rayleigh, canal de Rice et canaux A affaiblissements lognormaux.

Pour les canaux & bruit gaussien, les modulations codée en treillis 3 rendement 1/2 3 2, 4,

et 8 états ont été étudiées alors que pour les codes A rendement 2/3 les treillis 2 4, 8 et 16
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Pour les canaux 2 bruit gaussien, les modulations codée en treillis a rendement 1/2 4 2, 4,
et 8 états ont €té étudiées alors que pour les codes a rendement 2/3 les treillis 3 4, 8 et 16
états ont été utilisés. Les modulations BPSK, QPSK et 8PSK sont utilisées pour les
canaux avec affaiblissements multivoies, affaiblissements multivoies et composante
directe et affaiblissements multivoies et composante directe ayant des affaiblissements
lognormaux. Pour ces derniers canaux seules la modulation codée a rendement 1/2 a 8
états et la modulation codée a rendement 2/3 a 16 ont éié considérées. Un entrelaceur et
désentrelaceur en bloc de dimension fixe furent utilisés pour les modulations codées. Il a
été constaté que, pour un canal possédant une fréquence Doppler plus petite, il aurait failu
un entrelaceur de plus grande dimension afin d’éliminer la mémoire du canal de
propagation multivoie. Pour les canaux avec affaiblisscments lognormaux, les signaux,
correspondant 3 la largeur de bande d’affaiblissement la plus élevée (i.e. B = 40 Hz),
permettaient d’obtenir une meilleure performance que les signaux dont la largeur de
bande d'affaiblissement B était de 3 Hz pour la modulation codée, et ceci, malgré le fait
que pour la modulation non-codée les signaux soient plus atténués pour Ba = 40 Hz que

Bz=3HZ. .
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Chapitre 6

Introduction

6.1 Résumé

La congestion €ventuelle des bandes de fréquence utilisant des régions du spectre de
fréquence plus basses, tels les bandes L et C, suscite un intérét accru pour la bande de
fréquence Ka. En effet, cette derniére offre une largeur de bande supérieure ainsi que la

possibilité de réduire la dimension des terminaux et des antennes  bord des satellites.

Présentement, a la connaissance de 1’auteur, il n’y a pas de données disponibles
permettant de caractériser statistiquement les canaux radio-mobiles opérant dans la bande
EHF. Une technique d’ajustement en fréquence fut proposée dans [5] permettant de dériver
les parameétres statistiques d’un canal en bande Ka A partir de ceux connus en bande L.
L’un des objectifs de cette theése était de tenter d’appliquer la méthode d’ajustement en
fréquence avec le simulateur de canaux avec affaiblissement, FCS-10CS-70. Ce simulateur
est un simulateur matériel ce qui implique donc que les équipements en bande de base
devaient étre construits afin de concevoir un systéme de communication nous permettant
d’effectuer les simulations. La méthode de conception pour ce systéme de communication
est un systéme “hybride” c’est-d-dire que certaines fonctions sont exécutées par ordinateur
alors que les autres sont exécutées par composantes matérielles. Les détails de conception

des composantes matérielles peuvent étre retrouvés au chapitre 4.

Parmi les composantes matérielles, figurent deux distributeurs de données, un
modulateur de phase complexe, un démodulateur de phase complexe. L'utilisation d’une
carte d’acquisition de données a rendu ppssible la synchronisation entre I’ordinateur

générant les données et le reste des circuits grﬁé@ﬁ'la configuration de compteurs et de ports
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d’entrées et sorties numériques et analogiques. La conception hybride du systéme de
communication rend ce dernier plus flexible et a permis de concevoir différentes structures

d’encodeur TCM.

Les essais ont, en premier lieu, &té cxécutés sur des canaux 2 bruit additif gaussien
pour les modulations EPSK, QPSK et 8PSK ainsi que les modulations codées en treillis &
rendement 1/2 et 2/3 pour différentes structures d’encodeur. Par iIa suite le signal modulé
fut transmis 2 travers des canaux de Rayleigh, ayant été simulés par le simulateur de canal
avec ‘affaiblissement, pour les modulations BPSK, QPSK et 8PSK de méme que les
modulations codées en tre_illis a rendement 172 et 2/3. Les méme types de modulations
furent employées pour les canaux de Rice avec K = 3, 5 et 7 dB que pour les canaux de
Rayleigh. Le simulateur de canal avec affaiblissement employé permet de simuler des
canaux de Rayleigh, Rice de méme que des canaux avec affaiblissements lognormaux, Par
contre, le simulateur ne posséde pas la capacité de choisir les valeurs d’écart-types des
processus lognormaux d’affaiblissement du modele de Loo pour les processus de masquage
séveres en bande L et Ka. Le modele de Loo aurait pu étre utilisé avec plus de précision si
le simulateur nous avait permis de choisir des valeurs d’écart-type du processus
d’affaiblissement lognormal au dixi¢me de dB prés plutét qu’au dB prés. Afin d’utiliser le
modele de Loo il aurait aussi fallu avoir la possiﬁiﬁté de modifier le facteur X’ tout en
conservant la valeur de la puissance moyenne de la composante multivoie. Cependant,
I'effet de I'ajodt d’affaiblissements lognormaux a pu &tre évalué et comparé avec les
résultats obtenus pour les modulations BPSK, QPSK et 8PSK ainsi que les modulations
codées en treillis & rendement 1/2 et 2/3 pour les canaux de Rayleigh et de Rice. La
technique de démodulation utilisée était Ia démodulation cohérente.

<ka: &€ observé que pour les canaux de Rayleigh et de Rice les performances du
BPSK et du QPSK sont similaires pour les deux bandes de fréquence considérées. Le
méme phénomene a été observé pour la modulation 8PSK pour ces deux mémes canaux

dans les bandes de fréquence L et Ka. Il aussi été observé pour la modulation codée en
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treillis que les codes & rendement 172 possédait une performance supéricure au code 2/3. 1l
a aussi €€ remarqué, pour les signaux codés en treillis, que ceux-ci possédaient une
meilleure performance pour les canaux domt la fréquence Doppler était plus dlevée
comparativernent a ceux dont la fréquence Doppler (Ka comparativement i L) était moindre
pour une valeur fixe d’entrelaceur et de décodeur. Les dimensions d’entrelaceur ct de
décodeur furent fixées afin de simuler le cas réel ol le délai de transmission et de décodage
doit ére limité. Les canaux possédant une fréquence Doppler plus petite requiert un
entrelaceur de dimension supérieur afin d’éliminer la forte mémoire du canal (causé par la
lenteur relative des affaiblissements) et ceci pour les canaux de Rayleigh, Rice et avec

affaiblissements lognormaux.

Pour les canaux avec des affaiblissements lognormaux, il a été observé que les
signaux affectés par des affaiblissements lognormaux possédant une largeur de bande
supérieure étaient atténués plus séveérement que les signaux possédant des affaiblissements
lognormaux avec une largeur de bande moindre. La dimension de 1'entrelaceur a aussi une
influence sur le taux d’erreur. Les signaux dont B> = 40 Hz donnent une performance

supérieure de 0.5 dB en terme de rapport signal-a-bruit requis aux signaux dont B=40 Hz.

6.2 Contributions

Les contributions apportées par cette thése sont entre autres, la simulation en temps
réel, & ’aide d’un simulateur d’évanouissements matériel, des canaux en bande passante
avec bruit gaussien, canaux de Rayleigh, canaux de Rice ainsi que canaux avec
affaiblissements lognormaux. Le travail de recherche effectué dans le cadre de cette thése a
permi aussi d’effectuer 1'évaluation des performances des techniques de modulation en

bande passante basées sur la modulation de phase pour les canaux avec affaiblissements.
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Les différents circuits que nous avons dii concevoir pour cette thése représentent
aussi une contribution en ce sens qu’ils constituent la base d’un systéme de communication
mobile/satellite et peuvent étre utilisés pour des travaux de recherches futurs utilisant des
composantes matérielles tels que la mise au point de circuits de récupération de porteuse et
de débit binaire ainsi que de modulateurs/démodulateurs TCM optimisés pour les canaux

avec affaiblissements.
6.3 Recommandation pour travaux de recherche futurs

Dans cette thése il a €€ supposé que les processus de récupération de porteuse et
d’horloge étaient parfaits. Les résultats obtenus lors des essais ne représentent donc qu’une
estimation quelque peu optimiste, des taux d’erreur. Afin d’obtenir des résultats plus
réalistes un circuit de récupération: de porteuse et d’horloge devrait étre utilisé. L’impact du
bruit de phase introduit par un tel circuit sur la performance du systéme pourrait &tre étudié.

Un démodulateur différentiellement cohérent pourrait aussi étre utilisé, car il est probable
qu'un tel type de démodulation soit préféré A la démodulation cohérente A cause de la

complexité des circuits de récupération requis en bande Ka pour la démodulation cohérente.

Plusieurs autres travaux de recherche pourraient étre entrepris afin d’évaluer la °

performance de diverses techniques de codage et de modulation codée en treillis optimisées
pour les canaux avec affaiblissements. I serait intéressant de comparer les performances de
la modulation codée en treillis multiples ainsi que multidimensionnelle comparativement 3

celle des codes TCM conventionnels. 7
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Annexe A

Modulateur de phase complexe

La figure A-1 représente le circuit de modulation utilisé en laboratoire. Ce circuit
est utilisé afin de générer le signal modulé correspondant aux combinaisons de bits a
transmettre. Ce modulateur peut étre utilisé pour les modulations BPSK, QPSK et 8PSK
selon le distributeur de données choisi. Ces distributeurs de données sont décrits dans les

annexes suivantes.
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Figure A-1 Modulateur de phase complexe.
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Les signaux I et Q proviennent des distributeurs de données. Les signaux
d'entrées ont une impédance de 50 £2 Les niveaux de tensions sont de +/- 200 m}” pour
les modulations BPSK et QPSK. Les niveaux de tension pour la modulation 8PSK sont

de +/- 200 mV et de 0 mV. Le courrant des signaux d’entrée est limité 4 +/- 40 m4.

La porteuse utilisée pour moduler les signaux I et Q est générée par un générateur
de signal Marconi 2019. La porteuse générée est de 70 MH: et posséde un niveau de -10
dBm. La porteuse est divisée en deux signaux déphasés 'un de I’autre de 90°. Ces deux
signaux iront modulés les signaux I et Q pour ensuite étre combinés 4 I’aide du PSC2-1.
Le signal ainsi obtenu est ensuite limité a ’aide de filtre limiteur, produisant ainsi un signal
possédant une enveloppe constante. Le signal modulé est ensuite atténué afin de

correspondre aux niveaux requis par le simulateur de canal avec affaiblissement.
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Annexe B

Distributeur de données pour les medulations BPSK et QPSK

La figure B-1 représents le distributeur de données utilisé pour les modulations
BPSK et QPSK. Le distributeur de données agit comme interface entre I’ordinateur et le
modulateur en ajustant les niveaux d’impédance, de tension et de courant entre
Pordinateur et le modulateur. Le distributeur de données agit aussi en tant que

convertisseur série/paralléle.
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L3 2
!
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Figure B-1 Distributeur de données pour les modulations BPSK et QPSK.

- Le signal provenant du compteur de la carte d’acquisition de données est amplifié
& P'aide du 75LS172. Le 75LS172 fournit une sortie qui est en phase avec le signal
d’entrée et une sortie qui est I'inverse du signai d’entrée. La sortie en phase est acheminée
vers les deux registres a décalage, 74L.S1299, et la sortie inversée est acheminéde vers
Uentrée “EXTTRIG” de la carte d’acquisition de données. Lorsqu’une transition
descendante se produit aux registres décalége, ceux-ci emmagasinent les deux mots

numériques transmis & I’aide des ports de sorties numériques de la carte d’acquisition de
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donnces. Les données seront par la suite décalées a chaque transition ascendante du signal

d’horloge (a la patte 23 du 74L.§199), .

Le signal inversé envoyé a I'entrée “EXTTRIG”, prévient la carte d’acquisition de

données d’amorcer I'échantillonnage des sorties I et Q du démodulateur.

Les deux sorties (patte 21 des 74LS199), forment deux flots paraliéles de données.
Un inverseur est utilisé, 741504, afin d’annuler I'inversion produite par le MC1488. Ce
dernier nous permet de convertir les niveaux de tension binaire en niveaux de tension
bipolaires, +/- 200 mV.. L’amplificateur, LHO002C, présente & sa sortie un signal
possédant une impédance de 50 £2et limite le courant & +/- 40 mA. Les sorties I et Q sont

ensuite acheminées vers le modulateur.
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Annexe C

Distributeur de données pour la modulation 8PSK

La figure C-1 représente le distributeur de données utilisé pour la modulation
8PSK. Le distributeur de données agit en tant qu’interface entre I'ordinateur et le
modulateur en ajustant les niveaux d’impédance, de tension et de courant entre

Pordinateur et le modulateur. Le distributeur de données agit aussi en tant que

convertisseur série/paralléle.
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Figure C-1 Distributeur de données pour la modulation 8PSK.

Le signal provenant du compteur de la carte d’acquisition de données est ampliﬁé
a I'aide de la puce 75LS172. Le 75LS172 fournit une sortie qui est en phase avec le
signal d’entrée et une sortie qui est P'inverse du signal d’entrée. La sortie en phase est
acheminée vers les trois registres a décalage (a la patte 23 74L81299). La sortie inversée

est acheminée vers I'entrée “EXTTRIG” de la carte d’acquisition de données. Lors d’une
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transition descendante se produit aux pattes 23 des registres a décalage, ceux-ci
emmagasinent les trois mots numériques envoyés a I'aide des ports de sorties mimériques
de la carte d’acquisition de données. Les données seront par la suite décalées a chaque

transition ascendante du signal d’horloge.

Le signal inversé envoyé 4 I'entrée “EXTTRIG", prévient la carte d’acquisition de

donnée d’amorcer ’échantillonnage des sorties I et Q du démodulateur,

Les trois sorties, pattes 21 des 7415199, forment trois flots paralléles de données.
Ces trois signaux sont branchés aux signaux de commande des commutateurs analogiques,
MC14051B permettant ainsi de choisir les niveaux de tensions requis afin d’obtenir 8
signaux distincts. Les niveaux de tension possibles sont 0 m¥V, + 200 mV et - 200 mV. Le
niveau de tension 0 mJ” est donc branché aux pattes 12 et 5 du commutateur 1, et aux
pattes 13 et 2 du commutateur 2. Le niveau de tension + 200 m¥ est branché aux pattes
1, 13 et 14 du commutateur 1, et aux pattes 12, 14 et 15 du commutateur 2. Le niveau de
tension - 200 m} est branchéaux pattes 2, 4 et 15 du commutateur 1 et aux pattes 1,4 et 5

du commutateur 2.

Les deux sorties des commutateurs analogiques sont branchées aux LH0002C.
L’amplificateur, LHO002C, présente 2 sa sortie un signal possédant une impédance de 50
£2 et limite le courant & +/- 40 mA. Les sorties I et Q sont ensuite acheminées vers le

modulateur.
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Annexe D

Démodulateur de phase complexe

La figure D-1 représente le démodulateur de phase complexe utilisé lors des essais
en laboratoire. La porteuse utilisée afin de moduler information est fournie au

démodulateur, consistant ainsi en une porteuse cohérente.

Figure D-1 Démodulateur de phase complexe.

Lorsque la porteuse cohérente est fournie au démodulateur, celle-ci est divisée en
deux parties déphasées 1’'une de I’autre de 90°, alors que le signal modulé regu est divisé
en deux signaux de méme phase. A la sortie des multiplicateurs, les signaux résultants
possédent une composante en hautes fréquences de méme qu’une composante
proportionnelle 4 la différence de phase existant entre la porteuse cohérente et le signal
lﬁodulé recu. Afin d’éliminer la composante en hautes fréquences une combinaison de
filtre passe-bas est utilisé. Les signaux présent aux sortie 1 et Q représentent les signaux
démodulés qui seront échantillonnés a I’aide des ports d’entrées analogiques de la carte

d’acquisition de données,
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Annexe E

Algorithme de simulation
Initialisation

Le processus d'initialisation du programme comprend Iinitialisation des variables
globales du programme ainsi que la configuration et I'initialisation de la carte d’acquisition de
données. La carte d’acquisition de données doit étre configurée afin d’avoir 1, 2 ou 3 ports de
huit bits paralléles selon que le type de modulation visé est le BPSK, le QPSK ou le 8PSK.

Trois ports d’entrées analogiques doivent aussi étre configurés afin de recueillir les
signaux présents aux sorties I et Q du démodulateur de méme que le signal d'horloge
permettant ainsi de choisir les échantillons le plus prés possible du centre de "oeil des signaux
observés. Le processus d’acquisition est enclenché lorsqu’une transition ascendante est
détectée & I'entrée “EXTTRIG” de la carte. C’est au moment de I'initialisation de 1a carte que
le taux et I'ordre d’échantillonnage sont spécifiés. Un des compteurs de la carte d’acquisition
de données doit étre configuré afin de fonctionner en mode d’opération 1 tel que démontré a la

figure 4.2,
Génération des données

Les données sont générées & I'aide de la fonction “Uniform” offerte par le logiciel
LabWindows. Cette fonction génére des nombres uniformément distribués entre 0 et 1. Selon

que ceux-ci soient plus petits, plus grands ou égaux & 0.5, on génére les symboles “0” ou “1”.
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Codage des données

Lorsque I'on désire utiliser la modulation codée en treillis, le programme encode les
bits générés selon le type de treillis désiré & I'aide de tableaux de correspondance emmagasinés

en mémoire.
Entrelacement et désentrelacement des données

Selon la profondeur choisie de entrelaceur en bloc, les données encodées sont
emmagasinées dans une matrice et envoyées au distributeur de données. Les symboles requs

sont désentrelacés et remis dans leur ordre original avant d’étre envoyé au décodeur.
Envoi et récupération simultanés des données

Les données sont envoyées au distributeur de données grice & la commande
“DIG_Out_Port” offerte par le logiciel LabWindows. Cette commande permet d’envoyer des
mots de huit bits sur un port numérique configuré comme une sortie. Ensuite, le compteur est

mis en marche.

Les mots sont emmagasinés dans les registres 4 décalage lors d'une transition
descendante du signal présent a 'entrée “Shift/Load” alors que le processus d’échantillonnage
des ports analogiques débute lors d’une transiticn ascendante de ce méme signal permettant

ainsi I'envoi et la récupération simultanée des données.
Décodage i I'aide de I’algorithme de Viterbi

Lorsque les données envoyées sont encodées, les signaux récupérés aux sorties I et Q
correspondent aux composantes en phase et en quadrature des symboles encodés. Un nombre

donné de symboles, selon la profondeur du treillis, sont recueillis et ensuite décodés a I’aide de
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Palgorithme de décodage de Viterbi. Ici encore, des tableaux de comrespondance sont
emmagasinés en mémoire afin de déterminer la correspondance entre le chemin survivant et la

séquence de bits décodés correspondant 4 ce chemin.

Filtrage des données

Lorsque plusieurs échantillons sont utilisés afin de déterminer un symbole, comme c’est
le cas pour des canaux avec affaiblissements, un filtre numérique est utilisé afin de filtrer les

données recueillies.

Comparaison des vecteurs de données

Les données recueillies sont placées dans un vecteur puis comparées avec le vecteur de
bits envoyés. Lorsqu'il y a des différences entre ces deux vecteurs le nombre d’erreurs est
incrémenté en conséquence. Le nombre d’erreurs calculé par rapport au nombre total de bits
transmis donne la probabilité d’erreur par bit, P,. Si le nombre d’erreurs détecté est plus petit
que le nombre d’erreurs minimum permis, soit 100, la boucle recommence, sinon le programme

s'arréte.
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